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OZET
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(TEZ DANISMANI:PROF. DR. CEYHUN KARPUZ)

DENIZLI, SUBAT - 2016

Modern ¢ok fonksiyonlu kablosuz haberlesme sistemlerinde ¢ok bandli ve
ayarlanabilir mikrodalga filtreler Onemli oldugundan ge¢me bandlar
birbirlerinden bagimsiz bigimde ayarlanabilir ¢cok bandli band gegiren filtre
tasarim ve uygulamalarina ihtiya¢ dogmustur.

Bu tezde ¢ok bandli ayarlanabilir mikroserit band geciren filtre tasarimlari
basta olmak iizere ¢esitli mikroserit filtre tasarimlar1 sunulmustur. Bu baglamda
filtre tasarimlarinda ve analizlerinde kullanilabilecek teorik metotlar kuplaj
matrisi sentez teknikleri ve c¢ift-tek mod empedans analizleri basliklar1 altinda
yeni yaklasimlarla ele alinmaktadir. Onerilen teorik calismalarm 1s18inda &nce
varaktor diyota sahip ¢ift modlu kare halka rezonatdr kullanilarak tek bandli
ayarlanabilir mikroserit band gegiren filtre tasarimi gergeklestirilmistir.
Geleneksel ¢ift modlu rezonatorlerde gerekli olan dejenere modlarin uyarim etkisi
rezonatOriin simetri eksenine yerlestirilen varaktér diyot ile saglanmakta,
dolayisiyla varaktor diyot pertiirbasyon elemani gibi davranmaktadir. Tasarlanan
filtrenin hem band genisliginin ayarlanmasi, hem de filtreleme karakteristiginin
degistirilebilmesi tek ayarlama elemani ile saglanmaktadir. Diger yandan, band
genisligi ayarlanabilir, filtreleme karakteristigi degistirilebilir ve ayn1 zamanda
gecme bandlar1 anahtarlanabilir yeni bir ¢ift bandli band geciren filtre tasarimi
varaktor diyotlara sahip iki ¢ift modlu rezonatdriin i¢ ige yerlestirilmesiyle
gerceklestirilmistir. Benzer yaklasimla ti¢ ve dort bandli ayarlanabilir mikroserit
band geciren filtre tasarimlar1 da gerceklestirilmigtir. Tasarlanan filtrelerin her bir
gecme bandi varaktor diyotlarin kapasitansina bagli olarak birbirlerinden bagimsiz
sekilde anahtarlanabilmektedir. Tez kapsaminda ayarlanabilir filtrelerin yan1 sira,
ayarlanabilir 6zellige sahip olmayan c¢esitli band gegiren filtre tasarimlar1 da
sunulmustur. Bu c¢aligmalar igerisinde iki bandli mikroserit band gegiren filtre
tasarimi, dort bandli (arzu edildiginde t¢ bandlhi olarak da kullanilabilir)
mikroserit band gegiren filtre tasarimi ve tek bandli genis bandli mikroserit band
geciren filtre tasarimi yer almaktadir. Tasarlanan tiim devreler, 6nerilen modelin
gecerliliginin ortaya koyulabilmesi i¢in imal edilerek Ol¢limleri gerceklestirilmis,
Olclim sonuglarinin simiilasyon ve teorik sonuglarla olduk¢a iyi bir uyum
icerisinde olduklar1 gézlenmistir.

ANAHTAR KELIMELER: Mikroserit, cok bandl, ayarlanabilir, band
geciren, mikrodalga filtre, varaktor diyot.



ABSTRACT

MULTI-BAND TUNABLE MICROWAVE FILTER DESIGN FOR
MODERN COMMUNICATION SYSTEMS AND DUAL/TRIPLE/QUAD
BAND BANDPASS FILTER APPLICATIONS
PH.D THESIS
ALI KURSAD GORUR
PAMUKKALE UNIVERSITY INSTITUTE OF SCIENCE
ELECTRICAL AND ELECTRONICS ENGINEERING

(SUPERVISOR: PROF. DR. CEYHUN KARPUZ)
DENIZLi, FEBRUARY 2016

Since multi band and tunable microwave filters are important in the
modern multifunction wireless communication systems, there is a great
requirement to multi band tunable bandpass filter designs and applications having
independently tunable passbands.

In this thesis, several microstrip filter designs are presented especially
including multi band tunable microstrip bandpass filters. For this purpose,
theoretical methods used in filter design and analyses are investigated with new
approaches under the headlines of even-odd mode impedance analyses and
coupling matrix synthesis techniques. Based on the proposed theoretical studies,
single band tunable microstrip bandpass filter design is firstly realized by using a
dual-mode square loop resonator having a varactor diode. Degenerate modes
excitation effect required in conventional dual mode resonators is satisfied by the
varactor diode located at the symmetry axis of the resonator, hence it can serve as
a perturbation element. Thus, the designed filter allows both of tuning bandwidth
and changing filtering characteristics of the designed filter can be satisfied by
means of only one tuning element. Besides, a novel dual-band bandpass filter
design with tunable bandwidths, reconfigurable filtering characteristics and also
switchable passbands is achieved by using two nested dual-mode resonators
having varactor diodes. Triple and quad band tunable microstrip bandpass filters
are also designed with a similar approach. Passbands of the designed filters can be
independently switched according to the capacitances of varactor diodes. As well
as tunable filters, several bandpass filters including two microstrip bandpass
filters, quad-band (can also be used as a triple-band) microstrip bandpass filter
and a single wideband microstrip bandpass filter are also introduced in this thesis.
All the designed filters have been fabricated for the experimental verification of
the proposed models and measured results are in a good agreement with the
simulated and theoretical results.

KEYWORDS: Microstrip, multi band, tunable, bandpass, microwave filter,
varactor diode
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ONSOZ

Bu tez kapsaminda, modern haberlesme sistemlerinde kullanilabilecek
cesitli mikrogerit filtre tasarimlar1 gergeklestirilmektedir. Bu filtre tasarimlari
icerisinde ge¢me bandlar1 birbirinden bagimsiz olarak ayarlanabilir ve
anahtarlanabilir ¢ok bandli mikroserit filtreler tezin temel odak noktasidir.
Ayarlanabilir filtrelerin disinda genis bandli, iki/dért bandli band geciren filtre
tasarimlar1 ve ozellikle ¢ok bandl filtrelere yonelik teorik analizleri tez igerisinde
ele alman diger calismalardir. Deneysel c¢alismalarin, teorik ve simiilasyon

caligmalariyla oldukga iyi bir uyum igerisinde olduklar1 ortaya konmaktadir.

Oncelikle, bu alanda ¢alismama vesile olan babama en derin siikranlarimi
biiyiilk bir minnettarlik icerisinde sunarim. Ayrica, hayatin her asamasinda
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bu ¢alismamu ithaf ederim.
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1. GIRIS

Mikrodalga filtreler kablosuz modern haberlesme sistemleri, uzay haberlesme
sistemleri, radar sistemleri, RF alici/verici devreleri 6n u¢ modiilleri gibi giiniimiiz
ileri haberlesme teknolojilerinde oldukca genis bir kullanim sahasina sahiptir. Bu
nedenle, mikrodalga filtrelere olan ihtiyag¢ giin gectikce artmakta, ozellikle arzu
edilen frekans bolgesinde enerji iletimine izin veren band gegiren filtrelere, band
durduran, algak/yiiksek geciren, kirmik bandli filtrelere oranla ¢ok daha yogun bir
ihtiyag duyulmaktadir. Son yillarda ¢ok fonksiyonlu mikrodalga haberlesme
sistemlerinin popiilaritesinin artmasina bagli olarak tek bir bandda rezonansa sahip
bir filtreden ziyade daha genis frekans spektrumuna hitap eden tasarimlar 6n plana
cikmaktadir. Cok bandl filtre tasarimlari ve ayarlanabilir filtre tasarimlari bu

ihtiyaclara biiytik dl¢tide cevap verebilmektedir.

Filtre tasarimlar1 i¢in dalga kilavuzlari, es diizlemsel dalga kilavuzlari, es
diizlemsel serit hatlar, mikroserit hatlar ve tiim devre elemanlar1 siklikla bagvurulan
temel teknolojilerdir. Bu teknolojiler igerisinde tiim devre elemanlar 6zellikle diisiik
frekanslardaki filtre tasarimlar i¢in avantajli olup, yliksek frekanslarda yiiksek 1s1ma
kayiplarina sahip olduklarindan tercih edilmemektedir. Diger teknolojilerin tamami
(dalga kilavuzlar, es diizlemsel dalga kilavuzlar, es diizlemsel serit hatlar,
mikroserit hatlar) 300 MHz-30 GHz arasindaki mikrodalga frekans sahasindaki devre
tasarimlar1 i¢in 6nemli avantajlara sahiptir. Dalga kilavuzlan yiiksek kalite faktorti,
diisiik kayip gibi 6zelliklere sahip olmasi istenen mikrodalga filtre tasarimlarinda
kullanilirken, mikroserit hatlarin diisiik maliyet, diisiik kayip, minyatiirizasyon gibi
onemli getirileri mevcuttur. Mikroserit hatlarin diger teknolojilere gére en Onemli
Ustiinliigii 1se devre tasarimi siirecinde sagladig kolayliklardir. Ciinkii kullanilacak
rezonatdriin mikroserit yapilarda kolayca tasarlanabilmesi, arzu edilen frekansa
ayarlanabilmesi tasarimciya onemli esneklikler saglamakta olup, bu nedenle c¢ok
bandli filtre tasarimlarinda da en fazla tercih edilen teknolojidir. Yine ayarlanabilir
filtre tasarimlarinda  mikroserit  yapilar, iizerine ayarlama elemaninin
yerlestirilebilmesi acisindan onemli fabrikasyon avantajlarina sahiptir. Oyle ki, pin

diyot, varaktor diyot, RF MEMS, trimmer kapasitorler gibi ayarlama elemanlarinin
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mikroserit hatlar {izerine yerlestirilmesi diger teknolojilere gére oldukga kolaydir. Bu
kolaylik, genis bir frekans spektrumuna hitap edebilecek ayarlanabilir filtre

tasarimlarini da beraberinde getirmektedir.

Mikroserit yapilar kullanilarak tasarlanacak filtrelerde rezonator topolojisi
biiyiilk Oneme sahiptir. Parmaklik kapasitorler (Interdigital capacitors), indiktif
yariklar (inductive slits) kullanilarak olusturulmus yavas dalga rezonator yapilariin
yanmi sira, keskin gecisli rezonatorler (Hairpin resonators), kivrim rezonatdrler
(Meander resonators), ¢ift modlu halka rezonatérler (Dual-mode loop resonators),
basamak empedans tipi rezonatorler (Stepped impedance resonators), agik halka
rezonatorler (Open loop resonators) gibi konfigiirasyonlara filtre tasarimlarinda
siklikla basvurulmaktadir. Bir filtre tasarimindaki ayarlanabilirlik islemi ise,
kullanilan rezonatoriin elektriksel uzunlugunun harici bir elektriksel veya mekanik
etkiye bagli olarak degistirilebilmesidir. Mekanik etki devre iizerindeki
konfigiirasyonun degisimine, elektriksel etki ise harici bir besleme gerilimindeki
degisime bagli oldugundan elektronik olarak ayarlanabilir mikrodalga filtre
tasarimlart bu noktada 6n plana ¢ikmaktadir. Elektronik olarak ayarlanabilir filtre
tasarimlarinda ayarlama elemani olarak varaktor diyotlar, pin diyotlar, RF MEMSler,

trimmer kapasitorler goze ¢arpmaktadir.

1.1  Literatiir Ozeti

Literatiirdeki mikrodalga filtreler ele alindiginda, ¢alismalarin teorik,
simiilasyon ve deneysel olmak lizere ii¢ ana baslikta toplandigi goriilmiistiir. Filtre
tasarim ve sentez metodlar1 arasinda ¢ift/tek mod empedans analizleri (Hong ve
Lancaster 2001, Pozar 2005), kuplaj matrisi sentez teknikleri (Cameron 1999 ve
2003), kuplajli hatlar teorisi (Pozar 2005) gibi bircok teorik metod yer alir.
Simiilasyon ve deneysel caligmalar baghgi altinda ise tasarlanan filtrenin

konfigiirasyonu ve filtrenin tiirii iizerinden incelenmesi gerekir.

Cift/tek mod empedans analizleri, tasarlanan devrenin esdeger devre modeli
tizerinden gergeklestirilerek filtrenin ¢ift mod ve tek mod rezonans frekanslarinin
belirlenmesine imkan verir. Literatiirdeki bir¢cok c¢alismada, tasarlanan filtrelerin

cift/tek mod empedans/admittans formiilleri ortaya konmus olup, bu yontem 6zellikle
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rezonator analizlerinin gerekli oldugu devre tasarimlarinda kullanilir. Cok bandh
band geciren filtre tasarimlari igin ¢ift/'tek mod empedans analizlerine
uyarlanabilecek bir yaklasim bu tez kapsaminda ele alinmaktadir. Kuplajli hatlar
teorisi de yine ¢ift/tetk mod empedans analizleri ile benzerlik gosterir. Ancak
rezonatorlerin birbirleriyle veya girig/cikis portlartyla kuplajinin, esdeger devre
modeli iizerinde kapasitor veya indiiktor gibi belirli bir devre elemaniyla
tanimlanmasinin zor oldugu durumlarda kullanilabilir. Bu yontemde iki iletim hatti

arasindaki kuplaja dair ¢ift/tek mod karakteristik empedans tanimlamalar1 yapilmistir

(Pozar 2005).

Bir filtrenin kuplaj semasinin c¢ikarilmast suretiyle kuplaj matrisinin elde
edilmesi mikrodalga filtre literatiirinde yogun olarak caligilan bir teorik modeldir.
Ciinkii bir filtreye ait kuplaj matrisi filtreyi olusturan rezonatorler arasindaki
kuplajlar, frekans cevabindaki sifirlar ve kutuplar hakkinda bilgi verdiginden tasarim
hakkinda kullaniciya 1s1k tutmaktadir. Ancak literatiirdeki ¢alismalar genelde tek
bandl filtreler tizerine oldugundan (Atia 1972 ve 1974, Cameron ve Rhodes 1981,
Levy 1995, Cameron 1999 ve 2003, Amari 2001, Amari ve Rosenberg 2003 ve 2004,
Hong ve Lancaster 2000, Hong ve Lancaster 2001), ¢ok bandli filtrelerin kuplaj
matrisi sentezinde 6nemli bazi eksikliklerin oldugu gbze ¢arpmaktadir (Lenoir ve
dig. 2006, Kuo ve dig. 2010). Bu eksikliklerin giderilmesi i¢in Kuo ve arkadaglarinin
(2010) yaptig1 caligmada gelistirilen bir karakteristik (rasyonel) fonksiyon tipi
oldukca yararhidir. Bu ¢calismada tek bandl filtrelere ait karakteristik fonksiyonlarin
tek bir formiille birlestirilmesi suretiyle ¢ok bandli filtreler i¢in genel bir fonksiyon
tiretilmektedir. Bu formiil tiiretildikten sonra kuplaj matrisi sentezi Cameron’un
(1999 ve 2003) calismalarindaki yontem vasitasiyla gergeklestirilmektedir. Ancak bu
asamadaki islemlere deginilmemis olup, ge¢me bandlarimin sifir veya kutuplar
bakimindan asimetrik olma durumu (imajiner/reel) veya yansima kaybindaki
farkliliklar konularinda bir eksiklik s6z konusudur. Kuplaj matrisi sentez teknikleri
literatiirde bugiine dek dogrudan ve dolayli sentez metodu olmak {izere iki tiirde
incelenmistir (Atia 1972 ve 1974, Cameron ve Rhodes 1981, Levy 1995, Cameron
1999 ve 2003, Amari 2001, Amari ve Rosenberg 2003 ve 2004, Hong ve Lancaster
2000 ve 2001, Lenoir ve dig. 2006, Kuo ve dig. 2010). Bunlardan dogrudan sentez
metodu Onceden belirlenmis sifir ve kutuplardan yola ¢ikilarak matris sentezine

imkan verdigi i¢in ¢ok daha yaygin bir sekilde ele alinmaktadir (Cameron 1999 ve
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2003, Lenoir ve dig. 2006, Kuo ve dig. 2010). Cok bandl filtrelerin kuplaj matrisi
sentezi lizerine yine ¢esitli metotlar literatiirde yerini almis olsa da, asimetrik kuasi-
eliptik ¢ok bandli mikrodalga filtrelerin kuplaj matrisi sentezinde ozellikle her
banddaki band i¢i yansima kaybinin ayarlanabilmesi ve band genislikleri a¢isindan
bazi iyilestirmelerin gerekliligi goze ¢arpmaktadir. Ayrica her bir gegme bandinin
birbirlerinden bagimsiz olarak matris degisimleri lizerinden gerceklestirilebilmesi de
yine incelenmesi gereken bir diger 6nemli husustur. Boylece, tek bandl filtrelerde
oldugu gibi bir filtrenin filtreleme karakteristigi de her bir band i¢in karakteristik

fonksiyon sabit kalarak degistirilebilecektir.

Literatiirde ¢ok bandli mikrodalga filtre tasarimi {izerine olan caligsmalar
iki/ti¢/dort/bes bandli band gegiren filtre tasarimlarini icermektedir (Quendo ve dig.
2005, Studniberg ve Eleftheriades 2007, Eleftheriades 2007, Singh ve dig. 2008,
Zhang ve dig. 2010, Ren 2010*°, Liu ve dig. 2010, Cheng ve Yang 2010, Chu ve
dig. 2011, Wu ve Yang 2011, Chen 2012, Hsu ve dig. 2013, Xu ve dig. 2013, Wei ve
dig. 2014, Wei ve Shi, 2014, Weng ve dig. 2014, Xiao ve dig. 2014, Zhang ve dig.
2015, Yan ve dig. 2015). Ancak band sayis1 arttikga, diisiik frekanslardaki gegme
bandlarinin harmoniklerinden kaynaklanan sorunlar sebebiyle iig, dort veya bes
bandli band gegiren filtre tasarimlarin1 gerceklestirebilmek olduk¢a zorlasir. Bu
nedenle literatiirdeki ¢alismalar igerisinde iki ve {li¢ bandli filtre tasarimi sayist dort
veya bes bandli filtrelere kiyasla oldukga fazladir. Literatiirdeki baz1 ¢ok bandli band

geciren filtre tasarimlar1 asagida detayh bir sekilde verilmistir.

Literatiirdeki tek ve ¢ift bandli filtre tasarimlari, li¢ veya dort bandh
filtrelerde birlestirilerek kullanilabilmekte, bunun yaninda farkli yaklasimlarla ti¢ ve
dort bandli filtre tasarimlar1 da ortaya koyulabilmektedir. Mikrodalga devrelerde ii¢
ve dort band yaklagimi 2000’11 yillarin baglarindan itibaren baslamis olup gilintimiize
kadar hizla artarak devam etmistir. Uc bandli filtre tasarimi ilk kez C. Quendo ve
arkadaglar1 (2005) tarafindan Sekil 1.1°de gosterildigi gibi gerceklestirilmistir
(Quendo ve dig. 2005). Bu ¢alismanin ardindan ti¢ bandl filtre tasarimlarina ilgi her
gecen giin artmig ve ¢esitli yaklagimlar ortaya koyulmustur (Quendo ve dig. 2005,
Chu ve dig. 2011, Zhang ve dig. 2010, Ren 2010, Singh ve dig. 2008). Q. X. Chu
tarafindan yapilan bir diger {i¢ bandli band gegiren filtre tasarimi 2011 yilinda

gerceklestirilmis olup, gegme bandlarinin band genislikleri kontrol altina alinmustir.



Tasarim, Sekil 1.2°de gorildigli gibi, {i¢ rezonatdriin birlestirilmesiyle

gerceklestirilmis, bu rezonatorlerden ikisi kisa devre sonlandirmali yapilarla
yiiklenmis ¢ift modlu rezonatérler (Birinci ve ikinci gegme bandlari), digeri ise yarim
dalga boyu rezonatordiir (Ugiincii gegme bandi). Her ii¢ gegme bandi igin ¢alisma
olarak  kontrol

frekanslari  ve band genislikleri birbirlerinden bagimsiz

edilebilmektedir.
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Sekil 1.1: a) Ug bandli filtre yapisi, b) Frekans cevabi (Quendo ve dig. 2005)

X. Y. Zhang ve arkadaslar1 (2010) tarafindan yapilan bir bagka ti¢ bandli band
geciren filtre tasariminda dort rezonator ¢esidi uygun kuplaj altinda birlestirilmistir.
I¢ rezonatdrlerde parmaklikli yapilar kullanilmistir. Filtre yapis1 ve frekans cevabi
Sekil 1.3’te gosterilmistir. 23.4x25.1 mm? gibi minyatiir bir yiizey alanina sahip
filtrenin gegme bandlar1 1.84 GHz, 2.45 GHz ve 2.98 GHz’dedir.
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Sekil 1.2: a) Filtre yapisi, b) Simiilasyon ve deneysel sonuglar (Chu ve dig. 2011)
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Dort bandli mikrodalga filtrelerdeki ilk ¢alisma 2007 yilinda negatif kirilma
indisli meta malzemeler kullanilarak Studniberg tarafindan gerceklestirilmistir.
Bunun yaninda, 2010 yilindan itibaren, mikroserit iletim hatlarinin kullanilmasina
dayali olarak, es diizlemsel dalga kilavuzlar1 (Coplanar waveguides-CPW), basamak
empedans rezonatorleri, bozulmus toprak diizlemli yapilar, vb. ile dort bandli band
geciren filtre tasarimlart gergeklenmistir (Studniberg ve Eleftheriades 2007, Liu ve
dig. 2010, Cheng ve Yang 2010, Wu ve Yang 2011, Chen 2012, Hsu ve dig. 2013,
Xu ve dig. 2013, Zhang ve dig. 2015, Xiao ve dig. 2014, Yan ve dig. 2015).

Sekil 1.4 (a)’da gosterilen yap1, 2007°de Studniberg tarafindan negatif kirilma
indisli iletim hatt1 meta malzemeler kullanilarak ortaya koyulmus ve frekans cevabi
Sekil 1.4 (b)’deki gibi elde edilmistir. Bu ¢alismada birinci ve ikinci bandlarimn iyi bir
seciciligi bulunurken {i¢giincii ve dordiincti bandlarda bu durum s6z konusu degildir.
Tasarlanan filtrenin yiizey alan1 54.7 mm x 20.9 mm olup, gegme bandlar1 870 MHz,
1055 MHz, 1775 MHz ve 2 GHz’de elde edilmistir.
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Sekil 1.3: a) Filtre yapisi, b) Simiilasyon ve deneysel sonuglar (Zhang ve dig. 2010)
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Sekil 1.4: a) Meta malzemeler ile tasarlanmus filtre yapisi, b) Frekans cevabi (Studniberg ve
Eleftheriades 2007)
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Sekil 1.4 (devam): a) Meta malzemeler ile tasarlanms filtre yapisi, b) Frekans cevabi (Studniberg ve
Eleftheriades 2007)

2010 yilinda J. C. Liu ve arkadaglar1 tarafindan yapilan ¢alismada CPW
kullanilarak dort gegme bandi olusturulmustur. Bu calismada c¢ift modlu ¢ift kare
halka rezonatér CPW ile beslenmistir. Dort bandli band gegiren filtreler i¢in ortaya
koyulan rezonans frekansi bilgileri ¢ok bandli filtre tasarim teknikleri i¢in alternatif
bir ¢oziim yolu olarak (1.1) esitliginde Onerilmistir. 0.95, 1.26, 1.89, ve 2.29 GHz
frekanslarindaki gegme bandlari, 196 mm, 150 mm, 96 mm ve 75 mm kilavuzlanmis
dalga boylarina sahip bir yapi ile elde edilmistir. Ayrica, tasarlanan filtre Sekil 1.5
(b)’deki frekans cevabindan da goriildiigii gibi dordiincii band sonrasinda iyi bir
performans sergilememektedir. Bunun yaninda, ii¢lincii bandin seciciligi iyi olmayip

her bir gegme bandinin ayr1 ayri kontrol edilebilmesine imkan verememektedir.
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Sekil 1.5: a) Esdiizlemsel dalga kilavuzu beslemeli iki ¢ift modlu rezonatérlii filtre yapist, b) Olgiim
ve simiilasyon sonuglar1 (Liu ve dig. 2010)
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Seramik malzeme kullanilarak tasarlanmis bir bagka dort bandl filtre, Cheng
ve Yang tarafindan 2010 yilinda ortaya koyulmustur (Sekil 1.6). Bu c¢alismada,
gegme bandlarinin ¢alisma frekanslari GPS (1.57 GHz), WiMAX (3.5 GHz) ve
WLAN (2.45/5.2 GHz) sistemleri i¢in uyarlanmistir. Ayrica, tasarlanan filtre dort
basit mikrodalga filtre yapisinin (dis cergeve, U-tipi rezonatdr, modifiye edilmis
sonlu kuplajli mikroserit hat ve bozulmus toprak diizlemli yap1) uygun bir bi¢gimde
birlestirilmesiyle ortaya ¢ikarilmistir (Bkz. Sekil 1.6 (a)). 26.3 mm x 9.9 mm gibi bir
alana hitap eden filtre kompakt bir yapiya sahip olmasi agisindan da onemlidir.
Segicilik agisindan iyi bir performans sergileyen filtredeki en Onemli sorun,
bandlardaki mod frekanslarinin kontrol edilememesidir. Oyle ki, Sekil 1.6 (b)’den de
goriilecegi gibi birinci ve liglincli gegme bandlari tek kutuplu olup, dérdiincii gegme
bandi ti¢ kutupludur. Diger yandan, bu g¢alisma seramik malzemelerin mikrodalga

uygulamalar i¢in uygun olabilecegi konusunda da tasarimcilara yol gostermektedir.

PR ——

L 1
] 3 4

3 4 5 2 5
Frequency {GHz) Frequency (GHz)

(b)
Sekil 1.6: a) Seramik malzeme kullanilarak, dort farkli rezonatoriin birlesimi ile olusturulan filtre

yapist, b) Geri doniis ve araya girme kayiplarina ait 6l¢iim ve simiilasyon sonuglar1 (Cheng ve Yang
2010).



H. W. Wu ve R. Y. Yang’in 2011°deki ¢aligmalarinda ise asimetrik basamak
empedans tipi rezonatorler kullamlmustir. Iki cesit basamak empedans tipi
rezonatdriin olusturdugu konfigiirasyonda birinci tlir rezonatoér birinci ve lgilincii
ge¢me bandlarin1 2.4 GHz ve 5.2 GHz’de olustururken, ikinci ve dérdiincii gegme
bandlar1 diger rezonatoér vasitasiyla 3.5 GHz ve 6.8 GHz’de olusturulmustur.
Rezonatorlerdeki empedans ve uzunluklarin degisimleriyle ¢ok bandli filtrelerin basit
bir bigimde tasarlanabilecegi gosterilmistir. Gegme bandlarindan sonra yaklasik 14
GHz’e kadar genis bir tutma bandi elde edilerek filtrenin band dis1 performansi ¢ok
iyidir. Tasarlanan filtre minyatiir bir yapiya sahip olup, 2.2 dielektrik sabitinde bir
malzemeyle tretilmis 20 mm x 22 mm gibi bir yiizey alanina sahiptir. Tasarlanan

filtre ve frekans cevabi Sekil 1.7°de verilmistir.
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Sekil 1.7: a) Asimetrik basamak empedans tipi rezonatérler ile tasarlanmig dort bandli filtre, b)
Frekans cevabi (Wu ve Yang 2011)



Dort bandli band gegiren filtre tasarimlarina bir bagka alternatif de 2011
yilinda J. Y. Wu ve W. H. Tu tarafindan getirilmistir. Ilgili calisma Sekil 1.8°de
gosterilmistir. Bu ¢alismada, agik devre sonlandirmali yiiklere sahip rezonatdrler
kullanilarak 1.5 GHz, 2.5 GHz, 3.6 GHz ve 4.6 GHz’de dort ayr1 gegme bandi elde
edilmistir. Band i¢i araya girme kayiplari (Sy1) sirastyla 1.98, 1.74, 3.58 ve 3.4 dB

olarak hesaplanmaistir.
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Sekil 1.8: a) Acik devre sonlandirmali iletim hatlariyla olusturulmus filtre konfigiirasyonu, b) Esdeger
devre modeli, ¢) Frekans cevabi (Wu ve Tu 2011)

Wei ve arkadaslar1 (2014) tarafindan yapilan ¢alismada yine yan hat yiiklii
basamak empedans tipi rezonatorlere yer verilmistir. 1.5 GHz, 2.5 GHz, 3.5 GHz ve
5.2 GHz merkez frekanslarinda tasarlanmis filtrenin tiim ge¢me bandlar1 dolayl
yoldan bireysel olarak kontrol edilebilmektedir. Ornegin, dérdiincii band bireysel
olarak kontrol edilebilirken, {i¢lincii bandin kontrolii dordiincii bandla birlikte
saglanabilmektedir. Bdylece, tasarimcinin oncelikle {iclincii bandi arzu edilen
frekansa ayarlamasi1 daha sonra tekrar dordiincii banda donerek bu bandi da arzu

edilen frekansa ayarlamasi gereklidir.

1.57, 2.8, 5.2, and 5.9 GHz frekanslarinda ¢alismak tizere Wei ve Shi (2014)
tarafindan yapilan bir bagka calismada ise yan hat yiikli ¢iftli halka rezonator
girig/cikis portlarina kuplajlanmistir. Kuplajin basarilabilmesi i¢in mikroseritin her
iki yiizii de kullanilmis, her yilize farkli rezonatorler yerlestirilmistir. Cift/tek mod
yontemi kullanilarak teorik olarak analizi de yapilan ¢alismada her bir gegme bandi

icin sirasiyla 8.7/12.8/5.6/3.0 % kesirsel band genisligi elde edilmistir.
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Bir bagka dort bandli band geciren filtre tasarimi da Weng ve arkadaslari
(2014) tarafindan dort modlu yan hat yikli rezonatér kullanilarak
gergeklestirilmistir. Boylece dort modlu rezonatériin rezonans frekanslar 1.8, 2.4,
3.5 ve 5.2 GHz gibi GSM/Bluetooth/Wifi/WiMax frekanslarina ayarlanmis ve bu
rezonatoriin bir 6zdesi de ¢ikis portu tarafinda kullanilarak her bir gegme bandi i¢in

iki kutup elde edilmistir.

Bes bandli filtre tasarimina ait bir ¢alisma ise Chi-Feng Chen (2012)
tarafindan yapilmistir. Bu calismada {ic modlu bes gecme bandi Sekil 1.9°da
gosterildigi gibi yan hat yiiklemelerine sahip farkli boyutlardaki rezonatorler ile elde
edilmistir. 0.52 Ag x 0.045 A4 gibi kompakt bir devre alanina sahip olup en diisiik
rezonans frekansi 0.6 GHz’dir. Tasarlanan filtrenin frekans cevabi Sekil 1.9 (b)’de

gosterilmektedir.
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Sekil 1.9: a) Bes Bandli Band Gegiren Filtre Yapisi, b) Frekans cevabi (Chen 2012)

Ayarlanabilir mikrodalga filtre tasarimi konusunda literatiirde birgok ¢alisma
olmasina ragmen (Lei ve Wang 2005, Hong 2009, Tang ve Hong 2010, Lee ve dig.
2011, Serrano ve dig. 2012, Athukorala ve Budimir 2012, Zhao ve dig. 2012, Huang
ve dig. 2012, Xia ve dig. 2012, Huang ve dig. 2013, Chaudhary ve dig. 2013, Zhang
ve dig. 2013, Chiou ve Rebeiz 2013, Huang ve dig. 2014, Ni ve Hong 2014, Tsai ve
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dig. 2014, Zhang ve dig. 2014, Yang ve Rebeiz 2015, Zhu ve Abbosh 2015, Chi ve
dig. 2015), ¢ok bandli mikrodalga filtre tasarimina tek bandl filtrelere gore nispeten
daha az rastlanmaktadir. Arastirmalar dogrultusunda literatiirde sadece birkag adet
cift-bandli ayarlanabilir mikrodalga filtre tasarimina rastlanilmistir (Serrano ve dig.
2012, Xia ve dig. 2012, Zhao ve dig. 2012, Chaudhary ve dig. 2013, Zhang ve dig.
2013, Zhang ve dig. 2014, Garcia ve Guyette 2015). Literatiirdeki ayarlanabilir
mikrodalga filtreler icerisinde band genisligi ve ge¢gme bandlarinin merkez
frekansiin elektronik olarak kontrolii siklikla karsilasilan bir durumdur. Elektronik
ayarlama i¢in en c¢ok kullanilan metot ise varaktor diyotlarin rezonatdrde uygun
yerlerde kullanilmasidir. Bilindigi gibi varaktor diyotlar degisken DC gerilime gore
farkli kapasitans degeri almakta, bu da rezonatorde bir elektriksel uzunluk
degisimine sebebiyet vermektedir (Skyworks, 2008). Boylece frekans cevabinda
gegme bandmin  merkez frekansinin  veya band genisliginin  degisimi
gerceklestirilebilmektedir. Bu caligmalarin yani sira, yeniden yapilandirilabilir ve
anahtarlanabilir ge¢gme bandlarima sahip c¢esitli filtre tasarimlar1 da literatiire
sunulmustur (Lin ve dig. 2008, Hong 2009, Dai ve Xia 2009, Kim ve Chang 2010,
Du ve dig. 2015, Deng ve dig. 2014).

Huang ve arkadaglari (2012) tarafindan yapilan caligmada dort modlu
rezonatre varaktor diyotlar yerlestirilerek kesirsel band genisligi %22 ile %34

arasinda elektronik olarak ayarlanabilen 2 GHz merkez frekansinda band gegiren

filtre tasarim1 yapilmistir (Sekil 1.10).
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Sekil 1.10:a) Ayarlanabilir filtre konfiglirasyonu, b) Farkli DC beslemelere gore frekans
cevabi degisimi (Huang ve dig. 2012)
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Yang ve Rebeiz (2015) tarafindan ortaya koyulan ¢alismada iletim sifirlar1 ve
merkez frekansi 1.25-2.1 GHz arasinda ayarlanabilir band geciren filtre tasarimi
gerceklestirilmistir. Tasarlanan filtre Sekil 1.11a’da gosterildigi iizere dort kutuplu
serit hat topolojisine sahiptir. Her bir serit hattin arasinda ve iizerinde ayarlama
elemanlar1 yer almaktadir. Boylece, bu ayarlama elemanlarinin uygun degerlere
ayarlanmas1 sayesinde band genisligi, iletim sifirlart ve merkez frekansi
ayarlanabilmektedir. Iletim sifirlarinin ayarlanmasi islemi ile band genisligi ayarlama
isleminin birbiriyle iliskili oldugu belirtilen c¢alismada, band genisliginin
degistirilebilmesi sayesinde gegme bandinin solundaki iletim sifirlarinin sag tarafina
gegirilebildigi ortaya koyulmustur. Sekil 1.11b ve 1.11c’de iletim sifirlarinin her iki

durumu i¢in de merkez frekansinin nasil ayarlandigi gosterilmistir.

S, (dB)
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Sekil 1.11: a) Onerilen filtre yapisi, b) Sag iletim sifirli ayarlama durumu, c) Sol iletim sifirli

ayarlama durumu (Yang ve Rebeiz 2015)

Bir diger ayarlanabilir filtre tasarimi da Zhu ve Abbosh tarafindan ortaya

konmus olup, genis bir ayarlama araligi kare halka rezonator ve kisa devre
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sonlandirilmis iletim hatlar1 yardimiyla elde edilmistir (Zhu ve Abbosh 2015). Sekil
1.12°de bu ¢alismada Onerilen filtre konfiglirasyonu ve imal edilen devrenin fotografi
gosterilmistir. Tasarlanan filtre 0.52-1.42 GHz arasinda genis bir merkez frekans

ayarlamasina izin verebilirken, band genisligi acisindan da 90-320 MHz arasinda bir

ayarlama kapasitesine sahiptir.
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Sekil 1.12: a) Ayarlanabilir filtre konfigiirasyonu, b) Merkez frekans degisimi, ¢) Band genisligi
degisimi (Zhu ve Abbosh 2015)

Chi ve arkadaslar1 tarafindan tasarlanan bir bagka filtre tasarimi ise iki
kutuplu tam ayarlanabilir (iletim sifirlari, merkez frekansi ve band genisligi
ayarlanabilir) filtre olarak adlandirilmistir (Chi ve dig. 2015). Bu ¢alismada iki adet
serit hat giris-¢ikis portlarina kuplajlanmis ve ayni zamanda aralarinda bir ayarlama
eleman1 bulunmaktadir. Onerilen konfigiirasyon Yang ve Rebeiz tarafindan
gelistirilen, yukarida da bahsedilen filtre konfigiirasyonuna 6nemli dl¢iide benzerlik
gostermekte olup, kutup sayisi agisindan farklilik gostermektedir. 1.7-2.7 GHz

arasinda bir merkez frekans ayarlanabilirligine izin veren calismada, 50-110 MHz
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arasinda bir band genisligi ayarlanabilirliginden s6z edilmektedir. Merkez frekans ve
band genisligi serit hatlar iizerindeki ve aralarindaki ayarlama elemanlar1 vasitasiyla
gerceklestirilirken, iletim sifirlar1 kaynak-yiik kuplajinin ayarlanmasi sayesinde
basarilmaktadir. Kaynak-yiik kuplaji sayesinde ge¢me bandinin her iki yaninda
iletim sifirlar1 olusturulmaktadir. Onerilen filtre konfigiirasyonu ve frekans cevabi

Sekil 1.13°de gosterilmistir.
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Sekil 1.13: a) Onerilen filtre yapisi, b) Merkez frekansin ayarlanmasi, c) iletim sifirlart ve band

genisliginin ayarlanmasi (Chi ve dig. 2015)
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Huang ve arkadaglarinin (2014) ¢alismasinda sabit band genisligine sahip
filtre tasarimi J/K invertorleri kullanilarak gergeklestirilmis ve varaktdr diyotlar
sayesinde merkez frekansinin ayarlanabilmesi saglanmistir. Yine tek bandh
ayarlanabilir filtre tasarimi alaninda, Ni ve Hong (2014) tarafindan varaktor diyot
yiiklii paralel kuplajli hatlar ve kisa devre sonlandirilmis yan hatlar kullanilarak
ayarlanabilir filtre tasarimi1 gerceklestirilmistir. Bu ¢alismada tasarlanan devrelerin
imalatt i¢in sivi kristal polimer bagli ¢ok katmanli baski devre teknolojisi

kullanilmustir.

Cift bandli ayarlanabilir band gegiren filtre tasarimina Chaudhary ve
arkadaglarinin (2012) yaptig1 ¢alisma oOrnek gosterilebilir. Bu c¢alismada gegme
bandlarinin merkez frekanslar1 ve band genislikleri birbirinden bagimsiz olarak
ayarlanabilen filtre tasarimi gergeklestirilmistir. Tasarlanan filtre ve frekans cevaplar

Sekil 1.14’de gosterilmistir.
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Sekil 1.14: a)Ayarlanabilir ¢ift bandli band gegiren filtre konfigiirasyonu, b) Birinci bandin kontroli,
¢) Ikinci bandin kontrolii (Chaudhary ve dig. 2012)
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Zhang ve arkadaslar1 (2014) tarafindan yapilan ¢alismada ise, ikinci gegme
band1 varaktor diyotlarla kontrol edilebilen ayarlanabilir filtre tasarimi yan hat yiikli
basamak empedans tipi rezonatorlerle gergeklestirilmistir. Bu ¢alismada birinci
gecme bandinin ayarlanabilmesi miimkiin olmamakla birlikte ikinci gegme bandi
merkez frekans bazinda 1.58 GHz ile 2.21 GHz arasinda degistirilebilmektedir.
Birinci gegme bandi ise 0.98 GHz’e sabitlenmistir. Ayrica, birinci gegme bandinin
merkez frekansinin yaklagik olarak 6.7 katina kadar temiz bir iist tutma bandi elde

edilebilmektedir.

Literatiirdeki ¢ok bandli ayarlanabilir filtre tasarimi alanindaki en 6nemli
caligmalardan biri ise Garcia ve Guyette tarafindan gergeklestirilen yeniden
yapilandirilabilir ¢ok bandli filtre tasarimidir (Garcia ve Guyette 2015). Bu
calismada trimmer kapasitorler kullanilarak arzu edilen sayida gecme bandi elde

edilebilmektedir.

1.2 Tezin Amaci

Tezin temel amaci ¢ok bandli ayarlanabilir filtre tasarimlarini teorik analizler,
simiilasyon ve deneysel c¢alismalarla ortaya koymaktir. Bu kapsamda, diisiik kayip,
diisiik maliyetli ve ¢cok bandl filtre tasarimina miisait olmasindan dolayr mikroserit
teknolojisi kullanilarak, ayarlama elemanlar1 sayesinde ge¢me bandlarmin band
geniglikleri birbirlerinden bagimsiz  sekilde ayarlanabilir filtre tasarimlar
hedeflenmistir. Literatiirdeki mikroserit filtre tasarimlarinda siklikla ele alinan ¢ift
modlu kare halka rezonatdrlerde pertiirbasyon elemanlar1 yerine varaktor diyot
kullanilarak ge¢me bandlarmin band genislikleri ayarlanabilmektedir. Cok bandl
ayarlanabilir filtre tasarimlar1 kapsaminda 6zellikle iki ve dort bandli band genisligi
ayarlanabilir band geciren filtre tasarimlari teorik analiz, simiilasyon ve deneysel
calisma bazinda tiim hatlariyla hedeflenmekte olup, {i¢ bandli ayarlanabilir band
geciren filtre tasarimlarina yonelik c¢aligmalar ise simiilasyonlar bazinda ortaya
konmaktadir. Bunun sebebi, dort bandli ayarlanabilir filtre tasarimimin 6zellikleri
igerisinde ti¢ bandl filtre tasarimimin ozellikleri mevcut olmasindandir. Tasarlanan
filtrelerdeki gegcme bandlarinin anahtarlanabilir 6zellikte olmasi da tezin bir diger

onemli amacidir. Tasarlanan filtrelerin teorik analizleri ise ¢ift/tek mod
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empedans/admittans  analizleri ve filtrenin  kuplaj matrisi  sentezlenerek
gerceklestirilebilir. Her bir gegme bandi birbirinden bagimsiz olarak hem filtreleme
karakteristigi agisindan hem de band genisligi acisindan kontrol edilebilir cok bandli
filtrelerin kuplaj matrisinin sentezlenmesi ve tasarlanan filtrelerin kuplaj semalariyla

ortaya koyulmasi da ana hedeflerden bir digeridir.

Tez stiresince yukarida belirlenen ana hedefler dogrultusunda tasarlanan
ayarlanabilir band gegiren filtrelerin yami sira, ¢ok bandh filtre tasarimlar1 ve ¢ok
bandli filtreler i¢in teorik gelistirmelerin literatiire kazandirilmas1 da ara hedefler
arasindadir. Iki ve dort bandli mikroserit band gegiren filtre tasarimlar1 ve genis bir
durdurma bandi igerisinde ayarlama yan hatlarinin kullanilmasiyla tasarlanan genis
bandli band gegiren filtre tasarimi yan hedefler dogrultusunda ele alinan

konulardandir.

1.3  Tez Taslag

Tez siiresince yapilan caligmalar giris bolimi dahil alti ana baglik altinda

incelenmektedir.

e Ikinci boliimde teorik olarak filtre tasarimi metotlar1 ele alinmaktadir. Bu
boliimde tek ve cok bandl filtreler i¢in ¢ift/tek mod empedans analizleri
ve kuplaj matrisi sentez teknikleri yer almaktadir. Literatiirdeki kuplaj
matrisi sentez teknikleri dogrudan ve dolayli olmak tizere iki tiirde yer
almakta olup, bu bolimde sadece dogrudan sentez tekniklerine
deginilmektedir. Bu teknikte, filtrenin sifir ve kutuplar1 girilerek kuplaj
matrisinin devre modelinden bagimsiz olarak dogrudan sentezi yer alir.
Boylece devrenin kuplaj semasina uygun olacak sekilde matris
sentezlenerek  devredeki  tiim  elemanlar  arasindaki  kuplaj

tanimlanabilmektedir.

e Uciincii béliimde tek bandli ayarlanabilir mikroserit filtre tasarimi yer
almaktadir. Cift modlu kare halka rezonatér ve bu rezonatorde
pertiirbasyon elemani yerine varaktdr diyot kullanilarak filtrenin band

genisliginin ayarlama iglemi gerceklestirilmektedir. Bu bolimde
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tasarlanan rezonator ve filtre sonraki boliimlerde ele alinacak olan ¢ok

bandl filtrelerin de altyapisini olugturmaktadir.

Dordiincii boliimde ¢ok bandli ayarlanabilir mikroserit band gegiren filtre
tasarimlarma deginilmektedir. Iki, ii¢ ve dort bandli, gegme bandlarina ait
band genislikleri birbirinden bagimsiz bigimde ayarlanabilir ve ge¢cme
bandlar1 anahtarlanabilir band gegiren filtrelerin teorik, simiilasyon ve
deneysel sonuglar1 incelenmektedir. Deneysel c¢aligsmalar, iki ve dort
bandli ayarlanabilir band geciren filtre tasarimlari iizerine

gerceklestirilmistir.

Besinci bolimde tez kapsaminda gerceklestirilen diger filtre tasarimlari
tartigilmaktadir. Bu boliimdeki filtre tasarimlari ayarlanabilir 6zellige
sahip olmamakla birlikte, genis bandli, iki ve dort bandli band gegiren

filtre tasarimlar1 gibi ¢esitli mikrodalga filtre yapilart sunulmaktadir.

Altinc1 ve son boliimde ise tez siiresince yapilan tim galigmalara genel
bir bakis ve aym zamanda gelecekte yapilabilecek calismalara dair

tartisma ve Oneriler yer almaktadir.
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2. FILTRE TASARIMI

Mikrodalga filtre tasarimlarinda deneysel ¢alismalara gegmeden once teorik
calismalar ve bu caligmalardan yola ¢ikilarak simiilasyon ¢aligsmalari yapilir. Clinkii,
tasarimin teorik analizi, ayni1 konfiglirasyon kullanilarak farkli frekanslardaki
tasarimlara da izin vermektedir. Teorik ¢alismalardan sonraki simiilasyon ¢alismalari
ise  Ozellikle  Tam-Dalga  Elektromanyetik  Simiilatérler  kullanilarak
gerceklestirilmektedir (Sonnet, 2011). Bunun sebebi, tasarimda kullanilan iletim
hatlar1 arasinda teorik ¢alismalar esnasinda ele alinmayan kuplajlarin ve sinir
sartlarinin frekans cevabi ilizerindeki kayda deger etkilerinden kaynaklanmaktadir.
Ozellikle iki farkli teorik modelleme bigimi mikrodalga filtre tasarimlarinda yaygin
bicimde kullanilmaktadir. Bunlardan birincisi, 06zellikle filtreyi  olusturan
rezonatorlerin elektriksel ve manyetik Ozelliklerinin incelendigi ¢ift-tek mod
analizleridir. Bu analizler, rezonatoriin hangi rezonans frekansinda, nasil bir araya
girme veya yansima kaybiyla ¢alisacagina 1s1k tutmaktadir. Ikincisi ise, filtrenin tiim
elemanlarinin kuplaj degerlerinin tanimlandign kuplaj matrisidir. Oyle ki, kuplaj
matrisi verilen ve matris elemanlariyla fiziksel parametreleri iliskilendirilen bir

mikrodalga filtrenin kullanici tarafindan tam olarak betimlenebilmesi miimkiindiir.

Bu bolimde tez kapsamindaki teorik c¢aligmalar iki bashik altinda
incelenmektedir. Tlkinde tasarlanan filtrenin esdeger devre modeli ve bu modele bagl
olarak iletim hatt1 teorisine gore c¢ift ve tek mod empedans formiilleri elde
edilmektedir. Ayrica, ¢ift modlu rezonatorler kullanilarak tasarlanan ¢ok bandli band
geciren filtrelerin S-Parametreleri’nin elde edilmesi esnasinda karsilagilan bir
probleme yeni bir ¢éziim 6nerilmektedir. Digerinde ise kuplaj matrisi sentez islemi
gergeklestirilmektedir. Bu kisimda kuplaj matrisi sentezine yonelik yeni onermeler
yer almakta olup, 6zellikle her bir gegme bandi birbirinden bagimsiz olarak kontrol
edilebilir cok bandli band gegiren filtrelerin kuplaj matrisi sentez yontemi Dogrudan
Sentez Metodu’na dayali olarak ortaya koyulmaktadir. Bu boéliimdeki caligsmalar
tamamen teorik olarak ele alinmis olup, tezin ilerleyen (ii¢lincii, dérdiincii ve besinci)

bolumlerinde somut devre tasarimlar: incelenecektir.
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2.1  Cift/Tek Mod Empedans Analizleri

Literatiirde ¢ift modlu halka rezonatdrlerin ¢ift-tek mod empedans analizi
bircok kez ortaya koyulmustur (Cheng 1998, Yang ve dig. 2010, Hong ve Lancaster
2001). Bu boliimde oncelikle literatiirdeki mevcut teknikler ve formiiller ele
alinacak, daha sonra ise ¢ok bandl filtre tasarimlari i¢in esdeger devre modelleri ve
cift-tek mod analizlerine yer verilecektir. Tez kapsamindaki ayarlanabilir filtre
tasarimlarinda ¢ift modlu rezonatorler kullanilacag i¢in ¢ift-tek mod analizleri ¢ift

modlu rezonatorler tizerinden anlatilacaktir.

2.1.1 Tek Bandh Filtreler i¢in Cift/Tek Mod Empedans Analizleri

Sekil 2.1°de geleneksel ¢ift modlu band gegiren filtre yapisi gosterilmektedir.
Sekil 2.1°deki devreye ait ¢ift ve tek mod esdeger devre modelleri de Sekil 2.2°de

gosterilmektedir.

Giris

i Zo’e A-

Sekil 2.1: Geleneksel ¢ift modlu band gegiren filtre konfigiirasyonu

70,30 —— Z0,30
Cy | ?__o_scp - & ]
— — =
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Sekil 2.2: Geleneksel ¢ift modlu filtreye ait esdeger devre modelleri a) Cift mod, b) Tek mod
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Sekil 2.2a’da verilen ¢ift mod esdeger yari devre modeli, devrenin AA ile
gosterilen simetri eksenine manyetik duvar yerlestirildigi durumda elde edilirken,
Sekil 2.2b’de verilen tek mod esdeger yar1 devre modeli ise, simetri eksenine elektrik
duvar yerlestirildigi durumda elde edilir. Bir bagka deyisle, ¢ift mod esdeger devre
modelinde simetri ekseni agik devre olurken, tek mod esdeger devre modelinde ise
simetri ekseni kisa devre olmaktadir. Dikkat edilmelidir ki, bu esdeger devre
modelleri sadece buradaki rezonator konfigiirasyonu igin degil, farkli rezonator
yapilart icin de kullanilabilir. Sekillerden goriildiigii gibi kare halka rezonator, Cs
kapasitanslartyla giris ve ¢ikis portlarina kuplajlanmig ve simetri eksenine

pertiirbasyon kapasitansi, C, yerlestirilmistir. Ayrica, Zo Karakteristik empedansi, 0

ise elektriksel uzunlugu ifade etmektedir. Elektriksel uzunluk 0, g seklinde ifade

edilebilir. Burada f; rezonans frekansimi ifade etmekte olup, 3 dB kesim
frekanslarinda gegerliligi bilinen asagidaki analitik agiklamadan yararlanilarak

bulunabilir (Hong ve Lancaster 2001).

|-Cs-2)z? == (2.1)

\[(zgzt+zoz)2—(zg+zt)2202 V2

Bu esitlikteki Z, ve Z; empedanslar sirasiyla ¢ift ve tek mod empedanslarini
belirtmektedir. Ayrica, elektriksel uzunluk, faz sabiti () ve fiziksel uzunlugun (l)

carpimi bi¢iminde de, 6 = [l = %"l, elde edilebilir. Burada A dalga boyunu temsil

C
fyeerr

uzunluga karsilik gelmektedir..

etmekte olup

ile ifade edilirken, 1 ise ilgili elektriksel uzunluga ait fiziksel

Sekil 2.2a’da gosterilen c¢ift mod esdeger devre modelinde pertiirbasyon
elemanmin bulundugu koldaki elektriksel uzunluk giris ve ¢ikis portlarinin
arasindaki kola ait elektriksel uzunlugun ii¢ kati kadardir. Literatiirde bu esdeger
devre modellerinin analizleri yapilmis olup ¢ift mod empedans formiilii asagida
verilen esitlik (2.2)’de gosterilmistir. (Cheng 1998).
yp+tan3e

1 . 1
Zc—z—‘fzog‘(

— tan 9>_1l (2.2)

yptan36-1

22



Buradaki ys ve y, terimleri sirasiyla 2rf CsZy Ve mf C,Zy dir. Sekil 2.2b’de
verilen tek mod esdeger devre modelinde ise, pertiirbasyonu temsil eden kapasitans
simetri ekseni kisa devre sonlandirildig: igin kisa devre olacaktir. Bu esdeger devre
modeline gore, tek mod empedans formiilii (2.3) esitligindeki gibi ifade edilebilir
(Cheng 1998).

A ] G erer) (2.3)

cotfB+cot36

Elde edilen ¢ift ve tek mod empedans formiillerinden bir mikrodalga devrenin
S parametreleri (2.4) esitligi ile hesap edilebilir (Hong ve Lancaster 2001).

B (Z:~Z6)Zo
So1 = ] L (2.4a)
(3 +ZO) ‘(T)
—7,2
Sy = 4220 (2.4b)

(CetZesze) - (B2

Esitlik (2.4a)’da Z; ve Z; empedanslarmin esit oldugu durumda iletim
katsayisinin sifir oldugu goriilmektedir. Dolayisiyla ¢ift ve tek mod empedanslarini
birbirine esitleyerek iletim sifir1 frekanslarini (2.5) esitligi vasitasiyla hesaplanabilir
(Cheng 1998).

sin 46 (f;) cos 260 (f;
(sin360(f;))?

) _nf,C, 7, = 0 2.5)

Tek bandli ¢ift modlu filtre icin elde edilen 6rnek bir frekans cevabi Sekil
2.3’te gosterilmistir.

_10 4
20 | Sy ﬂ
_30 4

-40 -

S Parametreleri, dB

-50 A

-60

14 1.6 1.8 2.0 2.2 2.4
Frekans, GHz

Sekil 2.3: Cift ve tek mod empedanslarindan elde edilen tek-band ¢ift-mod band gegiren filtre cevabi
(1=7.6 mm, Z,=65.85 Q, C;=0.4 pF, C,= 0.29 pF, £=10.2, £,=6.4)
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2.1.2 Cok Bandh Filtreler icin Cift/Tek Mod Empedans Analizleri

Sekil 2.4’te n bandli bir filtreye ait esdeger devre modeli verilmistir. Bu
devrede, her bir rezonatdr i¢in kuplaj kapasitansi olan Cy kapasitorleri ayr1 ayri
temsil edilmistir. Boylece her bir rezonatoriin ¢ift ve tek mod empedanslart kendi
geeme bandlarinda analiz edilebilir ve son olarak elde edilen ¢ift ve tek mod

empedans formiilleri (2.6a) ve (2.6b) esitliklerinde oldugu gibi diizenlenebilir.

1 1 1 1
—=—K, +—K,+:-+—K 2.6a
Z(; ch 1 Zc2 2 Z(;N N ( )
1 1 1 1
—=—K+—K++—K 2.6b
Zy  ZIp L Ztp 2 ZtN N ( )
REZONATORLER
1st
. Z:,361
H T i
Cg1 70,201 Cg1
Giris
._
Ca2 Cg2
Can Cgn

Sekil 2.4: n bandli band gegiren filtre i¢in esdeger devre modeli

Bu esitliklerdeki K katsayilar1 genellestirilen ¢ift ve tek mod empedans
formiillerinin normalizasyonu igin gecerlidir. Ciinkii klasik devre teorisinden
faydalanarak Sekil 2.4’teki esdeger devre modeline gore ¢ift ve tek mod empedans
formiilleri elde edildiginde, rezonatorlerin ¢ift ve tek mod empedanslar1 diger
rezonatdrlerin formiillerine etki edecektir. Dolayisiyla her bir rezonatére ait mod
empedansint bir katsayr kullanarak diger rezonatorlere olan etkisini yok etmek

gerekir. Tez kapsaminda onerilen bu katsayilar esitlik (2.7)’deki gibi tanimlanabilir.
24



Kp = [TTIL, L2 (i#R) @7)

Onerilen katsayidaki R indisi rezonatér numarasini ifade etmekle beraber ayni
zamanda o rezonatoriin olusturdugu bandi temsil etmektedir. Burada, esitlik
yazilirken i indisinin R indisine esit olmamasina dikkat edilmelidir. Diger yandan, f;
frekanslar1 her bir banda ait merkez frekansini temsil etmektedir. Esitlik (2.7)’de
tanimlanan K katsayilar1 (2.6) esitliginde 1 alindiginda ortaya ¢ikabilecek olumsuz
durumlara bir 6rnek olarak iki, i¢ ve dort bandli filtre cevaplart Sekil 2.5°te
gosterilmektedir. K katsayilarimin  (2.7) esitligindeki formiile goére yazilmasi
durumunda elde edilen frekans cevaplar1 Sekil 2.6’da verilmistir. Sekilden gorildigii
gibi yansima katsayis1 seviyeleri her cevapta K katsayilarina bagli olarak ayr1 ayri
ayarlanabilmekte ve kabul edilebilir seviyelere ¢ekilebilmektedir. Bir baska deyisle,
her bir banda ait ¢ift-tek mod empedansi, diger bandlarin ¢ift-tek mod

empedanslarindan, kullanilan formiil yardimiyla ayrilabilmektedir.
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Sekil 2.5: Cift-tek mod empedanslarindan elde edilen frekans cevaplar (Ky=1) a) n=2, b)
n=3, c) n=4
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Sekil 2.6: Esitlik (2.7)’de 6nerilen katsay1 formiiliinden faydalanilarak elde edilen frekans

cevaplar1 a) n=2, b) n=3, ¢) n=4

Esitlik (2.7)’de onerilen formiil birbirinden bagimsiz olarak kontrol edilebilen
gecme bandlarina sahip ¢ift modlu ¢ok bandli filtreler i¢in kullanilabilir. Ciinkii bu
tarz filtrelerde kaynak-yiik kuplaji rezonatorler arasi kuplaji kesmektedir. Bu
nedenle, bir gegme band1 kendine ait pertiirbasyon diizenlemesiyle band genisligi ve
geri doniis kaybi bazinda kontrol edilirken, diger gegme bandlarinda herhangi bir
degisim olmamaktadir. Dolayisiyla bir bandin geri doniis kayb1 pertiirbasyona gore

degisirken diger bandlar sabit kalmalidir.

2.2  Kuplaj Matrisi Sentez Teknikleri

Literatiirdeki kuplaj matrisi sentez teknikleri dogrudan (direct) ve dolayli
(indirect) sentez metodlar1 olmak iizere iki farkl tiirde incelenmistir (Atia 1972 ve
1974, Cameron ve Rhodes 1981, Levy 1995, Cameron 1999 ve 2003, Amari 2001,
2003 ve 2004, Hong ve Lancaster 2000, Hong ve Lancaster 2001, Lenoir ve dig.
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2006, Kuo ve dig. 2010). Dolayli sentez metodunda kuplaj matrisi, esdeger devre
modelinden devre eleman degerlerinin bulunmasi yoluyla elde edilir. Dogrudan
sentez metodunda ise, filtrenin frekans cevabi normalize frekanslara
doniistiiriildiikten sonra (algak gegiren filtre prototipi elde edildikten sonra), uygun
bir karakteristik fonksiyon yardimiyla admittans matrisi elde edilir ve buradan kuplaj
matrisi sentezlenir. Bu metotlardan dogrudan sentez metodu bir mikrodalga filtrenin
analizini gergeklestirmek igin tasarim ¢alismalarinda olduk¢a yaygin bir sekilde
kullanilmaktadir. Ciinkii kuplaj matrisi filtrenin frekans cevabindaki onceden
belirlenmis sifir ve kutuplardan dogrudan elde edilmekte, bu nedenle de tasarimciya
onemli derecede kolaylik saglamakta; kuplaj matrisi sentezlendikten sonra matris
elemanlar1 dontisiim formiilleri kullanilarak devre yapisina uygun forma
getirilebilmekte ve buradan devrenin ilgili degeri degistirilerek arzu edilen frekans
cevabina gegis yapilabilmektedir. Bu boliimde 6zellikle dogrudan sentez metodu
tizerinden kuplaj matrisi sentezine deginilmekte ve ¢ok bandli filtreler i¢in genel bir
sentez yontemi ele alinmaktadir. Kuplaj matrisi sentez islemleri esnasinda
karakteristik fonksiyon se¢imi Onemli bir yere sahiptir. Secilen karakteristik
fonksiyon frekans cevabinin tiiriinii gosterdigi igin filtreleme fonksiyonu olarak da
adlandirilmaktadir. Literatiirdeki calismalarda Butterworth, Chebyshev, eliptik ve
lineer fazli filtreler igin karakteristik fonksiyonlar mevcuttur (Hong ve Lancaster
2001, Pozar 2004). Ancak, asimetrik cevapli ¢ok bandli filtreler i¢in kuplaj matrisi
sentezi birgok problemi de beraberinde getirmektedir. Ornegin, ge¢me bandlarinin
yaninda iletim sifirlarinin mevcut oldugu bir frekans cevabi, sifir ve kutuplar
arasindaki oranin uyumsuzlugundan dolayr tam bir eliptik filtre olarak
nitelendirilemeyebilir. Bu oran Hong ve Lancaster’in 2001°deki ¢alismasinda (Hong
ve Lancaster 2001) belirlenmis olup, aksi durumda frekans cevabi kuasi-eliptik
olarak adlandirilir. Dolayisiyla iletim sifirlarina sahip bir filtrenin kuplaj matrisi i¢in

en genel sentez yontemi aslinda asimetrik kuasi-eliptik filtreler {izerinedir.

2.2.1 Tek Bandh Filtreler i¢cin Kuplaj Matrisi Sentezi

Kuplaj matrisi sentez islemlerinde karakteristik fonksiyonun se¢imi oldukga
onemlidir. Ciinkii, secilen fonksiyonun asimetrik frekans cevabina sahip filtreler i¢in

gegerli olmas1 ve ayn1 zamanda araya girme kaybi (IL) ve yansima kaybinin (RL)
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ayarlanabilmesi 6onem arz etmektedir. Bu sayede teorik, simiilasyon ve deneysel
caligmalar birbiriyle uyum igerisinde olabilecek ve Onerilen teorik modele uygun
filtre tasarimlarinin ortaya konmasi miimkiin olacaktir. Tez kapsaminda yapilan
caligmalarda, eliptik filtreleme karakteristi§ine sahip filtreler i¢in uygun olan
karakteristik  fonksiyon tiirii, Kkuasi-eliptik filtreler i¢in yansima kaybinin
ayarlanabilecegi sekilde yenilenmistir. Bilindigi gibi, kuasi-eliptik filtreleme
karakteristiginde sifir ve kutup frekanslari uygun degerlere ayarlanarak eliptik
filtreleme karakteristigi elde edilebilir. iki kapili bir mikrodalga devresinde sagilma
parametreleri arasinda esitlik (2.8a) ve (2.8b)’de verilen bagintilar bulunmaktadir

(Hong ve Lancaster 2001),
|S112| + |5212| =1 (2.83)
S11 = 822, S21 = S12 (2.8b)

bagintilart bulunmaktadir. Araya girme kaybi (Sy;) ve yansima kaybi (Si1) bir F
karakteristik fonksiyonuna bagl olarak agagidaki gibi ifade edilir.

1

1520 G2)|? = PErETe (2.9a)
. 2F?(n
IS1.G0)12 = s (2.90)

Burada Q normalize frekanslar1 temsil etmektedir. Mikrodalga filtreler,
baslangicta algak geciren filtre prototipine gore tasarlanarak daha sonra gerekli
frekans ve empedans dontistimleriyle gergek frekanslara aktarilir. Bu nedenle kuplaj
matrisi sentezi normalize frekanslara gore yapilmalidir. Band i¢i dalgalanma faktorii
g, verilen bir IL (araya girme kaybi1) veya RL (yansima kaybi) ile hesaplanabilir.
Ancak verilecek IL ve RL degerleri sadece tek bir frekanstaki degeri gosterir. Esitlik
(2.10)’daki karakteristik fonksiyon sifir ve kutuplar1 6nceden verilmis bir filtre i¢in

(Hong ve Lancaster, 2001);

_ g I, (0-04)
FIQO =Mav aa,y (2.10)
S11(fc) = RL veya Sy, (f.) = IL (2.11)

seklinde olacaktir. Burada, Q, ve Q, degiskenleri karakteristik fonksiyonun sifir ve

kutup noktalarini, N filtrenin derecesini temsil etmektedir. f; ise arzu edilen IL ve RL
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degerlerinin bulundugu merkez frekansin1 gostermektedir. M katsayis1 ise Hong ve
Lancaster’in ¢alismasinda (Hong ve Lancaster 2001) verilen formiiller vasitasiyla
eliptik filtreler i¢in bulunabilmektedir. Ayrica, bu tezde yapilan ¢alismalar sonucu, M
katsayisinin arzu edilen yansima kaybinda (RL) veya arzu edilen araya girme
kaybinda (IL) Esitlik (2.11)’in ¢6ziimii ile hesaplanabilmesi miimkiin olacagi
goriilmistiir. Hesaplanan M katsayisi ile yazilacak olan karakteristik fonksiyon
kuasi-eliptik filtreler i¢in kullanilabilecektir. Filtre derecesini gosteren N sayisi,
bircok filtrede kutuplar ve sifirlar i¢in aynidir. Ancak, bazi sifirlarin sonsuzda olmasi
veya kutuplarin ¢akisik olmasi gibi sebeplerden dolay: frekans cevabinda eksik sifir
veya kutup sayis1 goze carpabilir. Diger yandan karakteristik fonksiyonun sifir ve
kutuplarini gosteren €, ve €, degerleri gergek frekanslardan normalizasyon
yapilarak  bulunabilecektir. Normalizasyon islemi (2.12) esitligine gore

gerceklestirilir (Hong ve Lancaster 2000);

_ 1l o o (2.12)
FBW\ o, o

Bu esitlikteki FBW ifadesi kesirsel band genisligini (Band genisliginin

merkez frekansa orani), wg frekansi ise merkez frekansi temsil etmekte olup (2.13a),

(2.13b) ve (2.13c) esitliklerinde oldugu gibi hesaplanabilirler.

FBw =L (2.13a)
Wo
Af = w3452 — W34p1 (2.13b)

Wy = /W3gp1- W34dB2 (2.13c)

®3dB1 Ve O 3gg2 ifadeleri sirasiyla gegme bandinin sol ve sagindaki 3 dB kesim
frekanslarini gosterir. Kuplaj matrisi sentezi igin gerekli islemler ise bu asamadan
sonra baglamaktadir. Bilindigi gibi S;; ve Sy, uygulanacak Hurwitz
faktorizasyonuyla Esitlik (2.14)’te verilen polinomlara s=jQ olmak iizere ayrilabilir

(Cameron 1999 ve 2003).

P(s)

S21(8) = S EG) (2.14a)
F
S1(s) = mf;()s) (2.14b)
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Buradaki €11 ve gy katsayilari normalizasyon katsayilar1 olup daha sonra ele
alinacaktir. Elimizde eger asimetrik sifir ve kutuplara sahip bir karakteristik
fonksiyon varsa, bu durumda Hurwitz faktorizasyonu problem teskil edecektir.
Bunun sebebi, Hurwitz faktdrizasyonu yapildiginda kompleks diizlemin sol yari
diizleminde yer alan sifir ve kutuplarin sag yar1 diizlemde de (veya tam tersi)
olusmasindan dolayidir. Bir baska deyisle Esitlik (2.14)’teki gibi yazilmasi gereken
sacilma parametreleri polinomlarinin, sol taraftaki sifirin sag tarafta da olusmasindan
dolay1 yanlis ifade edilmesi 6nemli bir problem olusturacaktir. Bu dogrultuda, E(s),
F(s) ve P(s) polinomlar1 Hurwitz faktérizasyonu yapilmadan dogrudan elde
edilmelidir. Esitlik (2.10)’da verilen karakteristik fonksiyonu F(Q)=Fn(Q)/Fp(Q)
seklinde numeratér ve denominatér kisimlari ayr1 ayri ifade edilebilecek sekilde

esitlik (2.9)’da yerine koydugumuzda (2.15a) ve (2.15b) esitlikleri elde edilir.

, 2 Fp2(Q)
1S21 G)|* = RO (2.15a)
1511 (I Q)|? = ot @ (2.15b)
1 Fp2(2)+e2Fy2(2) '

Esitlik (2.15a)’daki numerator kismindan (2.14a) esitligindeki iletim
katsayisinin numeratdr polinomu (P(s)), esitlik (2.15b)’deki numeratér kismindan da
(2.14b)  esitligindeki  yansima  katsayisinin - numeratér  polinomu  (F(s))
turetilebilecektir. Dikkat edilecegi tizere, (2.15a) ve (2.15b) esitliklerindeki
denominator polinomlart birbirine esit olup (2.14a) ve (2.14b) esitliklerinde E(S)
polinomuyla ifade edilmistir. Ayrica €11 ve € Katsayilari, esitlik (2.15)’ten elde
edilen koklerin esitlik (2.14)’e yerlestirilerek polinom halinde yazilan sagilma
parametreleriyle, karakteristik fonksiyona bagli olarak yazilan sagilma
parametrelerinin (bkz. Esitlik (2.9)) ayni1 olmasini saglamak i¢in eklenmelidir. Bu

katsayilar (2.16) esitliginde verildigi gibi yazilabilir.

&y =VEM? +1 (2.16a)

2 2
e = “‘96'\1"\/'” (2.16b)

Bu esitliklerdeki € dalgacik faktoriinii temsil etmekte ve asagidaki gibi geri
doniis kaybindan elde edilebilmektedir (Esitlik (2.17)).
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:101_1 (2.17)

Gergeklestirilecek kuplaj matrisi sentez islemleri Cameron’un 1999 ve
2003’teki caligmalarinda verilen prosediire gore, sagilma parametreleri polinomlara
ayrildiktan sonra Once admittans matrisi bu polinomlardan elde edilir, sonra bu
admittans matrisinin denominator fonksiyonunun 6zdeger ve rezidiilerinden kuplaj
matrisi hesaplanabilir. Elde edilen kuplaj matrisi, tasarlanan filtrenin esdeger devre

modeline uygun bir kuplaj semasina sahip olmalidir.

Asimetrik sifir ve kutup dagilimima sahip kuasi-eliptik filtreler tek bandl
band gegiren filtreler i¢in kuplaj matrisi sentezi asagidaki bolimlerde ¢ift ve tek
dereceli filtreler i¢in 6rneklerle agiklanmaktadir. Simetrik tek bandli filtreler icin
kuplaj matrisi sentez islemlerine literatiirdeki bircok calismada deginilmis
oldugundan bu tez calismasinda ele alinmamakta, ancak burada ayrintilariyla
aciklanan metot simetrik frekans cevapli filtreler i¢in de kullanilabilmektedir. Kuplaj
matrisi sentezi ¢ift ve tek dereceli filtreler i¢in hesaplamalarda farklilik icerdiginden
cift dereceli filtreler icin ¢ift-modlu filtre 6rnegi, tek dereceli filtreler iginse {i¢ modlu
filtre ornegi tizerinden hareket edilecektir. Daha yiiksek dereceli filtrelerde kuplaj
matrisi sentezi i¢in yontemde higbir degisiklik yapmadan sadece kutup ve sifir

sayilar arttirilmalidir.

2.2.1.1 Cift Dereceli Filtreler

Cift modlu filtreler icin Sekil 2.7°de gosterildigi iizere iki ¢esit kuplaj

diyagrami ele alinabilir.

(@) (b)

Sekil 2.7: Cift modlu tek bandli filtreler i¢in kuplaj diyagramlar1 a) Asimetrik frekans cevaplari igin,
b) Simetrik Frekans cevaplari i¢in (S: Kaynak (Source), L: Yiik (Load))
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Sekil 2.7a’daki kuplaj diyagraminda modlar arasi kuplaj tanimlanmazken,
Sekil 2.7b’deki kuplaj diyagraminda ise modlar arasi kuplaj tanimlanmaktadir
(Amari 2004). Bu iki kuplaj diyagrami farkl: tiirdeki ¢ift modlu filtrelere uygun olup,
birbirinden farki aslinda tek bir rezonans frekansimin digerinden bagimsiz bir
bicimde kontroliine dayalidir. Bir baska deyisle, Sekil 2.7a’da verilen kuplaj
diyagramina sahip bir filtrenin mod frekansi ayri ayr1 kontrol edilebildiginden
modlar aras1 kuplaji tanimlamak gereksiz olacaktir. Sekil 2.7b’deki kuplaj
diyagraminda ise mod frekanslarinin devredeki bir parametreye bagli olarak birlikte
hareketi s6z konusudur. Ayrica bu kuplaj diyagramlarina sahip bir devre kaynak-yiik
kuplajina sahip olacag: i¢in filtre derecesi N olmak iizere (N+2)x(N+2) boyutunda
bir kuplaj matrisi ile temsil edilebilir. Bu tiir filtrelerde kaynak ve yiik rezonatore
kuplajlt oldugundan filtre derecesinden daha biiyiik bir matris boyutu mevcut olur.
Kaynak ve yiikiin rezonatore dogrudan bagli oldugu bir mikrodalga filtre ise yine
filtre derecesi N olmak iizere NxN boyutunda bir kuplaj matrisi ile temsil edilir. Bir
baska deyisle, cift modlu filtre (N=2) {izerinden diisiiniildiigiinde 4x4 boyutunda bir
kuplaj matrisi ile temsil edilmelidir. Sekil 2.7a’daki devreye ait matriste, Mg 1, Mo,
Mo3, M1o, M11, M13, Mao, M22, M3, M3o, M3 1, M3» degerlerinin mevcut olmasi
gerekir. Matris diyagonal simetrik oldugundan bu degerler, diyagonalindeki
degerlerle birbirine esit olacaktir. Sekil 2.7b’deki devrenin kuplaj matrisinin elde
etmek icin ise doniisiim formiilleri kullanmak gerekir. Ciinkii baslangicta elde
edilecek matris Sekil 2.7a’daki diyagrama uygun olup, daha sonra Mi, ve My,
degerlerinin elde edilebilmesi i¢in matris doniisiim formilleri kullanilmalidir

(Cameron 1999 ve 2003).

Cift dereceli filtreler i¢in kuplaj matrisi sentezi (2.14) esitliginde gosterilen
polinomlar  kullanilarak ~ (Cameron 2003)’te  Onerilen metot vasitasiyla

gerceklestirilebilir.

Tasarim (")rnegi: Onceden belirlenmis sifir ve kutup frekanslart w,1=1.746
GHz, w;»=1.836 GHz, wp=1.786 GHz, wy,=1.794 GHz, wz4s1=1.772 GHz,
W3gg2=1.805 GHz olsun. Bu degerlere gore FBW=1.845 ve wy=1.788 GHz olarak
hesaplanir. Bu frekanslardan (2.12) esitligi kullanilarak elde edilen normalize
frekanslar Q1= -2.602, Q,,=2.846, Q,1=-0.147, Q;,»=0.337, Q34g1=-1 ve Qz4z>=1
seklinde elde edilebilir. Dikkat edilecegi iizere, 3 dB noktalarina ait normalize

frekanslar =1 seklinde elde edilmistir. Ayrica, kutuplar ve sifirlar arasinda Hong ve
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Lancaster’in (Hong ve Lancaster, 2001) ¢alismasinda gosterilen eliptik filtreler i¢in
gecerli oran olmadigindan filtrenin kuasi-eliptik oldugu sdylenebilir. Arzu edilen
yansima kayb1 ise R =-20 dB olsun. Normalize sifir ve kutup frekanslarindan elde
edilen frekans cevab1 Sekil 2.8’de gosterilmektedir. (Tezdeki tasarim orneklerinde
kullanilan w notasyonu agisal frekanslara karsilik gelmemekte, gercek frekanslari

gostermektedir.)

-10
20 1 Sy
-30 -

40

S Parametreleri, dB

-50 A

-60

Sekil 2.8: Belirlenen sifir ve kutup frekanslarindan elde edilen sagilma parametreleri

Baslangic degerlerinden, (2.9)-(2.17) esitlikleri kullanilarak edilen degerler
Tablo 2.1’°de verilmistir.

Tablo 2.1: Baslangi¢ degerlerinden elde edilen veriler

€ 0.101 Sz1ve Spp kutuplart | -0.488-0.491
fe 0.095 Sz1 ve Spi kutuplart | -0.492+0.682j

M | 285.61 Sy sifirlari -2.602j
e | 1.003 S, sifirlan 2.846j
€1 | 12.752 Sy1 sifirlan -0.147j
R. | -20 Sy sifirlan 0.337j

Tablo 2.1°de elde edilen degerler kullanilarak sagilma parametreleri (2.14)
esitliginde oldugu gibi polinomlarina ayrilabilir. Daha sonra (Cameron 2003)’de
Onerilen metodla sirasiyla admittans fonksiyonlari, Ozdegerler ve rezidiiler
hesaplanarak kuplaj matrisi sentezi basariyla tamamlanabilir. Dikkat edilecegi iizere,

bu degerler hesap edilirken artik M katsayisindan yola ¢ikilarak hesaplanan €11 ve &3
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degerleri kullanilmaktadir. Dolayisiyla elde edilecek admittans fonksiyonlari

F(w)/e11, P(W)/e21 ve E(w) polinomlar1 baz alinarak ifade edilmelidir.

Admittans fonksiyonlarina ait katsayilar asagida verilmistir.

0.5808] 0.09109; 0.62521
Y21 _niimeratér — _0-0191 YZl_numerat(jr = (—0.98074]) YZl_nﬁmeratér = 0-38058]
0.0784/ 1.99692

Buradaki katsayilardan elde edilen 6zdegerler ve rezidiiler Tablo 2.2°de

gosterilmektedir.

Tablo 2.2: Ozdegerler ve Rezidiiler

Iy (Ozdegerler) Rezidiiler (r;;) | Rezidiiler (r,)
-0.663 -0.247 0.247
0.472 0.245 0.245

Bu degerler kullanilarak sentezlenen kuplaj matrisi (2.18) esitliginde
verilmigtir.

0 0.49659 -0.49449 0.03927

0.49659 -0.66289 0 0.49659
—-0.49449 0 0.4723 0.49449

0.03927 0.49659 0.49449 0

(2.18)

Sentezlenen kuplaj matrisine ait frekans cevabi (2.19) esitliginde agiklanan

yontemle elde edilebilir. Kuplaj matrisine ait sacilma parametreleri Sekil 2.9°da

gosterilmistir.
1 —
Sy1 = zm[lﬂm ! (2.19a)
2 -1
S11=1——[4]n1 (2.19b)
d11
[A] = [q] + plI] = j[M] (2.19¢)

Bu esitliklerdeki, [q] matrisi g11=1/0e1 Ve gnn=1/0en disinda tiim elemanlari
sifir olan bir kare matris, p eleman1 jw ile taniml frekans degiskeni ve [I] ilk ve son
elemani sifir olan birim matrisi temsil etmektedir. Burada ge; Ve Qe ifadeleri
Ol¢eklenmis normalize kalite faktorleri olup, harici kalite faktorii (Qei) ile kesirsel
band genisliginin ¢arpimindan elde edilir. Kuplaj matrisinin boyutu NxN olup filtre
derecesi N-2’dir. Dolayistyla Sekil 2.7’deki gibi bir kuplaj diyagramina sahip filtre 2.
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derecedendir ve 4x4’liik bir kuplaj matrisine sahiptir. Ayn1 zamanda, kuplaj matrisi
alcak gegciren filtre prototipine ait oldugundan tekrar algak geciren frekanslardan
gercek frekanslara doniisiim yapilmalidir. Gergek frekanslara gegis (2.20) esitligine
gore yapilabilir (Hong ve Lancaster 2000).

—QgFBW+/(QguFBW)2+4
Wy

Wgy = . (2.20a)
Wy = W, QqFBW++/(Q2qFBW)Z+4 (2.20b)

2

Bu formiillerdeki FBW, kesirsel band genisligini, Q, normalize frekanslar1 ve
wo da gergek frekanslardaki gegcme bandina ait merkez frekansini temsil etmektedir.
Buna gore gercek frekanslarda kuplaj matrisinden elde edilen sonuglar Sekil 2.10°da

gosterilmektedir.

% 220 1 S
&
2 / \ 7
g -40 | \ / f
®©
s { [
wn
-60 — — Kuplaj Matrisi
— — Rasyonel Fonksiyon
-4 -3 -2 -1 0 1 2
Q

Sekil 2.9: Onceden belirlenen karakteristik fonksiyondan ve kuplaj matrisinden elde edilen sagilma

parametrelerinin karsilagtirilmasi

821 /
-20-__é___h\ / \ T
Y | BV
\ |

S Parametreleri, dB

l
-60 | I '
—

160 165 170 175 180 185 190 195 200
Frekans, GHz

Sekil 2.10: Kuplaj matrisinden elde edilen sacilma parametrelerinin gercek frekanslara doniistiiriilmiis
hali
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Sekil 2.11°de su ana kadar sentezlenen kuplaj matrisine ait sifir ve kutuplarin
kompleks diizlemdeki yerlesimi gosterilmistir. Sekilden goriildiigii gibi iletim
sifirlar1 kompleks diizlemin imajiner ekseni iizerindeyken, iletim kutuplarinin hem
reel hem de imajiner frekans bilesenlerine sahip oldugu gozlenmektedir. Bir baska
deyisle, sagilma parametrelerinde gordiigiimiiz iletim sifirlar1 aslinda kompleks
diizlemin imajiner eksenindeki sifirlara karsilik gelirken, bu sifirlarin reel eksen
lizerine kaymasiyla birlikte filtreleme karakteristigi de degismektedir. Boylece,

filtreleme karakteristigi kuasi eliptikten lineer faza gecis yapmaktadir.

4
X 8, sifirlan
5 B S, kutuplari %
o s
:(=U‘ 0
E : s
-2 A
S
4 .
-1 0 1
Reel

Sekil 2.11: letim sifirlar1 ve kutuplarinin kompleks diizlemdeki yerlesimi (Bkz. Tablo 2.1)

Cift modlu filtrelerde ayrica reel frekansh iletim sifirlari imajiner frekanslara
iki yontemle kaydirilabilir. Bunlardan birincisi Sekil 2.7a’daki kuplaj diyagramina
gore modlar arasi kuplaj olmadigi i¢in, mod frekanslarinin hareketiyle saglanabilir.
Ikinci durumda ise Sekil 2.7b’de oldugu gibi modlar arasi kuplajin mevcut oldugu
durumda, bu kuplajin isaret degisimiyle saglanabilir. ilk duruma ornek verecek
olursak, (2.18) esitligindeki kuplaj matrisinde M5, elemanin1 0.4723’ten -1.706’ya
kaydirdigimizda lineer fazli filtreleme karakteristigine gecis yapilabilir. Bir baska
deyisle, iletim sifirlar1 reel frekanslardan imajiner frekanslara kaydirilabilir. Esitlik
(2.19)’a gore elde edilen lineer faz filtreleme karakteristigine sahip frekans cevabi
Sekil 2.12°de gosterilmistir. Kuplaj matrisindeki bu degisiklige bagli olarak kuasi
eliptik ve lineer faz filtreleme Kkarakteristiklerinin karsilastirilmas: Sekil 2.13°te

gosterilmektedir.
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Sekil 2.12: Lineer faz filtreleme karakteristigi i¢in elde edilen frekans cevabi (Esitlik (2.18)’de My,
degeri -1.706 olarak alinmistir.)

— — Kuasi eliptik W" ¢

D 1o |~ — Lineerfaz }/ \IA\\
5 Sy
é -20 é:_,__//{ l':\ \\\_._
E — \\ I \ //—- —
S \ | /
K \| |/

-40 H | ”

1.60 165 170 175 180 185 190 195 2.00
Frekans, GHz

Sekil 2.13: Kuasi eliptik filtreleme karakteristigi ile lineer faz filtreleme karakteristiginin

karsilastirilmasi (My; degeri diiz ¢izgiler i¢in 0.4723 iken, kesikli ¢izgiler i¢in -1.706’dir)

Lineer faz filtreleme karakteristigine sahip mikrodalga filtreler 6zellikle diiz
bir grup gecikmesine ihtiya¢ duyan haberlesme sistemlerinde kullanilmaktadir. Grup

gecikmesi birim frekanstaki faz degisimi olarak tanimlanir ve (2.21a) ve (2.21b)
esitliklerindeki gibi ifade edilebilir.

Smn = |Smn|ej(pmn (m;n =1, 2) (2218.)
—d
Ta = % (2.21b)
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Esitlik (2.21a)’da sagilma parametreleri verilmistir. Sagilma parametrelerinin
genel olarak genlik ve faz bi¢ciminde iki parametre ile ifade edilmesi géz Oniinde
bulunduruldugunda, (2.21b) esitliginde oldugu gibi fazin agisal frekansa gore tiirevi
ile grup gecikmesi hesaplanabilmektedir. ¢,; ile gosterilen araya girme kaybinin fazi
radyan biriminde olup, o ise rad/s birimine sahiptir. zq ise grup gecikmesini
gostermekte ve birimi yine saniyedir. Sekil 2.14a’da kuasi eliptik ve lineer fazli
filtreleme karakteristiklerine sahip filtrenin iletim katsayisina ait faz cevaplari
frekansa bagli olarak gosterilmektedir. Sekil 2.14b’de ise her iki filtreleme
karakteristigi i¢in normalize grup gecikmeleri gosterilmektedir. Sekilden goriilecegi
tizere, lineer faz filtreleme karakteristigindeki filtrenin daha diiz bir grup

gecikmesine sahip oldugu goriilmektedir.

150 I— — Kuasi eliptik

—— Lineer faz

100
50 -
0

-50 -

-100 _———_l \

-150 /q/’_f
160 165 170 175 180 185 190 195 2.00
Frekans, GHz

(@
1.4

f\ | —— Kuasieliptik
,” —— Lineer faz

S Parametreleri, dB
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0.6 -

0.4 4

S Parametreleri, dB

0.2 -

0.0 . ‘ ; : . ; .
160 165 1.70 1.75 1.80 185 1.90 1.95 2.00
Frekans, GHz

(b)

Sekil 2.14: Kuasi eliptik (Diiz ¢gizgiler) ve lineer faz (Kesikli ¢izgiler) filtreleme karakteristikleri igin

karsilagtirma a) S,; fazlari, b) Normalize grup gecikmeleri
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2.2.1.2 Tek Dereceli Filtreler

Tek dereceli filtrelerdeki kuplaj matrisi sentez islemleri Sekil 2.15°te

gosterilen ti¢ modlu bir kuplaj diyagrami {izerinden hareket edilmektedir.

Sekil 2.15: U¢ modlu tek bandli filtre i¢in kuplaj diyagrami

Bu asamada, ¢ift dereceli filtreler igin kuplaj matrisi sentez metodu tizerinde
bazi kiiglik degisiklikler yapilmasi gereklidir. Bunlardan ilki karakteristik fonksiyon
seciminde cift dereceli filtreler i¢in iki kutup frekansinin aritmetik ortalamasi olan f;
frekansinin se¢imi konusundadir. Yansima kaybi seviyesinin arzu edilen degere
ayarlanmas1 i¢in kuasi-eliptik ¢ift modlu filtrelerde kullanilan M katsayisinin
seciminde artik aritmetik ortalama yerine band igerisinde herhangi bir frekans
secilmelidir. Dolayisiyla bu frekansa karsilik gelen yansima kaybi arzu edilen degere
ayarlanabilecek, diger frekanslara tekabiil eden sagilma parametreleri degerleri bu
degere gore otomatik olarak sekillenecektir. Ayrica, (Cameron 2003)’deki calisma
g6z Oniinde bulunduruldugunda, tek dereceli filtreler icin admittans matrisi de
degisecektir. Sekil 2.15°te verilen ii¢ modlu bir filtre i¢in kuplaj diyagrami kaynak-
yiik kuplajina sahip oldugu i¢in 5x5 boyutunda bir matris sentezlenecektir. Bu
matriste My; M2, ve Ms3 degerleri ilgili moda ait 6z kuplaji (self-coupling) temsil

etmektedir.

Tasarmm (")rnegi: Onceden belirlenmis sifir ve kutup frekanslart w;;=1.6
GHz, w,=1.71 GHz, w;3= 2.15 GHz, w,;=1.755 GHz, wp,=1.82 GHz ve wp3=1.82
GHz’de olsun. 3 dB noktalar1 1.73 GHz ve 1.975 GHz’de ve boylece FBW=0.13254
olarak hesaplanir. Bu degerlerden gegme bandinin merkez frekansi 1.848 GHz olarak
hesaplanir. (2.12) esitligi kullanilarak normalize sifir ve kutup frekanslari ise Q1= -

1.176, Q;p=2.289, €3=-2.186, Qp1=-0.783, Q=-0.234 ve Q,3=-0.494 olarak
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hesaplanabilir. Dikkat edilecegi gibi ii¢ adet sifira karsilik iic adet kutup mevcuttur
ve tiim normalize frekanslar kompleks frekans diizleminde asimetrik olarak
yerlesmistir. Diger yandan, 1.8 GHz’de (normalize frekans degeri -0.401) -25 dB’lik
bir yansima kaybi1 elde edilebilecek bir filtreye ait kuplaj matrisi hesaplamasi igin

yukarida anlatilan metot kullanildiginda Tablo 2.3’teki degerler hesaplanabilecektir.

Tablo 2.3: Baslangi¢ degerlerinden elde edilen veriler

€ 0.056 S;1ve Si; kutuplan -0.13762-0.97504j
fe -0.401 S;1ve Si; kutuplan -0.91529-0.74656j
M 65.504 Sz1ve Sy; kutuplar -0.63887+1.16122j
€1 1.036 S, sifirlan -2.18559j

€1 3.822 S, sifirlan 2.28904j

Ry -25dB S, sifirlan -1.17592j

f. 1.8 GHz S,y sifirlan -0.78313j

O, -0.401 Sy sifirlan -0.23402j

FBW 0.1325 Sy sifirlan 0.49439j

Baslangic degerlerinden (2.9) esitligi vasitasiyla elde edilen sacilma

parametreleri Sekil 2.16’da gdsterilmistir.

0

-10 A

S Parametreleri, dB
@

Sekil 2.16: Belirlenen sifir ve kutup frekanslarindan elde edilen sagilma parametreleri

Tablo 2.3’teki degerlerden faydalanarak tek dereceli filtreler igin admittans
matrisi, 6zdegerler ve rezidiiler tiiretilebilir. Admittans matrisindeki fonksiyonlarin

numerator ve denominatorlerine ait katsayilar;
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1.53902 —1.42226j
) —0.77105
1.34061j 2.37834 ] .
y21 numeratfr= y22_numerator= ] y22_denominatde | 0.87241j
0.28056 —-1.06493j
) -1.69178
0.26161j 1.96517

Bu degerlerden elde edilen Ozdegerler ve

rezidiler Tablo 2.4’te

gosterilmektedir.

Tablo 2.4: Ozdegerler ve Rezidiiler

A ((")zdegerler) Rezidiiler (r;;) | Rezidiiler (r;)
1.036 -0.08057 0.08057
-1.119 -0.31455 0.31455
0.625 0.46575 0.46575

Elde edilen 6zdeger ve rezidiilerden sentezlenen kuplaj matrisi (2.22)
esitliginde verilmistir. Bu kuplaj matrisinin (2.19) esitliginde kullanilmasiyla elde
edilen sagilma parametreleri Sekil 2.17°de normalize frekanslara gore verilmistir.

Gergek frekanslardaki sagilma parametreleri ise Sekil 2.18’de gosterilmektedir.

0 0.28385 0.56085 -0.68246 0.13312
0.28385 1.03573 0 0 0.28385

M=| 056085 0 -1.11854 0 0.56085 (2.22)
-0.68246 0 0 0.62471 0.68246

0.13312 0.28385 0.56085 0.68246 0

0
a1)]
< -20
=
Q@
g
©
£ -40
o
@©
o
w

60 - — — Kuplaj Matrisi
— — Rasyonel Fonksiyon
-3 -2 -1 0 1 2 3

Sekil 2.17: Baslangi¢ sagilma parametreleri ile kuplaj matrisinden elde edilen sonuglarin

karsilagtirilmasi
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Sekil 2.18: Kuplaj matrisinden elde edilen sagilma parametrelerinin gergek frekanslara doniistiirilmiis

hali

2.2.2 Cok Bandh Filtreler icin Kuplaj Matrisi Sentezi

Tez kapsaminda kullanilan dogrudan sentez metodunda ii¢ farkli yaklagim
mevcuttur. Bunlardan ilki ¢ok bandli filtrenin ¢ok genis bandli gibi ele alinip sifir ve
kutup frekanslarinin arzu edildigi noktalara yerlestirilmesidir. Bu sayede tek bandli,
cok sifirli ve ¢ok kutuplu bir filtrenin kuplaj matrisinin sentezi ile hemen hemen ayni
prosediir takip edilebilir. Ikinci metod, her bir bandin kuplaj matrisinin ayr1 ayr1 elde
edilip daha sonra birlestirilmesi lizerinedir. Bu tiir filtrelerde her bir bandin ayn
rezonatdr tarafindan olusturulmasi gereklidir. Uciincii yontemde ise, her bir banda ait
karakteristik fonksiyonlar ayr1 ayr1 ifade edildikten sonra ¢ok bandl filtrenin genel
karakteristik fonksiyonunun tiiretilmesi ile sonuca gidilmektedir. Buradaki genel
karakteristik fonksiyonun hesab1 paralel bagli devrelerin esdeger empedansinin
hesaplanmas1 ile benzerlik gostermektedir. Dikkat edildiginde ikinci ve iiglinci
yontemlerin Onemli Olgiide benzerlige sahip oldugu goriilebilir. Ancak ikisi
arasindaki fark, ikinci yontemde kuplaj matrisi elemanlarinin dogrudan her bir
banddan elde edilen degerlerden olusturulmasidir. Tez kapsaminda o6zellikle ilk
metot ele alinacaktir. Boylelikle genis bandli bir filtrede band igerisine yerlestirilecek
sifirlar ile birden fazla bandin ortaya ¢ikarilmast hedeflenmektedir. Sifir ve
kutuplarin asimetrik sekilde yerlestirilmesi sonucu kuasi-eliptik ¢cok bandli band

geciren mikrodalga filtre analizleri gergeklestirilebilir. Ayrica, kuplaj matrisi sentezi
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esnasinda tek bandl filtrelere yonelik yontemden faydalanildiginda ¢ok esnek bir

kuplaj matrisi sentez islemi ortaya konulur.

Sentezlenecek kuplaj matrisinin  6nceden belirlenmis sifir ve kutup
frekanslarindan elde edilmesine ragmen bu frekans cevabina sahip bir mikrodalga
filtre ile uyumlu olmast her zaman i¢in miimkiin olmayabilir. Ciinkii kuplaj
matrisinin elemanlar1 aslinda ortaya bir kuplaj diyagrami ¢ikarmakta ve bu kuplaj
diyagrami1 da devredeki tiim rezonatorlerin, kaynagim, ylikiin ve iletim hatlarmin
aralarindaki kuplaji temsil edecektir. Devredeki tiim elemanlar arasinda az bile olsa
bir kuplaj olmast dogaldir. Ancak birbiri ile oldukca uzak yerlestirilmis iki rezonator
arasinda elektriksel veya manyetik etkilesimin olmadig1 g6z dnilinde bulundurulabilir.
Boylece tasarlanan devrenin aslinda daha basit bir kuplaj diyagrami ile temsil
edilebilmesi saglanabilir. Bu tiir gereksiz kuplaj matrisi elemanlarinin yok edilmesi
icin ise matris benzerlik doniistimlerine ihtiya¢ duyulmaktadir. (Cameron 1999 ve
2003) ¢alismalar1 kuplaj matrisi benzerlik doniisiimleri konusunda oldukca yaygin
bir sekilde kullanilmaktadir. Ancak, bu caligmalardaki kuplaj diyagramlar1 sadece
belli bagl filtreler icin gegerli oldugundan her zaman i¢in yeterli degildir. Bu
problem de 6zellikle asimetrik frekans cevabina sahip filtrelerde ortaya ¢ikmaktadir.
Bu gibi durumlarda benzerlik doniigiimlerinin optimizasyon ile gergeklestirilmesi
gereklidir. Dikkat edilecegi gibi, devrenin kuplaj semas: ile kuplaj matrisi birbirine

uygunsa herhangi bir doniisiime ihtiya¢ duyulmaz.

Tasarim Ornegi: Tez kapsamindaki dért bandli band gegiren filtrelere uygun
olacak sekilde bir kuplaj matrisi sentezini ele alalim. Dogrudan sentez metodu
kullanilarak filtrenin kuplaj matrisini sentezlemek icin oncelikle frekans cevabindaki
gercek frekanslarin normalize frekanslara donistiriilme islemi (2.12) esitligi
vasitasiyla gergeklestirilmelidir. Esitlik (2.23a) gercek frekanslardaki sifir ve
kutuplar1 gosterirken, (2.23b) esitligi ise normalize frekanslardaki kutup ve sifirlart
gostermektedir. Onceden bahsedildigi iizere, ¢ok bandli filtreler igin kuplaj matrisini
sentezleyebilmek i¢in frekans cevabini ¢cok genis bandli gibi diisiinerek; tek bandli,
cok sifirli ve ¢ok kutuplu bir filtreye ait kuplaj matrisi sentezi ile hemen hemen ayni1
prosediir takip edilebilecektir. Ilk gegme bandinin diisiik 3dB kesim frekansi 1.772
GHz ve son bandin yiiksek 3dB kesim frekansi 3.175 GHz olsun. Bu dogrultuda
filtrenin band genisligi FBW=0.5915 ve merkez frekans1 wo=2.372 GHz olarak
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hesaplanabilir. Ayrica, €,1=13.37 ve €11=1.0028 olup merkez frekansi olan 2.372
GHz’deki araya girme kaybi degeri 24 dB olacak sekilde hesap edilmistir. Bu
asamadan sonra sagilma parametrelerinin numeratér ve denominatdr polinomlarini
belirlemek i¢in (2.15) esitligindeki sacilma parametrelerinin numeratér ve
denominator kisimlarinin kokleri hesaplanmalidir. Buna gore Sy; ve Sii’e ait sifir ve

kutuplar (2.24) esitliginde oldugu gibi hesaplanmustir.

1.746x 109 1.786x 109
1.896x 109 1.794x 109
1.996x 109 2.092x 109
2.148x 109 2.1x 109
w_z= . w_p = o (2.23a)
2.46x 10 2.54x 10
2.74x 109 2.55x 109
2.865x% 109 3.13x 109
9 9
3.285x 10 3.145x 10
~1.05223 -0.97228
—0.76362 —0.95657
—0.58638 -0.42576
_ -0.41275
W 2— 0.33587 wn_p = (2.23b)
— 0.12328 0.23165
0.48944 0.24497
0.64238 0.94977
1.1207 0.96657
0
0 -0.03276 +0.99736j
1 0.03276 +0.99736j
2| -0.02028-0.43981] _ _
3|  0.02028-0.43981] —1.05223j —0.41275
4|  -0.0397 +0.91859 1.1207j -0.42576j
5 0.0397 +0.91859j -0.58638j 0.23165j
6 -0.02301 +0.21035j 0.64238j 0.949771.
p_S2l=|7 0.02301 +0.21035j 7821 = ] zs11 = ) (2.24)
) 20.01849-0.9884 —0.33587j —0.95657j
9 0.01849-0.9884j —0.76362j 0.96657j
10|  -0.02459-0.94008] 0.48944j -0.97228]
1| 0.02459-0.54008) 0.12328 0.24497
12 -0.01635-0.39892j
13 0.01635-0.39892j
14 -0.0287 +0.26655j
15 0.0287 +0.26655j
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Sekil 2.19: Normalize frekanslarda karakteristik fonksiyona bagl olarak elde edilen frekans cevabi

Esitlik (2.24)’te elde edilen sifir ve kutuplar sirasiyla iletim katsayisinin
kutuplarini, iletim katsayisinin = sifirlarint  ve yansima kaybinin  sifirlarini
gostermektedir. Iletim katsayisi ile yansima kaybinin kutuplari birbirlerinin aynisidir.
Ayrica dikkat edildiginde iletim katsayis1 i¢in 15 adet kutup frekansi1 géziikmektedir.
P(s), F(s) ve E(s) polinomlar1 yazilirken bu kutuplardan sadece kompleks frekans
diizleminin sol yar1 diizlemindeki degerler kullanilir. Bu polinomlar yazildiktan
sonra dogrudan sentez metoduna gore admittans matrisi olusturularak bu matrisin

denominator fonksiyonundan elde edilen 6zdeger ve rezidiiler ise,

—-0.26548
0.39987
-0.211
0.43967
A= (2.25)
—-0.92234
0.94275
0.98913
—-0.99822
-0.01432 -0.01432
-8.17884x 10 ° 8.17884x 10 °
-0.01148 0.01148
-0.01011 0.01011
122 = r21 = (2.26)
-0.01998 0.01998
-0.01241 —0.01241
9.24533x 107 ° 9.24533x 10 °
-0.01635 -0.01635

Esitlik (2.26)’dan agikga gortildiigi gibi admittans matrisinin y,,(s) bilesenine

ait rezidii degerleri negatif ¢ikmaktadir. Bu rezidii degerleri kuplaj matrisinde
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imajiner degerlerin olusacagini gosterir. Ancak kuplaj matrisinin kompleks degerlere
sahip olmasi filtrenin teoride de kayipli olmasini gosterir ki bu durum tez
kapsaminda tasarlanan devrelere uygun degildir. Dolayisiyla rezidii hesaplamalari
esnasinda y»»(s) elemanina ait rezidii degerleri pozitif reel olmak zorundadir. Buna

gore 1y, degerleri (2.27) esitliginde oldugu gibi yeniden diizenlenebilir.

0.01432

8.17884x 10 °

0.01148
0.01011
22 - (2.27)

0.01998

0.01241

9.24533x 10 °
0.01635

Filtreye ait kaynak-yiik kuplaji ise (2.28) esitliginde verilen hesaplamayla
tiretilebilir. Buna goére admittans matrisindeki yi1(s) elemanmnin numeratdr ve
denominatdr fonksiyonlarimin en yiiksek terimlerinin orami kaynak-ylik kuplajim

verecektir (Cameron 1999).

: _ - _ Y21n(S) _
JMsi = ¥21(S)s=joc = Yo 0.03746 (2.28)
Elde edilen 6zdeger, rezidiiler ve kaynak-yiikk kuplaji dogrudan sentez

metoduna gore birlestirilerek 10x10 boyutundaki dort bandli asimetrik kuplaj matrisi
(2.29) esitligindeki gibi elde edilir.

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9
0 0 -0.09615] 011142 -0.1005| 0.09044| -0.10714| 0.11968| -0.14134| 0.12788] 0.03746
1| -0.09615| 0.98913 0 0 0 0 0 0 0| 00915
2| oiu4 0| 094275 0 0 0 0 0 0| 011142
3| -0.1005 0 0| 043%7 0 0 0 0 0| 010056

M_elp=!4 | 009044 0 0 0| 039987 0 0 0 0| 009044 (2.29)
5| -010714 0 0 0 o] -0211 0 0 0| 010714
6| 01198 0 0 0 0 0| -026548 0 0| 01198
7| -014134 0 0 0 0 0 0| -0.9223 0| 014134
8| 012788 0 0 0 0 0 0 0| -0.9982| 0.12788
9| 003746] 00%15] 011142| 010056] 0.09044| 010714 0.1198| 0.14134| 0.12788 0

Esitlik (2.29)’da verilen kuplaj matrisinden elde edilen sagilma parametreleri
ile baslangictaki karakteristik fonksiyondan elde edilen sagilma parametrelerinin
karsilastirilmast  Sekil 2.20°de gosterilmistir. Sekil 2.20a iletim katsayisina ait
karsilastirmay1 gosterirken, Sekil 2.20b ise yansima katsayisina ait karsilagtirmaya
aittir.  Bu sonuglarin ¢akigsmasi, elde edilen kuplaj matrisinin dogrulugunu

gostermektedir.

46



S, dB

Sekil 2.20: Kuplaj matrisinden elde edilen sonug ile kuasi eliptik karakteristik fonksiyondan elde

edilen sonuglarin karsilastiriimasi a) Iletim katsayisina ait, b) Yansima katsayisina ait

Son olarak, kuplaj matrisinden elde edilen sagilma parametrelerinin gergek
frekanslara aktarilmasi gerekmektedir. Bu dogrultuda (2.20) esitliginde verilen

gercek frekanslara doniisiim formiiliiniin Sekil 2.20°deki sonuglarda kullanilmasiyla

° i N\
204 \, \ _\, \ \ _
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wl | |
\ \
-60 1 — — Kuplaj Matrisi
- RasyqnelFonKﬂyon ‘
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elde edilen sonuglar Sekil 2.21°de gosterilmektedir.
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Sekil 2.21: Kuplaj matrisinden elde edilen sonuglarin gercek frekanslardaki goriiniimii
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Diiz bir grup gecikmesi saglamak amaciyla, dort gegme bandinda lineer faz
filtreleme karakteristigi elde edilmis filtreye ait frekans cevabi Sekil 2.22’de
gosterilmektedir. Sekilde gosterilen dort bandli filtrenin kuplaj matrisi eliptik
filtreleme karakteristigindeki kuplaj matrisinde kaynak yik kuplajinin negatif
isaretlisine esittir. Diger yandan kaynak yiik kuplajindan bagimsiz bigimde de gegme
bandlarinin filtreleme karakteristikleri degistirilebilir. Buna gore, tek bandl
filtrelerde bahsedildigi gibi 6z kuplajlarin degistirilmesi suretiyle iletim sifirlarinin
imajiner frekanslara kaydirilmasi miimkiindiir. Ciinkii, 6z kuplajlarin degismesi cift
ve tek mod frekanslariin degismesi anlamina gelmektedir. Cift tek mod empedans
analizinde bahsedildigi iizere, ¢ift mod frekansi tek mod frekansindan kiigiik oldugu
durumda iletim sifirlar1 reel frekanslarda, aksi halde imajiner frekanslardadir.

Kaynak yiik kuplajinin negatif oldugu kuplaj matrisi (2.30) esitliginde verilmistir.

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9
0 0 -009615] o0.11142] -0.10056| 0.09044| -0.10714| 011968 -0.14134| 012788 -0.03746
1] -0.09615] 098913 0 0 0 0 0 0 o[ 0.09%15
2| o142 0| 094275 0 0 0 0 0 0| 011142
3| -0.1005 0 o] 0.43%7 0 0 0 0 o/ 0.10056

M_lin=4 1 0.09044 0 0 0| 0.39987 0 0 0 0| 0.00044 (2_30)
5| -0.10714 0 0 0 o] -0211 0 0 o| 010714
6| 0.119%8 0 0 0 0 0| -0.26548 0 0| 01198
7| -0.14134 0 0 0 0 0 o -0.9223 o 014134
8| o0.12788 0 0 0 0 0 0 o] -0.99822| 0.12788
9| -0.03746] 00915 0.11142] 010056| 0.09044| 010714] 01198 0.14134] 0.12788 0

0 [ ]{ ]
B -10 - | \ IT / \
E S,, I -/ \ y N \
3 200 ] _ ~

16 18 20 22 24 26 28 30 32 34
Frekans, GHz

Sekil 2.22: Lineer fazli filtreler igin uygun kuplaj matrisinden elde edilen normalize frekans cevabi

(Kaynak yiik kuplajinin isaretinin negatif olmasi durumu)

Esitlik 2.30’da verilen kuplaj matrisindeki Mi; ve M,, elemanlar1 birinci
geeme bandini, M3z ve My, elemanlart ikinci gegme bandini, Mss ve Mgg elemanlari
ticlincii gegme bandini, M7 ve Mgg elemanlar1 ise dordiinclii gegme bandini temsil

etmektedir. Bu elemanlardan birisi ilgili gegme bandina ait ¢ift mod rezonans
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frekansini temsil ederken, digeri ise tek mod rezonans frekansini temsil etmektedir.
Dolayisiyla bu elemanlar, tasarlanan filtrenin fiziksel yapist ve kuplaj semasiyla
koordinasyon igerisinde degistirilmelidir. S6z konusu eleman degisimlerinin frekans

cevabi tlizerindeki etkileri Sekil 2.23’te verilmistir. Ayrica, bu elemanlarin her bir

geeme bandinin  band genisligini  bireysel olarak kontrol edebilecegi de
anlagilmaktadir.
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Sekil 2.23: Her bir gegme bandinin bireysel olarak kontrolii (a, b) Birinci gegme bandi

(M_elp;1;=0.898); (c, d) ikinci gegme bandi (M_elp33=0.363); (e, f) Ugiincii gegme band1

(M_elpss=-0.317); (g, h) Dérdiincii gegme band1 (M_elp;7,=-1.07)
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Sekil 2.23 (devam): Her bir ge¢me bandinin bireysel olarak kontrolii (a, b) Birinci gegme bandi
(M_elp1,=0.898); (c, d) ikinci gegme bandi (M_elp;3=0.363); (e, f) Ugiincii gegme band1
(M_elpss=-0.317); (g, h) Dordiincii gegme bandi (M_elp;7,=-1.07)
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3. AYARLANABILIR TEK BANDLI BAND GECIREN
FILTRE TASARIM UYGULAMALARI

Bu bolimde ¢ift modlu kare halka rezonator iizerinde varaktor diyot
kullanilarak tek bandli ayarlanabilir band geciren filtre tasarimi yapilmistir.
Kullanilan varaktér diyotun kapasitans degisimine bagli olarak band genisligi
ayarlanabilmektedir. Oncelikle ¢ift modlu kare halka rezonatériin teorik analizi ¢ift-
tek mod empedans analizi vasitasiyla gergeklestirilmekte, ¢ift ve tek mod rezonans
sartlar1 ortaya konmaktadir. Bu bolimde verilecek olan ¢ift-tek mod empedans
formiilleri, kare halka rezonatorde yer alan referans elemanlar nedeniyle onceki

boliimdeki analizlerden farklilik gostermektedir.

3.1 Rezonator Analizi

Bu tezde ayarlanabilir filtre tasarimlari i¢in ¢ift modlu rezonatorler
kullanilmistir. Sekil 3.1°de tez kapsaminda Onerilen ayarlanabilir ¢ift modlu kare
halka rezonator konfigiirasyonu goriilmektedir. Sekil 3.1°de Onerilen rezonatore ait
esdeger devre modelleri Sekil 3.2°de verilmistir (Cift mod esdeger yar1 devre modeli

ile tek mod esdeger yar1 devre modeli).

Simetri ekseni
Giris Cikis

Referans
Elemanlan

Sekil 3.1: Onerilen rezonatér konfigiirasyonu
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%C y 70,0 ¥C Zru,26 _l
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Y

70,0
0.5C, ]
)

(b

Sekil 3.2: Onerilen rezonatére ait esdeger devre modelleri (a) ¢ift mod, (b) tek mod

Esdeger devre modellerindeki Zo, Cy, C; , Cpc ve C, ifadeleri sirasiyla
karakteristik empedansi, besleme hatti ile rezonatdr arasindaki bosluk kapasitansini,
referans elemanlarin kapasitansini, DC blok kapasitansini ve degisken kapasitansi
temsil etmektedir. 6 (=pI) terimi ise besleme noktasinin ortasi ile referans elemanlari
arasindaki ortalama elektriksel uzunlugu temsil etmektedir. Sekil 3.2a’da gosterilen
cift mod esdeger devre modelinde, giristen yukar1 ve asagr dogru goriilen
admittanslara gore ¢ift mod giris admittansi (3.1) esitliginde verilmektedir.

Y(; = YUSt + Yalt (31)

Buradaki Y p Ve Ygown ifadeleri ise (3.2) ve(3.3) esitliklerinde verilmektedir.

., b +2tan(0)
Y o = jy. Tty
at = Yo 2Y, b, tan(9) (3.2a)

VY Y, + JY, tan(6)

tst 0 Yo + JY2 tan(H) (32b)

Burada Y, referans kapasitansi C;’den hemen 6nce goriilen admittans olup,

b, +2b, +2Y,tan(26) - b,.b, tan(26) /Y,
2Y, —b, tan(20)

(3.3)

2= Yo

seklindedir. Bu esitliklerde b,=wC, ve b,=wC, ifadeleri referans ve pertiirbasyon
kapasitanslarina ait siiseptanslar1 ifade etmektedir. Burada dikkat edilmesi gereken
bir nokta, pertiirbasyon kapasitansinin aslinda DC blok ve varaktér diyot
kapasitanlarmin yarisinin seri toplamina esit olmasidir. Bu analize gore, ¢ift mod i¢in

rezonans sart1 Y =0 esitligi g6z oniinde bulundurularak asagidaki gibi tiiretilebilir.
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2Y, K [L— tan?(6) ]+ 4Y, tan(6) + b, — b, tan®(0) + 2b,K tan(8) =0 (3.4a)

K b, +2Y, tan(26) + 2b, —b/b, tan(26) /Y,
2Y, —b, tan(20)

(3.4b)

Cift mod rezonans sartinda, (3.4) esitligi su sekilde sade bir hale getirilebilir.
b, —2Y,cot(28) =0 (3.5)

Sekil 2b’de gosterilen tek mod esdeger devre modeli igin ise giris admittans,

2b, —4Y, cot(26)

Y, = jY
=) °Y, —b, tan(6) +Y, tan(#) cot(26)

(3.6)

seklinde ifade edilebilir. Tek mod rezonans sarti igin ise, Y{=0 esitliginden elde
edilebilir.

by —2Y, cot(26) =0 (3.7)

Esitlik (3.5) ve (3.7)’den goriildiigii gibi, pertiirbasyon kapasitansi olan C,
sadece ¢ift mod rezonans frekansina etki etmektedir. Onerilen teoriyi uygulamaya
gecirebilmek i¢in degisken kapasitans olarak varaktor diyot kullanilabilir. Boylece,
varaktor diyot kapasitanst degistirilerek ¢ift mod rezonans frekansi ayarlanabilir.
Ayrica, Cp kapasitansinin C; kapasitansindan daha diisiik oldugu durumlarda indiiktif
kuplaj, biiyiik oldugu durumlarda ise kapasitif kuplaj elde edilebilir (Goriir, 2004).
Boylece, lineer faz ve eliptik olmak tizere iki farklh filtreleme karakteristigi elde
edilebilir. Varaktor diyot kapasitansinin degismesi ¢ift mod rezonans frekansinin
degismesine yol acarken, diger yandan band genisliginin ve iletim sifirlarinin
ayarlanabilmesine de izin verecektir. Bu nedenle Onerilen rezonator
konfigiirasyonunu kullanilmasiyla tasarlanan bir mikrodalga filtre, tek bir ayarlama
eleman1 ile band genisligi, iletim sifirlart ve filtreleme karakteristiginin
ayarlanabilmesine imkan verdiginden birden ¢ok fonksiyona sahiptir. Onerilen
rezonatoriin bir bagka avantaji ge¢cme bandinin ¢ift ve tek mod rezonans
frekanslarinin hemen hemen esit olmasi durumunda bandi reddetmesidir (band
rejection). Bir baska deyisle, pertiirbasyon kapasitansi ile referans elemanlarin

kapasitanslariin birbirilerine esit olmas1 durumunda tasarlanan filtre sinyal iletimine
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izin vermez. Bu durumu teorik olarak gosterebilmek i¢in rezonatore ait ¢ift-tek mod
admittans formiillerini igeren (3.1) ve (3.6) esitliklerinden filtrenin ¢ift ve tek mod
empedans formiillerini tiireterek (2.4) esitliginde kullanilmasi gerekir. Rezonatoriin
bir kapasitans sayesinde giris-¢ikis portlarina kuplaji tanimlandig1 takdirde filtrenin

cift ve tek mod empedanslari (3.8a) ve (3.8b) esitliklerinde oldugu gibi elde edilir.

Lo=+- L (3.8a)
Y., JwCs
1 1
Z =—+
Y, jwCs (3.80)

Sekil 3.3’te ¢ift ve tek mod empedans formiillerinden elde edilen sagilma

parametreleri verilmistir.

0 0
o -10 | T
© ©
= 204 Sy = Sy
@ 3 20
[ g
D -30 1 @
£ £ a0 |
g g
2] 9 40
_50 4
-60 | | . | -50
16 18 2.0 29 24 16 1.8 2.0 2.2 2.4
Frekans, GHz Frekans, GHz
(@) (b)
0
o 101
©
= S
S p0{
2
£
g -30
[
o
9D 40
-50 ‘ ‘ |
16 1.8 2.0 2.2 2.4

Frekans, GHz
(c)

Sekil 3.3: Cift-tek mod empedans formiillerinden elde edilen frekans cevaplari (1=7.1 mm, g.4=4.4,

Cs=0.6 pF, C,=1 pF, Z,=50 ohm) a) C,=0.74 pF, b) C,=1.38 pF, c) C,=1.05 pF.
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Dikkat edilecegi Tlizere, referans kapasitanslart 1 pF olarak alinmus,
pertiirbasyon kapasitansinin farkli degerlerinin frekans cevabina etkisi gozlenmistir.
Buna gore, pertiirbasyon kapasitansinin referans kapasitansindan kii¢iik oldugu
durumda, yani Cp,=0.74 pF iken, Sekil 3.3a’da goriildigii gibi lineer faz filtreleme
karakteristigi elde edilirken iletim sifirlarinin imajiner frekanslarda oldugu goze
carpmaktadir. Sekil 3.3b’de, pertiirbasyon kapasitansinin referans kapasitanslardan
daha biiyiik oldugu durumda, yani C,=1.38 pF iken, bir ¢ift reel frekansl iletim sifirt
ortaya ¢ikmaktadir. Bu da filtreleme karakteristiginin eliptige doniistliglinii ortaya
koymaktadir. Burada dikkat edilmesi gereken husus, filtreleme karakteristiginin her
zaman eliptik olamayacagi durumudur. Ciinkii kapasite degisimi ile mod frekanslari
birbirinden ayrismakta, dolayisiyla eliptik fonksiyonda gerekli oran her zaman elde
edilememektedir. Dolayisiyla eliptik filtreleme karakteristigi yerine kuasi eliptik
filtreleme karakteristigi tanimi kullanilabilir. Sekil 3.3c’ye gore ise pertiirbasyon
kapasitansinin referans kapasitanslara hemen hemen esit oldugu durumda, yani
Cp=1.05 pF iken, iletimin mevcut olmadig1 goze ¢arpmaktadir. Diger yandan, iletim
stfirlarnin durumu da Sekil 3.4’te gosterilmistir. Eliptik filtreleme karakteristigi
altinda ortaya ¢ikan reel frekansl iki iletim sifir1 (2.4a) esitligine gore ¢ift ve tek mod
empedanslariin esit oldugu durumda hesaplanabilir. Buna gore Sekil 3.4’te goriilen
empedans grafiklerinden iletim sifirlarinin kesisim noktalarinda elde edildigi acik¢a
goriilmektedir. Sekilde, iletim sifirlarinin lokasyonlart belirtilmis olup, yaklasik

olarak 1.785 GHz ve 2.2 GHz’de elde edilmistir.

30

1 1.333 1.667 2.333  2.667 3

178 2.2
83.333
~133.33]
Zt(f)
o o 0 _350
z0
~566.667
-78333 .
~1x10° -
2
f

Sekil 3.4:Cift ve tek mod empedanslarmin frekansa gore degisimi
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3.2  Filtre Tasarim ve Simiilasyon Sonuclari

Onceki boliimde yapilan rezonatdr analizinden yola c¢ikarak tasarlanacak
filtrenin merkez frekansi (3.9) esitliginde oldugu gibi elde edilebilir.

f o fon + fe

c > (3.9)

Burada, fin Ve fiek sirastyla ¢ift ve tek mod rezonans sartlarindan elde edilen
rezonans frekanslarini temsil etmektedir. Bu frekanslar (3.5) ve (3.7) esitliklerinin

nlimerik ¢oziimiinden hesaplanabilir (Lei, 2005).

Rezonans frekanslar1 ve merkez frekans hesaplandiktan sonra giris-¢ikis
(Input/Output-I/O) portlartyla rezonatér arasindaki kuplajin uygun seviyeye
ayarlanmasi gerekmektedir. Bu nedenle, I/O portlarina baglanan besleme hatlarina
ihtiya¢ duyulmaktadir. Sekil 3.5a’da besleme hatlarina sahip filtre konfigiirasyonu
gosterilmistir. Sekil 3.5b’de ise Onerilen filtrenin kuplaj diyagrami verilmistir (Goriir
2004, Amari 2004). Besleme hatlarinin boyutlar1 Tam-Dalga Elektromanyetik
Simiilator kullanilarak tespit edilebilir (Sonnet 2011). Sekil 3.6’da besleme hatti

boyutu ile mod frekanslar1 ve harici kalite faktorii arasindaki iliski gosterilmektedir.

Port 1 Port 2

@ (b)

Sekil 3.5: a) Onerilen ayarlanabilir tek bandl1 band gegiren filtre yapisi, b) Filtreye ait kuplaj semas1
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Sekil 3.6: Besleme hatt1 uzunlugunun mod frekanslari ve harici kalite faktorii tizerindeki etkisi

Tasarlanan filtre i¢in 6.15 bagil dielektrik sabitine ve 1.27 mm kalinligina
sahip RT/Duroid malzeme kullanilmaktadir. Merkez frekans1 1.6 GHz olacak sekilde
ayarlanmig olup, diger boyutlar; I;= 16.6, I,= 3, =5, w= 1.9, w= 3 mm. Ayrica,
besleme hatlariyla rezonator arasindaki aralik 0.2 mm’dir. Sekil 3.6 gbz Oniinde
bulundurularak besleme hattinin boyutu 3 mm olarak alinmistir. Diger yandan, yama
referans elemanlarinin kapasitansi yaklasik olarak 0.65 pF olarak hesaplanmigtir
(Gortir 2004). Sekil 3.5a’da gosterilen kutuplama devresinde 2.8 pF degerinde bir ¢ip
kapasitor ve 10 kQ degerinde bias direnci kullanilmaktadir. Sekil 3.7°de varaktor
diyodun c¢esitli kapasite degerlerinin frekans cevabi {lizerindeki etkisine dair

simiilasyon sonuglar1 gosterilmektedir.

0

-10

S, dB

3
~ -20
» C, (pF)
.30 + —— 0.55
—— 06
— 065
— 07
-40
1.55 1.60 1.65 1.70 1.75 1.5 1.6 1.7 1.8 1.9
Frekans, GHz Frekans, GHz
(a) (b)

Sekil 3.7: Varaktor diyot kapasitansinin degisiminin frekans cevabi tizerindeki etkisine ait simiilasyon

sonuglari a) lineer faz filtreleme karakteristigi i¢in, b) kuasi eliptik filtreleme karakteristigi i¢in

Sekil 3.7a’da goriildiigii gibi varaktér diyodun 0.55 pF ile 0.7 pF arasindaki

degisimi lineer faz filtreleme karakteristigi i¢cin band genisliginin ayarlanabilmesine
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imkan verirken, 1.1 pF ve 1.4 pF arasindaki degisimi ise Sekil 3.7b’den goriilecegi
tizere kuasi eliptik filtreleme karakteristii icin ayarlamaya imkan
vermektedir.Lineer faz filtreleme karakteristigi i¢in, kesirsel band genisligi 1.64 GHz
merkez frekansinda 1.22-2.93 9% arasinda, kuasi eliptik filtreleme karakteristigi
icinse 1.61 GHz merkez frekansinda 1.42-3.73 % arasinda ayarlanabilmektedir.
Burada dikkat edilmesi gereken bir diger husus, kesirsel band genisliginin daha genis
bir aralikta ayarlanabilmesine ragmen, verilen degerlerle sinirli birakilmis olmasidir.
Bunun nedeni, band i¢i yansima kaybinin yiiksek seviyelere ulagsmis olmasindan
kaynaklanmaktadir. Sekil 3.8’de varaktor diyot kapasitansinin mod frekanslari, harici

kalite faktorii ve iletim sifir1 frekanslarina etkisi gosterilmektedir.

~ N\ - 80
1.66 - ~ - \
N ~ / @% —70
I ~N
164 _ _ _ A>— | | a0
S | |
— \ — — —
7] / <["
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% 1.62 . N 50 q,
& 7 N\
1.60 - s N - 40
3 7 f S
= Ve —_— cift N L a0
1.58 - ———  ftek .
I | | = 20
05 06 07 111213141516
C,, pF
€Y
1.85 -
_——//_—‘—_—-
/_——-
g 180 ="
= — — — f|z1
©
@ 175~ ———fx o
® T —
£ 160 -
g
L. ~
~
ﬂ 1.55 - .
\\
\___\
1.50 - ! | | ~—
1.1 1.2 1.3 1.4 15 16
C, pF
(b)

Sekil 3.8:Varaktor diyot kapasitansinin a) mod frekanslar1 ve harici kalite faktoriine etkisi, b)

iletim sifir1 frekanslarina etkisi
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3.3  Deneysel Calismalar

Imal edilen tek bandli ayarlanabilir band gegiren filtreye ait fotograf Sekil
3.9°da gosterilmistir.

\

10kohm DC Blok Kapasitor

bias direnci 2.8 pF Varaktor Diyot

(Infineon BB837)

Sekil 3.9: Uretilen filtre prototipinin fotografi

Deneysel caligmalarda varaktor diyot olarak Infineon BB837, ¢ip kapasitor
olarak da AVX ince film kapasitorler kullanilmistir. Sekil 3.10°da Ol¢iim ve
simiilasyon sonuglar1 arasinda araya girme kaybina dair karsilastirma yer almaktadir.
Sekilde goriilen simiilasyon ve Olgiimler arasindaki bazi farkliliklar i1malat
hatalarindan, varaktér diyot/SMD direng/DC blok kapasitor toleranslarindan ve
varaktor diyotun kapasite degeri ile bias gerilimi arasindaki farkliliklardan

kaynaklanmaktadir.

0
Olgim 12.5
_1 0 | Sim. 0.9pF
Olgtim 24V
20 | Sim. O.GPF

Olgtim 9.5V

S,,, dB
S

1.3 14 15 16 17 18 19 20
Frekans, GHz

Sekil 3.10: Ol¢iim ve simiilasyon sonuglar1 arasindaki karsilastirma
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Sekil 3.10°dan goriildiigii gibi, 9.5 V bias geriliminde eliptik ve 24 V bias
geriliminde lineer faz filtreleme karakteristiklerinin elde edilebilecegi net bir sekilde
gozlenmektedir. Ayrica 12.5 V Dbias geriliminde herhangi bir iletimin
olmayacagindan da bahsedilebilir. Bu gerilimdeki araya girme kaybi degeri 18 dB
civarinda elde edilmektedir. Sadece bu gerilimde degil yaklasik olarak 11.5 V ile 13

V arasinda 10 dB’in altinda bir iletim seviyesi 6l¢tilmiistiir.

Bias geriliminin 10 V ve altinda oldugu durumlarda iletim sifirinin reel
frekanslarda oldugu gézlenmis ve bu durum Sekil 3.11a’da gosterilmistir. Sekilde,
6.5 V’tan itibaren 0.5 V adim araligiyla 10 V’a kadar bias gerilimi degistirilmis ve
gerilim arttikca kapasitans degeri azalacagindan band genisligi de azalmigtir. Sekil

3.11b’de ise yansima kaybinin ¢esitli bias gerilimlerine gore degisimi incelenmistir.

S,,, dB

14 1.5 1.6 1.7 1.8 1.9 2.0
Frekans, GHz

(@)
0
_5 -
% ra'
~ 10 | /
2 8.5V
-15
10V
-20 I 1 1 L

14 15 16 17 18 19 20
Frekans, GHz

(b)

Sekil 3.11: Kuasi eliptik filtreleme karakteristiginde band genisliginin ayarlanabilmesi a) Sy, b) Sy;
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Bias geriliminin 18 V ve lstlinde oldugu durumda varaktor diyodun kapasite
degeri 0.8 pF’m altinda olacagindan iletim sifirlar1 imajiner frekanslara kayacaktir.
Boylece lineer faz filtreleme karakteristigi elde edilebilir. Sekil 3.12°de lineer faz
filtreleme karakteristigi i¢in band genisliginin degisimi incelenmistir. 18 V’dan 28
V’a kadar bias gerilimi degistirilmis ve boylece varaktor diyodun kapasitansi 0.5 pF
ile 0.8 pF arasinda degistirilmistir. Dikkat edilirse, lineer faz filtreleme karakteristigi
icin band genisligi eliptik filtreleme karakteristigine nazaran daha dar bir aralikta
degistirilebilmektedir. Bunun sebebi, kullanilan varaktor diyodun minimum kapasite
degerinin 0.5 pF’in altina diislirilememesidir. Sekil 3.13a’da grup gecikmesinin
degisimi gozlenmistir. Lineer faz filtreleme karakteristiginde daha diiz bir grup
gecikmesi basarili bir sekilde elde edilmistir. Imal edilen filtre farkl1 giicler altinda da
test edilmis olup Sekil 3.13b’de goriildiigli gibi frekans cevabinda gozle goriilebilir

bir etkilenme elde edilmemistir.

18V
28V

PTe0 162 164 166 168 "

S, dB

30 L

40 : 1 — T ] 1
1.55 1.60 1.65 1.70 1.75 1.80
Frekans, GHz

Sekil 3.12: Lineer faz filtreleme karakteristigi i¢in band genisliginin ayarlanmasi (I¢ sekil: S11)

Grup Gecikmesi, ns

1.3 14 15 16 17 18 19 20
Frekans, GHz

(@)
Sekil 3.13: a) Grup gecikmesi, b) Farkli giicler altinda devrenin frekans cevabindaki degisim
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Sekil 3.13 (devam): a) Grup gecikmesi, b) Farkli gii¢ler altinda devrenin frekans cevabindaki degisim
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4, AYARLANABILIR COK BANDLI BAND GECIREN
FILTRE TASARIM UYGULAMALARI

Bu boliimde tezin temelini olusturan ¢ok bandli ayarlanabilir band geciren
filtre tasarimlarina yer verilmektedir. Bu dogrultuda, dncelikle filtre tasarimlarinda
kullanilacak olan rezonatdriin ¢ift-tek mod empedans formiilleri ve rezonans sartlari
ortaya koyulmaktadir. Daha sonra, Onerilen rezonatoriin farkli elektriksel
uzunluklarda kullanilmasiyla iki, ti¢ ve dort bandl1 band gegiren filtre tasarimlari ele
alinmaktadir. Tasarlanan filtrelerde ayarlama elemani olarak varaktor diyotlar
kullanilmakta, bu elemanlarin kapasitans degisimlerine bagli olarak ge¢me
bandlarinin band genislikleri ayarlanabilmektedir. Ayrica, her bir gegme bandinin
digerlerinden bagimsiz olarak anahtarlanma durumlar1 da her bir filtre tasarimi igin
gerek simiilasyonlarla gerekse deneysel ¢aligmalarla sunulmaktadir. ikinci béliimde
verilen “Filtre Tasarimi1” bashgi altinda deginilen ¢ok bandl filtreler i¢in kuplaj
matrisi sentez iglemlerinden faydalanilarak tasarlanan filtrelerin kuplaj matrisleri de
sentezlenmekte, matris elemanlariyla filtrelerdeki varaktor diyot kapasitanslar

arasindaki iliski ele alinmaktadir.

4.1 Rezonator Analizi

Cok bandli ayarlanabilir filtre tasarimlarinda kullanilacak rezonator
konfigiirasyonu bir dnceki boliimde analiz edilen ve tek bandli ayarlanabilir filtre
tasariminda kullanilan rezonatdrle benzerlik gosterse de referans elemanlar
acisindan onemli bir farka sahiptir. Dolayisiyla bu boliimde Onerilen rezonatoriin
cift-tek mod empedans formiillerinin ve bu formiillere bagli olarak ¢ift ve tek mod
rezonans sartlarinin yeniden diizenlenmesi gereklidir. Bilindigi gibi, bir onceki
boliimde ¢ift modlu kare halka rezonat6ér kullanilmis ve bu rezonatoriin {i¢ kolu
tizerine kapasitif 6zellige sahip referans elemanlar yerlestirilmisti. Diger kol iizerine,
yani girig-¢ikis portlarinin tam karsisinda yer alan iletim hatt1 {izerine yerlestirilen
varaktor diyot kapasitansinin referans elemanlardan biiyiilk veya kii¢iik olma
durumuna gore filtreleme karakteristiginin degistirilmesi (lineer faz-eliptik)

saglanmisti. Ayrica her iki filtreleme karakteristifinde de band genisliginin
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ayarlanabilirligi ele alinmisti. Bu boliimde Onerilen rezonatdr konfigiirasyonu yine
¢ift modlu kare halka rezonator olup, giris-cikis portlarina yakin olan referans
eleman ¢ikarilmaktadir. Bu nedenle 6zellikle ¢ift mod rezonans sartinda degisiklik

meydana gelmektedir.

Sekil 4.1’de oOnerilen rezonatdor konfigiirasyonu gosterilmistir. Sekilden
gorildiigli gibi rezonatoriin sadece yan kollarinda referans kapasitanslar yer
almaktadir. Referans kapasitanslari C; ile, pertiirbasyon kapasitansi Cp, ile, girig-¢ikis
portlar1 ile rezonator arasindaki kuplaj saglayan kapasitanslar ise Cs ile ifade
edilmistir. Ayrica, Zo rezonatordeki ilgili iletim hattinin karakteristik empedansini, 0
ise elektriksel uzunlugu temsil etmektedir. Diger yandan, sekilden dikkat edilecegi
lizere rezonatoriin koseleri, siireksizlikleri engelleyebilmek i¢in 45%1ik aciyla
birlestirilmistir. Sekildeki AA ™ simetri ekseni goz 6niine alindiginda rezonatore ait
cift ve tek mod esdeger yari devre modelleri Sekil 4.2a ve Sekil 4.2b’de
gosterilmistir. Bu esdeger devre modelleri sadece rezonatér modeline ait oldugundan
Cs kapasitanslar1 géz oOnilinde bulundurulmamistir. Cift mod esdeger yar1 devre
modelinde rezonatoriin simetri eksenine elektriksel duvar yerlestirildiginden varaktor
diyot kapasitanst Sekil 4.2a’dan goriilecegi iizere mevcuttur. Tek mod esdeger yari
devre modelinde ise simetri eksenine manyetik duvar yerlestirilmekte, dolayisiyla
simetri ekseninden akimim akmadigi kabul edilmektedir. Sekil 4.2b’den goriildiigii
gibi esdeger devre modelinde varaktor diyot kapasitansi kisa devre oldugundan yer

almamaktadir.

Sekil 4.1: Cok bandli ayarlanabilir filtreler i¢in tasarlanan ¢ift modlu rezonator konfigiirasyonu
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Sekil 4.2: Onerilen rezonatdre ait esdeger yar1 devre modelleri a) Cift mod b) Tek mod

Sekil 4.2a’da verilen ¢ift mod esdeger devre modeline gore, Y. giris

admittansi (4.1) esitliginde verilmistir.

) b,b, tan(26)
(1-tan(d))(b, +b, +Y, tan(20) —"T) +2tan(d)(Y, —b, tan(20)) 4.1)

Y, —b, tan(20) - b, tan(9) - Y, tan(0) tan(20) — b, tan(0) + b, b, tan(&) tan(26)

Y(; = JYO

seklinde ifade edilir. Burada, b,=wC, ve by,=wC, ifadeleri sirasiyla referans ve
pertiirbasyon kapasitanslarina ait siiseptanslar1 ifade etmektedir. Dikkat edilecegi
lizere, pertiirbasyon kapasitansi aslinda DC blok ve varaktor diyot kapasitanlarinin
yarisinin seri toplamina esit olmasidir. Asagidaki analizlerde DC blok kapasitansi ile
varaktor diyot kapasitanslari ayri ayri tanimlanmamakta, tek bir pertiirbasyon
kapasitansi, C, tanimlanmaktadir. Yo ilgili iletim hattinin karakteristik admittansini
temsil etmektedir. Bu analize gore, ¢ift mod icin rezonans sart1 Y =0 esitligi goz

onilinde bulundurularak asagidaki gibi tiiretilebilir.

b b
b, cot(20) + 2b, cot(46) + 2Y, — ; P

0

-0 (4.2)

Sekil 4.2b’de gosterilen tek mod esdeger devre modelinden tiiretilen tek mod

giris admittansi ise (4.3) esitliginde verilmistir.

2b, —2Y, cot(26) +Y, tan(€) —Y, cot(O)

Y= I e
, — Db, tan(6) +Y, tan(6) cot(260) (4.3)

Tek mod i¢in rezonans sartt Y=0 esitligi g6z Oniinde bulundurularak (4.4)

esitligindeki gibi tiiretilebilir.

Z,b, =2cot(20) (4.4)
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Diger yandan, rezonatdriin giris-cikis portlarina bir Cs kapasitori ile
kuplajlanmasi sayesinde filtre cevabi elde edilebilir. Buna gore (4.1) ve (4.3)
esitliklerinde verilen ¢ift ve tek mod admittans formiilleri kullanilarak filtrenin genel

cift ve tek mod empedans formiilleri asagidaki bigimde ifade edilebilir.

Z, =g+ (4.5
Y., JwCs
1 1
Z =—+
Y, jwCs (4.5b)

Esitlik (4.5a) ve (4.5b)’nin, (2.4) esitligine yerlestirilmesiyle araya girme
(S21) ve yansima kaybi (S11) Sekil 4.3’te oldugu gibi elde edilebilir. Bu grafik elde
edilirken yukaridaki formiillerde kullanilan parametreler, I=7.1 mm, &=6.15, h=1.27
mm, ee=4.4, Cs=0.6 pF, C,=1 pF ve Z;=50 Q’dur. Bu parametreler, 1.8 GHz merkez
frekansi elde edilecek sekilde tayin edilmistir. Sekil 4.3’te pertiirbasyon kapasitansi
Cp’nin ti¢ farkli degerine gore sagilma parametreleri gosterilmistir. Sekil 4.3a Sp;’i
gosterirken, Sekil 4.3b Si;’i gostermektedir. Bu tasarimin tgilincii boliimdeki gift
modlu rezonatdrden farki dnceden de bahsedildigi gibi sadece yan kollarda referans
kapasitanslarin ~ kullanilmasidir.  Dolayisiyla, onceki bolimdeki tasarimla
karsilastirildiginda filtreleme karakteristiginin degistigi pertiirbasyon
kapasitanslarmin ~ farkliligi gdze ¢arpmaktadir. Ornegin, oOnceki tasarimda
pertiitbasyon kapasitansiyla referans elemanlarin kapasitanslarinin hemen hemen
birbirine esit olmas1 durumunda iletim mevcut olmamaktadir. Ancak bu boliimdeki
tasarimda, yani sadece yan kollardaki referans kapasitanslarin oldugu durumda,
filtreleme karakteristiginin degistigi esik kapasite degerinin arttig1r goriilmektedir.
Pertiirbasyon kapasitans1 1.45 pF iken lineer faz filtreleme karakteristigi gosterdigi,
1.84 pF civarinda ge¢cme bandinin olmadigi ve 2.28 pF iken ise kuasi eliptik
filtreleme karakteristiginin elde edildigi goziikmektedir. Yukarida anlatilan 6ngoriiye
gore, bir dnceki tasarimda iletimin olmadigi durumda pertiirbasyon kapasitansi diger
tim parametreler ayni kalmak suretiyle 1.04 pF iken, bu durumda 1.84 pF degerine
cikmaktadir. Sekil 4.4°te her bir filtreleme karakteristigine ait fazlarin frekansa gore

degisimi  gosterilmektedir. Sekilden goriildiigii gibi lineer faz filtreleme

karakteristiginde daha diiz bir faz gézlenmektedir.
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Sekil 4.3:Cift-tek mod empedanslarindan elde edilen sagilma parametreleri a) S,1, b) Sy.

150 1=~ Lineer faz \ ‘,.
— — Kuasi eliptik | !
100 1 jletim yok | \ .
50 \-{\ :
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Sekil 4.4: Kuasi Eliptik, lineer faz ve iletimin olmadig1 durumlarda iletim katsayisina ait faz

degisimleri
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Sekil 4.5te lineer faz ve kuasi eliptik filtreleme karakteristikleri icin

pertiirbasyon kapasitansit degisimine bagli olarak band genisliginin degisimi

gosterilmigtir. Sekil 4.5a ve Sekil 4.5b lineer faz igin sirasiyla Sp; ve Spp

parametrelerini, Sekil 4.5¢ ve Sekil 4.5d ise kuasi eliptik filtreleme karakteristigi igin

Sz1 ve S11 parametrelerini gostermektedir.

S,,, dB

— — C=144pF
—— C,=15pF

16 17 18 19 20 21 22 23 24
Frekans, GHz

@

— - C=22pF
10 {—— Cp=228pF

M LT
13 14 15 16 17 18 19 20 21 22 23 24
Frekans, GHz

(©

-60

0
-10 - -
3 '
> 20 - =
— .- C=128pF .
230 - p_ l
—— C=144pF
—— C,=15pF
40 : : . : ;
1.7 1.8 1.9 2.0 2.1 2.2 2.3
Frekans, GHz
(b)
’ N\
10 - \ :
os)
© 20
%3
— ... C=22pF
430 g
— — C,=228pF
—— C,=24pF
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Sekil 4.5: Pertiirbasyon kapasitansinin frekans cevabi tizerindeki etkisi a) Lineer faz S,;, b) Lineer faz
S11, €) Kuasi eliptik Sy;, d) Kuasi eliptik S;;.

4.2  1ki Bandh Ayarlanabilir Band Gegiren Filtre Tasarim

4.2.1 Filtre Tasarimi

Bu boéliimdeki tiim simiilasyonlar ve deneysel calismalarda 6.15 bagil

dielektrik sabitine ve 1.27 mm taban kalinligina sahip RT/Duroid taban malzemesi

kullanilmaktadir. Bu boliimde anlatilan filtre tasarimlarinda, mikroserit yapilarin

optimizasyonu i¢in Tam Dalga Elektromanyetik Simiilator kullanilmaktadir (Sonnet

2011). Iki bandli ayarlanabilir band gegiren filtre tasarimi i¢in gegme bandlar1 1.8
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GHz ve 2.7 GHz olacak sekilde ayarlanmaktadir. Merkez frekanslar (4.2) ve (4.4)
esitliklerinden elde edilecek ¢ift ve tek mod rezonans frekanslarinin aritmetik
ortalamasi ile elde edilebilir. Yukarida verilen teorik modelin uygulamasi i¢in Sekil
4.6’da gosterilen rezonatér konfigiirasyonu kullanilabilir. Bu rezonatoriin  Sekil
4.1°de verilen rezonatdrden farki referans kapasitanslari olup, teoride C, ile temsil
edilen referans kapasitanslarinin  yerine mikroserit yama kapasitanslar
kullanilmaktadir. Mikroserit yama kapasitoriin kapasitansi klasik paralel plakali

kapasitor hesabiyla hesaplanabilir.

c=4 (4.6)

w
—
Referans | -
Elemanlar
/ ]
W

Vb - Coc
R. %CV

Sekil 4.6: iki bandli ayarlanabilir filtre tasariminda kullamilan rezonator yapisi

Sekil 4.7°de ise tasarlanan iki bandli ayarlanabilir band geciren filtre yapist
gosterilmektedir. Sekilden goriildiigii gibi teorik modelde Cs ile temsil edilen
besleme kapasitansi, filtre konfigiirasyonunda yerini mikroserit besleme hatlarina
birakmistir. Diger yandan, farkli elektriksel uzunluklara sahip iki adet ¢ift modlu
rezonatdr i¢ ice yerlestirilmistir. Igteki rezonatorii beslemek ice dogru uzatilmis
ikinci bir agik devre sonlandirmali besleme hatti kullanilmaktadir. Bu besleme
konfigiirasyonunu olustururken, distaki rezonatoriin giris-¢ikis portlarinin bulundugu
koselerde hava kopriileri kullanilarak rezonator tam bir kare halkaya tamamlanmustir.
Bu yapilandirmaya literatiirdeki cesitli ¢alismalarda rastlanabilir (Gorlir A. ve
Karpuz C. 2007, Karpuz C. ve Goriir A.K. 2013, Karpuz ve dig. 2013). Burada,
distaki rezonator diisiik frekanslarda yer alan ilk gegme bandini olustururken, icteki

rezonator ise daha yiiksek frekanslarda ikinci gegme bandini olusturmaktadir. Buna
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gore, Cyy kapasitansi birinci gegme bandinin ayarlama isleminde gorev alirken, Cy;
kapasitans1 ise ikinci ge¢me bandinin ayarlama isleminde gore almaktadir.
Tasarlanan filtredeki fiziksel parametreler Sekil 4.6 ve Sekil 4.7°deki adlandirmalar

baz alinarak Tablo 4.1’de verilmistir.

R, J_CDm
A %
:Cv1

Sekil 4.7: iki bandli ayarlanabilir band gegiren filtre yapisi

Tablo 4.1: Iki bandl1 ayarlanabilir band gegiren filtreye ait boyut ve eleman degerleri (Tiim boyutlar

mm, kapasitanslar pF ve direng Q cinsinden verilmistir.)

Iy

I, lea () W1 W5 I It

15.4 8.9 3.0 3.0 1.2 1.2 2.0 2.0
1 2 Wr1 Wr2 Wi Coc1 Coc2 Rp
4.0 4.0 15 15 0.3 4.7 2.7 10k

Tasarlanan ¢ift bandl filtreye ait kuplaj semas1 Sekil 4.8’de gosterilmektedir.
Sekilden goriildiigii gibi her bir rezonator ¢ift (e: even) ve tek (o: odd) olmak {izere
iki moda sahiptir. Esitlik (4.2) ve (4.4) goz oniinde bulunduruldugunda varaktor
diyot kapasitansinin degismesi sadece ¢ift mod rezonans frekansimin degismesine
neden olmaktadir. Dolayisiyla kuplaj semasin1 temsil edecek kuplaj matrisindeki ¢ift
mod rezonans frekansinin degismesiyle lineer faz veya kuasi eliptik filtreleme
karakteristigi elde edilebilmektedir. Bu rezonans frekansinin degismesi de geg¢me
bandinin band genisliginin saga veya sola dogru genisletilebilmesine imkan

vermektedir. Cift mod rezonans frekansinin tek mod rezonans frekansindan kiiciik
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oldugu durumda kuasi eliptik filtreleme karakteristigi elde edilmekte olup, varaktor
diyot kapasitansinin  artirilmasit  sayesinde ge¢me bandi  sola  dogru
genisletilebilmektedir. Bu durumda, iletim sifirlar1 kompleks frekans diizleminin
imajiner ekseni {izerine yerlesmektedir. Cift mod rezonans frekansinin tek mod
rezonans frekansindan biiyiik olmasi durumunda ise gegcme bandinin band genisligi
saga dogru genisletilebilmektedir. Bu durumda, iletim sifirlar1 kompleks frekans
diizleminde reel eksen iizerine yerlesmektedir. Tasarlanan filtreye ait kuplaj matrisi
2. Boliim’de anlatilan metot kullanilarak sentezlenerek (4.7) esitliginde verilmistir.
Dikkat edilirse, kuplaj matrisindeki ¢ift mod rezonans frekanslarina ait 6z kuplajlar
belirten M, ve My 4 elemanlart sirasiyla kuplaj semasinda gosterilen el ve e2’ye
aittir. Bu degiskenlerin sirasiyla M1 ve M3 3 degerlerinden biiyiik veya kiigiik olma
durumuna gore lineer faz veya kuasi eliptik filtreleme karakteristigi elde edilir. Sekil
4.9°da C,1=1.25 pF ve C,,= 1.1 pF degerlerine karsilik gelen kuplaj matrisinden elde
edilen frekans cevabi ile simiilasyon sonuglarinin karsilastirmasi yer almaktadir.
Sekilden goriildiigii gibi, sentezlenen kuplaj matrisi tasarlanan iki bandh
ayarlanabilir band geciren filtrenin karakteristiklerini yansitmaktadir. Bu kapasite
degerleri kullanildiginda elde edilen My, ve My 4 degerleri sirastyla 0.984 ve -0.866
olarak elde edilir.

el: cift mod (1. band)
ol: tek mod (1. band)
e2: cift mod (2. band)
02: tek mod (2. band)
S : Kaynak

L :Yiik

/

\ e2
/

\\_/
DMR#2

Sekil 4.8: iki bandl1 ayarlanabilir band gegiren filtreye ait kuplaj semas1
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S 1 2 3 4 L

S 0 0.171 -0.164 0.151 -0.167 0.032
1 0171 0.847 0 0 0 0.171
M=|2 -0164 0 M,, 0 0 0.164 (4.7)
3 0.151 0 0 —0.988 0 0.151
4 -0.167 0 0 0 My, 0.167
LL  0.032 0.171 0.164 0.151 0.167 0
0
— — Kuplaj Matrisi
— — Similasyon
m
T -20 -
E
o
@
E -40 -
©
@
o
w
-60 -

16 18 20 22 24 26 28 30
Frekans, GHz

Sekil 4.9: Iki bandl1 band gegiren filtre icin kuplaj matrisi ve simiilasyonlardan elde edilen sonuglarin

karsilastiriimasi

Esitlik (4.7)’de verilen M, Ve My 4 matris elemanlarinin degisimlerine bagli
olarak elde edilen farkl filtreleme karakteristikleri Sekil 4.10’da gosterilmistir. Sekil
4.10a ve Sekil 4.10b’de birinci gegme bandi icin sirasiyla araya girme kaybi ve
yansima kaybi gosterilirken, Sekil 4.10c ve Sekil 4.10d’de ise ikinci gegme bandi
icin sirastyla araya girme kayb1 ve yansima kaybi gosterilmektedir. Kuplaj matrisinin
diger tiim eleman degerleri sabittir. Sekil 4.10a ve Sekil 4.10b i¢in (4.7) esitliginde
verilen My, degerleri 0.984, 0.72 ve 0.847 alinmis, bu degerlere bagli olarak frekans
cevabinin sirasiyla kuasi eliptik, lineer faz ve iletimin olmama durumlart birinci
ge¢me bandinda elde edilmistir. Sekil 4.10c ve Sekil 4.10d igin ise, (4.7) esitliginde
verilen My 4 degerleri -0.866, -1.105 ve -0.988 alinarak benzer frekans cevaplari
ikinci gecme bandi icin elde edilmistir. Dikkat edilecedi iizere, her iki gecme
bandinda da M;; ve My 4 matris elemanlarinin M; ; ve M3 3 elemanlarina esit alindigi
durumda ge¢me bandi iptal edilebilmekte, bir baska deyisle anahtarlanmaktadir. Bu
islem, bir oOnceki bolimde anlatilan ¢ift-tek mod empedans analiziyle de
ortiismektedir. Ciinkii, diyagonal matris elemanlar1 modlarin kendine kuplajini temsil

ettigi i¢in bir diger mod frekansina gore durumu lineer faz veya kuasi eliptik
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filtreleme karakteristiginin elde edilebilmesine imkan vermektedir. Bu degerlerin
degisimi simiilasyonlarda varaktor diyot kapasitansinin degisimi ile temsil edilebilir.

Varaktor diyot kapasitansindaki degisimin My, ve My, elemanlarina etkisi Sekil
4.11°de gosterilmektedir.

0 NTT \
ol I |
oW
2 M
T -30 - i
w
40 | — - Eliptik (M, = 0.984)
I — — Lineer Faz (M,, = 0.72)
50 - | —— lletim yok (M,, = 0.847)

14 16 18 20 22 24 26 28 30 32
Frekans, GHz

S,,, dB

-60 - I

174 16 18 20 22 24 26 28 30 32
Frekans, GHz

(b)
\ r \- \f /f
| 1)
20 |f‘| ru
i
40 | — - Eliptik (M,, = 0.984)

— — Lineer Faz (M,, =0.72)
iletim yok (M., = 0.847)

S, dB

14 16 18 20 22 24 26 28 30 32
Frekans, GHz

(©

Sekil 4.10: Kuplaj matrisi eleman degisimleriyle her ii¢ filtreleme karakteristiginin gosterimi a)

Birinci band Sy;, &) Birinci band Sy, a) Ikinci band Sy, a) Tkinci band Sy,
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Sekil 4.10 (devam): Kuplaj matrisi eleman degisimleriyle her ii¢ filtreleme karakteristiginin gésterimi

a) Birinci band Sy3, a) Birinci band Sy, a) Ikinci band Sy, a) Ikinci band Sy,

1.2
imajiner frekanslarda
1.0 | ileti —
iletim sifirlan . —
a— —
& 08 L — Reel frekanslarda
E — - I iletim sifirlan
‘D 06
a — — CyrvsMp; Band Reddetme
) -0.6 — — Cy2vsMyy Bolgesi
o
E 0.8 | Imajiner frekanslarda o — -
N iletim sifirlar -
© 10 ; — |
-
- Reel frekanslarda
421 — iletim sifirlar:

04 05 06 07 08 09 10 11 12 13 1.4
Kapasitans (pF)

Sekil 4.11: Varaktor diyot kapasitanslari ile kuplaj matrisi elemanlar1 arasindaki iliski

4.2.2 Gec¢cme Bandlarinin Ayarlanmasi

Onceden belirtildigi gibi her bir ge¢me bandi iki farkli varaktdr diyot
sayesinde ayarlanabilmektedir. Teorik ¢alismalarda ortaya koyulan modele gore,
varaktor diyot kapasitansi belirli bir esik degerin ilizerindeyse eliptik (kuasi eliptik)
filtreleme karakteristigi, altinda oldugu durumlarda ise lineer faz filtreleme
karakteristigi elde edilebilmektedir. Bu esik degere yakin olan degerlerde ise gecme
bandi olusmamaktadir. Buna gore her bir gegme bandinin ayarlanabilirliginin ¢

yaklasimla incelenmesinde fayda vardir. Bu li¢ yaklasimin birincisi lineer faz ve
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eliptik filtreleme karakteristiklerinin elde edilebilmesi, ikincisi her iki filtreleme
karakteristiginde ge¢gme bandlarinin band genisliklerinin birbirilerinden bagimsiz
bicimde ayarlanabilirligi, {igiinciisii ise her bir gegme bandinin digerinden bagimsiz
bir bi¢imde anahtarlanabilmesidir. Bu {li¢ yaklagim asagida iki boliim kapsaminda

anlatilmaktadir.

4.2.2.1 Lineer Faz ve Kuasi Eliptik Filtreleme Karakteristikleri icin
Band Genisligi Kontrolii

Sekil 4.12°de birinci gegme bandinin band genisliginin varaktdr diyot
kapasitansina gore ayarlama islemi gosterilmektedir. Sekil 4.12a’da kuasi eliptik
filtreleme karakteristigi i¢in band genisligi kontrolii gosterilirken, Sekil 4.12b’de ise
lineer faz filtreleme karakteristigi icin band genisligi kontrolii ele alinmistir. Bu
boliimdeki tiim simiilasyonlar kayipli durumda gergeklestirilmis olup, kuasi eliptik
filtreleme karakteristigi igin varaktor diyot kapasitansi 1.05-1.45 pF arasinda, lineer
faz filtreleme karakteristigi i¢in ise 0.45-0.65 pF arasinda degistirilmistir. Ayrica her
iki filtreleme karakteristigi icin de gecme bandi kontrolii diger ge¢cme bandinda
hicbir degisiklik olmadan basarilmaktadir. Varaktor diyot kapasitansinin 0.7-1.0 pF

arasindaki degerlerine karsilik gegme bandi olusmamaktadir.

Sekil 4.12a’da gosterilen kuasi-eliptik filtreleme karakteristigi i¢in 3-dB band
genisligi yaklasik olarak 40 MHz’den 100 MHz’e kadar ayarlanabilmektedir. Bu
ayarlama iglemi esnasinda araya girme kaybi her bir durumda -3 dB’den daha iyi
elde edilmistir. Band genisliginin 60 MHz ve iistii oldugu durumlardaki araya girme
kaybr ise -1.8 dB’den daha iyidir. Ayrica, yansima kaybi1 da varaktor diyot
kapasitans1 1.45 pF iken, -7.5 dB olarak, 1.05 pF iken ise -10.15 dB olarak elde
edilmistir. Tek mod rezonans frekansi 1.805 GHz civarinda elde edilmekte, ¢ift mod
rezonans frekansi ise 1.8 GHz ile 1.75 GHz arasinda ayarlanmaktadir. Buna gore bu

ge¢me bandinin merkez frekansi yaklagik olarak 1.78-1.8 GHz araligindadir.

Sekil 4.12b’de gosterilen lineer faz filtreleme karakteristigi i¢in 3-dB band
genisligi yaklasik olarak yine 40 MHz ile 100 MHz arasinda degistirilebilmektedir.
Araya girme kayb1 -3.1 dB’den daha iyi elde edilmis olup, band genisliginin 60 MHz
ve Ustli oldugu durumlardaki araya girme kayb1 ise -1.8 dB’den daha iyidir. Yansima

kayb1 ise Cy; kapasitanst 0.45 pF iken -8 dB civarinda, 0.65 pF iken ise -10.9 dB
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olarak elde edilmistir. Aradaki degerler i¢in -18 dB’den daha iyi bir yansima kayb1
elde edilmistir. Merkez frekansi ise 1.81 GHz ile 1.85 GHz arasma tekabiil
etmektedir. Diger gegme bandinin ayarlama isleminden higbir sekilde etkilenmemesi

Sekil 4.12a ve Sekil 4.12b’nin yan taraflarinda gosterilmektedir.
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(b)
Sekil 4.12: Birinci gegme bandina ait band genisliginin varaktdr diyot kapasitansina bagli olarak
farkli filtreleme karakteristikleri i¢in kontrolii a) Kuasi-eliptik filtreleme karakteristigi i¢in, b) Lineer

faz filtreleme karakteristigi icin

Sekil 4.13’te ikinci gegme bandinin farkli filtreleme karakteristikleri igin
varaktor diyot kapasitansina bagli olarak band genisligi kontrolii gdsterilmektedir.
Varaktor diyot kapasitansinin 0.5-0.7 pF arasindaki degisimiyle lineer faz filtreleme
karakteristigi elde edilirken, 1-1.25 pF arasindaki degisimiyle kuasi-eliptik filtreleme
karakteristigi elde edilebilmektedir. Varaktér diyot kapasitansinin 0.75-0.95 pF

arasindaki degerleri i¢in gegme bandi olusmamaktadir. Boylece tasarlanan filtrenin
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her iki ge¢gme bandinin birbirinden bagimsiz olarak anahtarlanabilmesi miimkiin

kilinmaktadir.
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Sekil 4.13: Ikinci gegme bandina ait band genisliginin varaktor diyot kapasitansina bagl
olarak farkl filtreleme karakteristikleri i¢in kontrolii a) Kuasi-eliptik filtreleme karakteristigi i¢in, b)

Lineer faz filtreleme karakteristigi igin

Sekil 4.13a’da gosterilen kuasi-eliptik filtreleme karakteristigi i¢in 3-dB band
genisligi yaklasik olarak 55-150 MHz arasinda bir ayarlanabilme araligina sahiptir.
Araya girme kaybi tiim durumlarda -2.4 dB’den daha iyi seviyede olup, 6zellikle 70
MHz ve iistii band genisliklerinde -1.5 dB’nin altindadir. Band ortas1 yansima kaybi
seviyesi ise, varaktor diyot kapasitansi, Cyp, 1 pF iken -11.9 dB civarinda, 1.25 pF
iken ise -7 dB civarinda edilmistir. 55-100 MHz arasindaki band genisliklerinde,

band ortast yansima kaybi seviyesi -12 dB’den daha iyi seviyelerdedir. Merkez

frekansi ise 2.7 GHz civarindadir.
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Sekil 4.13b’de gosterilen lineer faz filtreleme karakteristigi i¢in 3-dB band
genisligi yaklasik olarak 60-160 MHz arasinda ayarlanabilmektedir. Araya girme
kayb1 belirtilen kapasitans araligimin tamaminda -3 dB’den daha iyi olup, 85-160
MHz arasindaki band genisligine sahip frekans cevaplarinda -1.8 dB’den daha diisiik
elde edilmektedir. Band ortasi yansima kayb1 seviyesi varaktor diyot kapasitanst 0.7
pF iken -11 dB civarinda, 0.5 pF iken ise -6 dB olarak elde edilmistir. Yaklasik
olarak 60-110 MHz arasindaki band genisligine sahip tiim frekans cevaplarinda band

ortas1 yansima kaybi seviyesi -12 dB’den daha iyidir.

4.2.2.2 Ge¢me Bandlarimin Anahtarlanmasi

Sekil 4.14’te gegme bandlarinin  birbirilerinden  bagimsiz  bi¢im
anahtarlanmas1  gosterilmektedir. Onceki béliimde bahsedildigi iizere, distaki
rezonatoriin varaktor diyot kapasitansi, Cyj, birinci ge¢me bandinin iletimini
durdururken, igteki rezonatOriin varaktor diyot kapasitansi, C,p, ikinci geg¢me
bandinin iletimini durdurmaktadir. Ayrica, bu kapasitanslarin belirli araliklarinda
ge¢me bandlar1 durdurulabilmekte olup, sekilde reddetme seviyesinin en iyi oldugu
durumlar gosterilmistir. Buna gore, C,; kapasitanst 0.85 pF iken birinci gegme
bandinda iletim katsayisinin (S1) genligi -22 dB’nin altina diismekte, Cy, kapasitansi
0.84 pF iken ise, ikinci gegme bandinda iletim katsayisinin (S21) genligi -19.6 dB’nin

altina diismektedir.

0
C,q (pF) C,5 (PF)
-10 - 125 084
085 1.1
Q 20 0.85 0.84
B -30
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§ -40
©
o
o -50
60
-70 | | | | | | 1 1

14 16 18 20 22 24 26 28 30 32
Frekans, GHz

Sekil 4.14: Gegme bandlarinin varaktor diyot kapasitanslarina bagli olarak birbirlerinden

bagimsiz bicimde anahtarlanma iglemi
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Sekil 4.15°te tasarlanan filtrenin yiik dagilimlart gosterilmektedir. Sekil
4.15a-d her iki ge¢gme bandinin kuasi-eliptik filtreleme karakteristigi gosterdigi
duruma aitken, Sekil 4.15e-h ise her iki ge¢me bandinin lincer faz filtreleme
karakteristigi gosterdigi duruma aittir. Sekillerden goriilecegi tizere eliptik filtreleme
karakteristiginde 6zellikle yan kollarda yiik dagilimi1 mevcutken, lineer faz filtreleme
karakteristiginde yiik dagilimi rezonatoriin alt ve iist kollarinda yogunlagmaktadir.
Ayrica, her bir gegme bandi i¢in sadece bu bandi olusturan rezonatdrde bir yiik
dagiliminin mevcut oldugu sekillerden agik bir sekilde goriilmektedir. Eliptik
filtreleme karakteristigindeki yiik dagilimlari igin Cy; ve C,, kapasitanslar1 sirasiyla
1.25 ve 1.1 pF, lineer faz filtreleme karakteristigindeki yiik dagilimlar iginse
sirastyla 0.55 ve 0.6 pF’dir. Diger yandan, her iki filtreleme karakteristigindeki faz
ve grup gecikmeleri Sekil 4.16°da gosterilmistir.
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Sekil 4.15: iki bandli ayarlanabilir filtrenin mod frekanslarindaki yiik dagilimlar1 a-b) Eliptik birinci
gecme bandi, c-d) Eliptik ikinci gegme bandi, e-f) Lineer faz birinci gegme bandi, g-h) Lineer faz

ikinci gegme band1
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Sekil 4.15 (devam): iki bandli ayarlanabilir filtrenin mod frekanslarindaki yiik dagilimlari a-b) Eliptik

birinci gegme bandi, ¢-d) Eliptik ikinci gegme bandi, e-f) Lineer faz birinci gegme bandi, g-h) Lineer

faz ikinci gegme bandi
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Sekil 4.16: Her iki gegme bandinin lineer faz filtreleme karakteristigindeki faz ve grup gecikmeleri
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4.2.3 Deneysel Calismalar

Imal edilen filtrenin fotografi Sekil 4.17°de gdsterilmistir. Bias gerilimleri
devrenin {ist kosesinden verilmekte olup, birer kabloyla filtreye uzatilmistir.
Kablolarin gévdesi dielektrik oldugundan 6l¢iim esnasinda birbiriyle temaslari sorun
teskil etmemektedir. Imalat igin 6.15 bagil dielektrik sabitine ve 1.27 mm taban
kalinligina sahip RT/Duroid taban malzemesi kullanilmistir. Bias direnci olarak her
iki rezonatorde de 10 kQ kullanilmistir. DC blok kapasitanslar1 ise i¢ ve dis
rezonatorler icin sirasiyla 2.7 ve 4.7 pF olarak secilmistir. Bu kapasitorler rezonatore
DC akimin gitmesini engellemenin yani sira, varaktor diyot kapasitansi ile paralel
baglant1 teskil ettiginden varaktor diyot kapasitansinin ayarlama araliginda da
etkilidir. Varaktor diyot kapasitansinin miimkiin oldugu derecede kii¢lik bir aralikta
ayarlanarak frekans cevabindaki degisimlerin elde edilmesi gereklidir. Bunun sebebi,
kapasite degeri arttikca devredeki araya girme kaybi da artmaya baslamaktadir. DC
blok kapasitanslar1 icin AVX ¢ip kapasitorler kullanilmistir. Varaktor diyot olarak ise
Infineon BB837 kullanilmistir.

Sekil 4.17: Imal edilen iki bandli ayarlanabilir filtrenin fotografi

Birinci gegme bandinin kuasi eliptik filtreleme karakteristigine ait olglim
sonuclar1 Sekil 4.18’de gosterilmistir. Sekil 4.18a’dan goriildiigii gibi birinci gegme
band1 ayarlanirken ikinci gegme bandinda herhangi bir degisim gdziikmemektedir.
Sekil 4.18b’de ise birinci gegme bandinin kontroliine dair dar band gdsterimi
mevcuttur. Bias gerilimi 10 V ile 14.5 V arasinda degistirilerek band genisligi
yaklagik olarak 51-112 MHz arasinda ayarlanabilmistir. Birinci gegme bandindaki
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minimum araya girme kaybi yaklagik olarak -2.6 dB civarinda elde edilmis olup
sadece 14.5 V bias geriliminde -4.8 dB olarak elde edilmistir. Yansima kayb1 ise 10
V bias gerilimi altinda -8.5 dB olarak elde edilmis olup, bu durum dejenere modlarin
maksimum ayrigmis oldugu halidir. Bias gerilimi 14.5 V iken ise, yansima kaybi -

23.4 dB olarak elde edilmis olup, bu durumda dejenere modlar ayrismamis haldedir.
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Sekil 4.18: Birinci gegme bandinin kuasi-eliptik filtreleme karakteristigi i¢in kontrolii a) Genis band

goriiniimii, b) Dar band goriinimii (V; degisimi)

Birinci gegme bandinin lineer faz filtreleme karakteristigi i¢in kontrolii, Sekil
4.19°da gosterilmistir. Sekil 4.19a’da genis band goriinimii yer alirken, Sekil
4.19b’de ise dar band goériiniimiine yansima kaybi ile beraber yer verilmistir. Bias
gerilimi 19-29 V arasinda degistirilmis, bodylece yaklasik olarak 60-100 MHz

arasinda bir band genisligi kontrolii saglanmistir. Ayrica, birinci gegme bandindaki
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minimum araya girme kaybi yaklasik olarak -2.4 dB ile -3.4 dB arasinda elde
edilmistir. 29 V bias geriliminde birinci gegme bandinda -2.38 dB’lik minimum
araya girme kaybi elde edilirken, 19 V bias geriliminde -3.42 dB’lik bir araya girme
kayb1 elde edilmistir. Yansima kaybi ise 19 V bias gerilimi altinda -17.1 dB olarak
elde edilirken, bu durumda dejenere modlar ayrismamis haldedir. Bias gerilimi 29 V
iken ise, yansima kayb1 —7.9 dB olarak elde edilmis olup, bu durumda dejenere

modlar sekilden goriildiigii izere ayrismis haldedir.
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Sekil 4.19: Birinci gegme bandinin lineer faz filtreleme karakteristigi i¢in kontrolii a) Genis band

goriiniimii, b) Dar band goriinimii (V; degisimi)

Ikinci ge¢gme bandinin kuasi-eliptik filtreleme karakteristigi i¢in ayarlama
islemi Sekil 4.20°de gosterilmistir. Bias gerilimi 10 V ile 14.5 V arasinda
degistirilerek band genisligi yaklasik olarak 75 MHz ile 180 MHz arasinda

ayarlanabilmistir. Band genisligi ayarlama islemi esnasinda minimum araya girme
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kayb1 ikinci gegme bandi i¢in yaklasik olarak -1.96 dB ile -2.98 dB arasinda
degismektedir. Bias gerilimi 10 V iken, dejenere modlar ayrismis durumda ve
minimum araya girme kaybi -1.96 dB olarak elde edilmistir. Bu bias gerilimindeki
yansima kaybi1 ise -8.32 dB olarak elde edilmistir. Bias gerilimi 14.5 V iken ise,
frekans cevabi yavas yavas lineer faza donmeye baslamakta ve dejenere modlar
ayrismamis durumdadir. Bu durumdaki minimum araya girme kaybi -2.98 dB olarak
elde edilirken, band igerisindeki tek kutba ait yansima kaybi -10.8 dB olarak elde

edilmistir.
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Sekil 4.20: Ikinci gegme bandinin kuasi-eliptik filtreleme karakteristigi icin kontrolii a) Genis band

gbriiniimii, b) Dar band goriiniimii (V, degisimi)

Ikinci ge¢gme bandimin lineer faz filtreleme karakteristifindeki ayarlama

islemi ise Sekil 4.21°de gosterilmistir. Sekil 4.21a’dan goriildiigli gibi ikinci gecme

84



band1 yine birinci gegme bandindan bagimsiz olarak ayarlanabilmektedir. Dar band
goriiniimii ise Sekil 4.21b’de gosterilmistir. Bias gerilimi 18.5 V ile 29 V arasinda
degistirilerek band genisligi yaklasik olarak 78 ila 157 MHz arasinda
ayarlanabilmektedir. Minimum araya girme kaybi ise -1.84 dB ile -3.84 dB arasinda
degismektedir. Bias gerilimi 18.5 V iken dejenere modlar ayrismamis halde ve araya
girme kaybi -3.84 dB olarak elde edilmemistir. Bu durumda, band igerisindeki tek
kutba ait yansima kayb1 -11.7 dB olarak elde edilmistir. Bias gerilimi arttirildikca
varaktor diyot kapasitansi azalacagi icin dejenere modlar bir Onceki boliimde
anlatilan teoriye gore ayrismakta, dolayisiyla band genisligi de artmaktadir. Bias
gerilimi 29 V iken miimkiin olan minimum kapasite degeri varaktor diyotta elde
edilmektedir. Bu bias geriliminde band igerisindeki yansima kaybi -10.6 dB,

minimum araya girme kaybi ise -1.84 dB olarak elde edilmistir.
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Sekil 4.21: Ikinci gegme bandinin lineer faz filtreleme karakteristigi icin kontrolii a) Genis band

gOriliniimii, b) Dar band goriiniimii
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Gegme bandlariin anahtarlanma karakteristikleri Sekil 4.22°de gosterilmistir.
Sekilden goriildiigli gibi her bir ge¢cme bandi digerinden bagimsiz olarak
anahtarlanabilmektedir. Birinci bandin anahtarlanma durumunda iletim katsayisi
yaklasik olarak -18.2 dB, ikinci bandin anahtarlanma durumunda ise -18.1 dB olarak
elde edilmistir. Sekil 4.23’te ise kuasi-eliptik ve lineer faz filtreleme
karakteristiklerine ait Olciilen grup gecikmeleri gosterilmistir. Sekilden goriilecegi
tizere, lineer faz filtreleme karakteristifinde daha diiz bir grup gecikmesi elde

edilmistir.
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Sekil 4.22: iki bandli ayarlanabilir filtrede gegme bandlarinin anahtarlanma karakteristikleri
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Sekil 4.23: iki bandl ayarlanabilir filtrede grup gecikmeleri
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4.3 Uc Bandh Ayarlanabilir Band Gegiren Filtre Tasarimm

Cok bandli ayarlanabilir filtre tasarimlarina bir diger 6rnek ii¢ bandli
mikroserit band gegiren filtre tasarimidir. Ug bandli ayarlanabilir band gegiren filtre
tasarimi ¢alismalar1 kapsaminda deneysel ¢alismalar mevcut degildir. Bunun sebebi,
dort bandh filtre tasarimlarinin filtre Ozellikleri acisindan {i¢ bandli filtre
tasarimlarini  kapsamasidir. Ug bandli ayarlanabilir filtre tasarimlarinda yine
geleneksel ¢ift modlu halka rezonatorler kullanilmistir. Sekil 4.24a’da ti¢ bandl
ayarlanabilir band geciren filtre tasarimi gosterilmektedir. Iki bandli ayarlanabilir
band gegiren filtre tasarimina benzer metotla ortaya koyulan bu tasarimda geleneksel
¢ift modlu kare halka rezonatorler kullanilmis, referans kapasitanslari kullanilmadan
band genisligi kontrolii gerceklestirilmistir. Tasarlanan filtrede her ii¢ rezonatdriin
pertiitbasyon bolgesine yerlestirilen kapasitanslar sayesinde band genisligi
ayarlanabilmektedir. Sekilde en dista yer alan rezonatdr birinci bandi, ortada yer alan
rezonator ikinci bandi, en igte yer alan rezonatdr ise son ge¢me bandini
olusturmaktadir. Ayrica, ikinci ve ligiincii gegme bandlarini ayarlamak i¢in kullanilan
kapasitorler, iist diizleme yerlestirilerek simiilasyon gergeklestirilmistir. Sekil
4.24b’de st diizlem gosterilmektedir. Sekil 4.24c’de ise tasarlanan devrenin ig

boyutlu goriinlimii yer almaktadir.

(@) (b)

Sekil 4.24: Ug bandl ayarlanabilir band gegiren filtre yapisi a) Rezonatérlerin bulundugu katman b)

Ikinci ve iigiincii kapasitorlerin bulundugu iist katman c) Tasarlanan filtrenin 3D gériiniimii

87



(©

Sekil 4.24 (devam): Ug bandl ayarlanabilir band geciren filtre yapisi a) Rezonatérlerin bulundugu

katman b) Ikinci ve iiciincii kapasitorlerin bulundugu iist katman c) Tasarlanan filtrenin 3D gériiniimii

Sekil 4.25°te her ii¢ gegme bandinin birbirlerinden bagimsiz olarak
ayarlanabilme durumu gosterilmektedir. Sekil 4.25a’da gosterilen birinci gegme
bandi1 kontrolii i¢in kapasite degeri 0.15 pF ile 0.35 pF arasinda degistirilerek 50-120
MHz arasinda bir band genisligi ayarlamas1 gergeklestirilebilmektedir. Sekil
4.25b’de gosterilen ikinci gegme bandi igin kapasite degeri 0.1 pF ile 0.25 pF
arasinda degistirilerek 40-100 MHz arasinda bir band genisligi ayarlamasi
gerceklestirilebilmektedir. Sekil 4.25¢’de gosterilen tiglincii gegme bandi iginse 0.05
pF ile 0.15 pF arasinda bir kapasite degisimine karsilik yaklasik olarak 35-100 MHz

arasinda bir band genisligi kontrolii gergeklestirilebilmektedir.

S Parametreleri, dB

1.4 1.6 1.8 2.0 2.2 2.4 2.6 2.8 3.0
Frekans, GHz

(a)
Sekil 4.25: Ug bandl ayarlanabilir band gegiren filtrede gegme bandlarmin kontrolii a) Birinci gegme
band1 b) ikinci gegme bandi ¢) Ugiincii gegme bandi
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(©

Sekil 4.25 (devam): U bandl1 ayarlanabilir band gegiren filtrede gecme bandlarmin kontrolii a)

Birinci gegme bandi b) fkinci gegme bandi ¢) Ugiincii gegme bandi

Her bir gegme bandinin digerlerinden bagimsiz olarak anahtarlanma islemi
Sekil 4.26°da gosterilmistir. Sekilden goriildiigii gibi pertiirbasyon kapasitanslarinin
0 pF oldugu durumda, bir baska deyisle devre dis1 birakildig1 durumda ilgili gegcme
bandindaki iletim kesilmektedir. Ayn1 zamanda diger ge¢me bandlarinda herhangi
bir degisiklik olmamaktadir. Anahtarlama durumlarinda birinci ge¢me bandinda -
10.8 dB civarlarinda, ikinci gegme bandinda -19.7 dB civarlarinda ve {igiincii gegme

bandinda ise -20 dB civarlarinda bir geri doniis kayb1 elde edilmistir.
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Sekil 4.26: Ug bandl ayarlanabilir band gegiren filtrenin gegme bandlarinin anahtarlanmasi

4.4  Dort Bandh Ayarlanabilir Band Gegciren Filtre Tasarim

4.4.1 Filtre Tasarimi

Dort bandli ayarlanabilir band gegiren filtre tasarimi iki ve ti¢ bandli yapilara
oranla biraz daha kompleks bir geometriye ve kuplaj yapisina sahiptir. Filtre
tasariminda Ozellikle 3. Boliim’de ele alinan ¢ift modlu kare halka rezonatorler
kullanilmis olup, tasarim geometrisine bagli olarak bazi degisiklikler mevcuttur.
Tasarlanan dort bandli ayarlanabilir band gegiren filtre yapisi Sekil 4.27a’da
gosterilmistir. Sekilden goriildiigii gibi i¢ ice gegmis dort adet ¢ift modlu rezonatoriin
(Dual-Mode Resonator- DMR) her biri bir ge¢gme bandimi olusturmaktadir.
Rezonatorlere ait numaralandirmalar ilgili rezonatdriin kaginc1 gegme bandini
olusturdugunu gostermektedir. Her bir ¢ift modlu rezonator giris ve ¢ikistan gelen
acik devre sonlandirmali yan hatlara sahip besleme hatlariyla beslenmektedir.
Besleme hattinin daha agik bir goriinimi Sekil 4.27b’de gosterilmistir. Dikkat
edilecegi iizere, lpn uzunluguna sahip yan hat yalnizca birinci rezonatdri, I,
uzunluguna sahip yan hat hem birinci hem de ikinci rezonatori, lt3 uzunluguna sahip
yan hat yalnizca ikinci rezonatorii, lg4 uzunluguna sahip yan hat hem tiglincti hem de
dordiincii rezonatori, lts uzunluguna sahip yan hat da yalnizca dordiincii rezonatorii
beslemektedir. Her bir yan hattin serit kalinlig1 esit olup, wy ile temsil edilmektedir.
Bu boyutlarin tamami1 Tam-Dalga Elektromanyetik Simiilator kullanilarak
optimizasyon ile belirlenmistir. Optimizasyon esnasinda programa tanitilan sartlar
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ise, her bir gegme bandinin 3.5 dB iizerinde bir araya girme kaybina sahip olmasi ve
ayni zamanda son gegme bandindan sonraki {ist tutma bandinda -20 dB seviyesinin
altinda elde edilmesi seklindedir. Bu besleme hatlarina ait boyutlar Sekil 4.27°de
verilmistir. Rezonatorlere ait boyutlandirmalar ise Sekil 4.27¢’de gosterilmektedir.
Boyutlandirmalarda verilen alt indisler ilgili boyutun ait oldugu rezonatér numarasini
gostermektedir. Rezonatérdeki boyutlandirmalar ise Bolim 3’te anlatilan prosediir
sayesinde ilgili merkez frekanslara gore belirlenmis olup, merkez frekansin
ayarlanabilmesi i¢in ise birka¢ farkli senaryodan yararlanilabilir. Bunlardan ilki
referans kapasitanslarin ve varaktor diyot kapasitansinin degistirilmesidir. Referans
kapasitanslarin degisimi i¢in (4.6) esitligine gére yama elemanlarin toplam alaninin
degistirilmesi gereklidir. Ikinci senaryo rezonatdrlerin kdselerinin 90%1ik gecisle
gerceklestirilmis olmast olup bu senaryodaki merkez frekans degisimi diger
senaryoya nazaran daha kiiciiktlir. Bir diger senaryo ise, s, ile gosterilen uzunlugun

degistirilmesi tizerinedir.

N DMR#1
B DMR#2
B DMR#3
. DMR#4

L Cus

@

Sekil 4.27: a) Dort bandl ayarlanabilir band gegiren filtre tasarimi, b) Rezonatorleri beslemek igin
kullanilan besleme hatti, ¢) Tek bir rezonator konfigiirasyonu (l= 2.0 mm, lp,= 2.8 mm, li= 2.2 mm,

ly= 2.2 mm, lg= 0.6 mm, wg= 0.3 mm)
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(b) (c)

Sekil 4.27 (devam): a) Dort bandli ayarlanabilir band gegiren filtre tasarimi, b) Rezonatorleri
beslemek i¢in kullanilan besleme hatti, ¢) Tek bir rezonator konfigiirasyonu (l;= 2.0 mm, = 2.8 mm,

lis= 2.2 mm, lg= 2.2 mm, l= 0.6 mm, wg= 0.3 mm)

Tablo 4.2°de, Sekil 4.27°de verilen filtre tasarimina ait tiim boyutlar
gosterilmistir.

Tablo 4.2: Dort bandl ayarlanabilir band gegiren filtrede rezonatorlere ait boyutlar (Tiim boyutlar mm

cinsinden verilmigtir.)

Rezonator No |1 |2 |3 |4 |5 W ||— Wy
1 10.6 3.0 3.0 3.5 4.5 1.0 2.8 1
2 7.4 4.4 14 2.7 3.7 1.0 28 0.8
3 4.2 2.9 3.0 24 2.6 1.0 04 18
4 4.2 2.6 14 0 2.7 1.0 1.8 2

Bu tablodaki bilgilere ilave olarak her bir rezonatdrde kullanilan DC blok
kapasitanslar1 dis rezonatorden i¢ rezonatére dogru sirasiyla 0.9 pF, 0.8 pF, 0.7 pF ve
0.8 pF seklindedir. Bu kapasite degerleri sadece DC akiminin engellenmesinde degil,
aynt zamanda kullanilabilecek varaktor diyot kapasitansinin degerlerine gore
belirlenmistir. Ozellikle deneysel calismalar kisminda, kullanilacak varaktor diyot
kapasitans aralig1 yaklagik olarak 0.5 pF ile 6 pF arasinda oldugu i¢in DC blok
kapasitansiyla varaktor diyot kapasitansinin seri toplami pertiirbasyon kapasitansi

olarak davranacaktir. Onerilen filtreye ait kuplaj semas1 Sekil 4.28’de gdsterilmistir.
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Sekil 4.28: Dort bandli band gegiren filtreye ait kuplaj semast

Kuplaj semasinin yapist genel olarak 4.2.1’de ele almman ¢ift bandh
ayarlanabilir filtre tasarimui ile olduk¢a benzerdir. Yine her bir rezonator ¢ift ve tek
olmak {izere iki moda sahiptir. Toplamda sekiz mod mevcut olup bu modlar kaynak
ve yiike ayr1 ayr1 kuplajli durumdadir. Dolayisiyla dort bandli ayarlanabilir filtreye
ait kuplaj matrisi 10x10 boyutunda olacaktir. Matrisin kdsegen eleman degerleri cift
ve tek mod frekanslarimi temsil etmekte olup aslinda 06z-kuplaj degerleridir.
Dolayisiyla bu eleman degerlerinden ¢ift mod frekansina ait olanin degistirilmesiyle
devrenin filtreleme karakteristiginin ayarlanabilmesi miimkiindiir. Sekil 4.28’deki
kuplaj semasinda gosterilen Msry) degeri aslinda Ms; ve Ms; degerlerinden
olusmakta olup, bu durum kaynak-yiik ile rezonatorler arasindaki tiim kuplaj
tanimlamalar i¢in gecgerlidir. Her bir rezonatérdeki birinci mod tek mod, ikinci mod
ise ¢ift moddur. Buna gore kuplaj matrisindeki My, Mgy, Mgs Ve Mgg degerleri
frekans cevabina etkiyen c¢ift mod frekanslaridir. Dolayisiyla, tasarlanan filtrenin
varaktor diyotlarinin herhangi bir kapasite degerinde hesaplanacak bir kuplaj matrisi
aslinda, o filtrenin farkli varaktdr diyot kapasitanslarinda da kiiciik degisikliklerle
elde edilebilir. Cyy= 1.3 pF, C\,= 1.0 pF, Cy3= 1.4 pF ve Cy= 1.0 pF kapasitans

degerlerinde simiilasyon sonug¢larindan elde edilen kuplaj matrisi (4.8) esitliginde
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verilmistir. Bu kuplaj matrisinin (2.19) esitliginde kullanilmasiyla elde edilen frekans
cevabi ve yukarida verilen kapasitans degerlerinden elde edilen simiilasyon sonuglari
Sekil 4.29’da gosterilmistir. Esitlik (4.8)’de verilen kuplaj matrisinde Maz, Mas, Mg
ve Mgg degerlerinin sirasiyla Mi1, Mss, Mss ve M7z degerlerine esit oldugu durumda

ilgili gegme band1 anahtarlanabilmektedir. Bu durum Sekil 4.30°da gosterilmistir.

S 1 2 3 4 5 6 7 8 L ]
S 0 0.110 -0.104 0.097 -0.081 0.126 -0.130 0.116 —0.085 0.033
1 0110 0935 0 0 0 0 0 0 0 0.110
2 -0.104 0 M;, 0 0 0 0 0 0 0.104
3  0.097 0 0 0.364 0 0 0 0 0 0.097
M=14 -0.081 0 0 0 My, 0 0 0 0 0.081
5 0126 0 0 0 0 —0.486 0 0 0 0.126
6 —0.130 0 0 0 0 0 Mge 0 0 0.130
7 0.116 0 0 0 0 0 0 —0.995 0 0.116
8 -0.085 0 0 0 0 0 0 0 Mgg  0.085
LL 0.033 0.110 0.104 0.097 0.081 0.126 0.130 0.116  0.085 0

(4.8)

L
_30-—jw { l\‘//q\ \\ -

S Parametreleri, dB
8

-50 - l

60 -

-70 - — — Kuplaj Matrisi
— — Simulasyon

1.0 1.2 14 16 1.8 20 22 24 26 28 3.0 32
Frekans, GHz

Sekil 4.29: Dért bandli band gegiren filtre i¢in kuplaj matrisi ve simiilasyonlardan elde edilen

sonuglarin karsilastirilmast
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Sekil 4.30: Dort bandh ayarlanabilir band gegiren filtre igin gegme bandlarimin kuplaj matrisi
tizerinden anahtarlanmasi a) Band 1, b) Band 2, ¢) Band 3, d) Band 4.

4.4.2 Gecme Bandlarinin Ayarlanmasi

Sekil 4.31°de her bir ge¢cme bandinin birbirilerinden bagimsiz bigimde
varaktor diyot kapasitanslarindaki degisime gore ayarlama islemi gosterilmistir.
Varaktor diyotlar simiilasyonlarda ideal kapasitorlerle temsil edilmistir. Diger
yandan, bu bolimdeki tiim simiilasyonlar kayipli iletim hatlariyla
gerceklestirilmistir. Tasarlanan filtredeki band genisligi ayarlama aralig1 iki bandli
filtredeki kadar olmasa da her bir bandin anahtarlanabilir 6zellikte olmas1 ve dar bir
araliktaki band genisligi ayarlamas1 dikkat c¢ekmektedir. Ayrica, iki bandh
ayarlanabilir filtre tasariminda oldugu gibi yine her bir gegme bandinda lineer faz
filtreleme karakteristigi elde edilebilmesine ragmen, deneysel ¢alismalarda kullanilan
varaktor diyot kapasitansinin bu islemi karsilayamamasi nedeniyle bu incelemelere

bu boliimde yer verilmemistir.
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Sekil 4.31: Dort bandli ayarlanabilir band gegiren filtrenin her bir gegme bandinin ayarlama islemi a)
Band 1, b) Band 2, ¢) Band 3, d) Band 4
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Sekil 4.31a’da birinci gegme bandinin ayarlama islemi gosterilmekte olup,
solda dar band goriinlimiine, sagda ise genis band goriiniimiine yer verilmektedir.
Birinci gegme bandinin merkez frekansi1 1.38 GHz civarindadir. Cy; kapasitansinin
0.8 pF ila 1.6 pF arasindaki degisimi ile band genisligi 20 ile 45 MHz arasinda
ayarlanabilmektedir. Band icerisindeki araya girme kaybi -2.45 dB (C,;=1.6 pF) ile -
5.1 dB (C,1=0.8 pF) arasinda degismektedir. Bu kayiplara karsilik gelen yansima
kayiplari ise sirasiyla yaklasik olarak -9.6 dB ve -12.2 dB’dir.

Sekil 4.31b’de ikinci ge¢gme bandinin ayarlama islemi gosterilmekte olup,
solda dar band goriinlimiine, sagda ise genis band goriiniimiine yer verilmektedir.
Ikinci geeme bandinin merkez frekansi 1.7 GHz civarindadir. Cy; kapasitansinin 0.7
illa 1.3 pF arasindaki degisimi ile band genisligi 21 ile 44 MHz arasinda
ayarlanabilmektedir. Band icerisindeki araya girme kaybi -3.14 dB (C,;=1.3 pF) ile -
5.91 dB (C,1=0.7 pF) arasinda degismektedir. Bu kayiplara karsilik gelen yansima
kayiplart ise sirasityla yaklasik olarak -9.6 dB ve -12.2 dB’dir. Diger kapasitans
degerlerine karsilik gelen yansima kayiplarinin tamami -12 dB’den daha iyi

seviyededir.

Sekil 4.31c’de tgilincii gegme bandinin ayarlama iglemi gosterilmekte olup,
solda dar band goriiniimiine, sagda ise genis band goriiniimiine yer verilmektedir.
Uciincii gegme bandinin merkez frekansi1 2.25 GHz civarindadir. C,; kapasitansinin
0.9 ila 1.6 pF arasindaki degisimi ile band genisligi 45 ile 98 MHz arasinda
ayarlanabilmektedir. Band icerisindeki araya girme kaybi -2.21 dB (C,;=1.6 pF) ile -
2.73 dB (C,1=0.9 pF) arasinda degismektedir. Bu kayiplara karsilik gelen yansima
kayiplart ise sirastyla yaklasik olarak -15.3 dB ve -10.8 dB’dir. Diger kapasitans
degerlerine karsilik gelen yansima kayiplarinin tamami -12 dB’den daha iyi

seviyededir.

Sekil 4.31d’de ise dordiincli gegme bandinin ayarlama islemi gosterilmekte
olup, solda dar band goOriinlimiine, sagda ise genis band goriiniimiine yer
verilmektedir. Dordiincii gegme bandinin merkez frekansi 2.69 GHz civarindadir. Cyg
kapasitansinin 0.6 ila 0.9 pF arasindaki degisimi ile band genisligi 32 ile 65 MHz
arasinda ayarlanabilmektedir. Band igerisindeki araya girme kayb1 -3.13 dB (C,1=0.9
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pF) ile -3.95 dB (C,1=0.6 pF) arasinda degismektedir. Bu kayiplara karsilik gelen
yansima kayiplari ise sirasiyla yaklasik olarak -9.34 dB ve -13.8 dB’dir.
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Sekil 4.32: Dort bandh ayarlanabilir band geciren filtrenin anahtarlanma karakteristikleri

Sekil 4.32°de ise ge¢gme bandlarinin birbirinden bagimsiz bigimde
anahtarlama karakteristikleri gosterilmektedir. Sekilden goriildiigii gibi her bir
varaktor diyot kapasitans1 0.5 pF’a ayarlandiginda 1ilgili gegme bandi
anahtarlanabilmektedir. Bu kapasitans degerine karsilik, birinci gegme bandinda -
19.9 dB, ikinci gegme bandinda -17.8 dB, igiincli gegme bandinda -32.77 dB ve

dordiincii gegme bandinda ise -18.3 dB’lik bir anahtarlama seviyesi elde edilmistir.

4.4.3 Deneysel Calismalar

Imal edilen ayarlanabilir dért bandli band geciren filtrenin fotografi Sekil
4.33’te gosterilmistir. Imalat i¢in 6.15 bagil dielektrik sabitine ve 1.27 mm taban
kalinligina sahip RT/Duroid taban malzemesi kullanilmistir. Bias direnci olarak her
iki rezonatorde de 10 kQ kullanilmistir. DC blok kapasitanslart ise en dis
rezonatdrden icteki rezonatdre dogru sirasiyla 0.9 pF, 0.8 pF, 0.7 pF ve 0.8 pF
seklindedir. DC blok kapasitanslar icin deneysel calismalarda AVX ince film
kapasitorler, varaktor diyotlar icin ise Infineon BB837 kullanilmistir. imal edilen

filtrenin Ol¢timleri Agilent ES071C ENA Network Analizor’de gerceklestirilmistir.
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Sekil 4.33: imal edilen ayarlanabilir dort bandli band gegiren filtrenin fotografi

Birinci gegme bandindaki band genisliginin varaktor diyotlara verilen bias
gerilimine baglh olarak kontrolii Sekil 4.34’te gosterilmektedir. Bias geriliminin 10
ila 19 V arasindaki degisimi sayesinde yaklasik olarak 40 MHz’lik bir band genisligi
ayarlamasi elde edilebilmektedir. Ilgili araliktaki minimum araya girme kayb1 -3.8
dB ile -5.4 dB arasinda degismektedir. Sekil 4.34c’den goriilebilecegi gibi ayarlama
islemi esnasinda diger bandlarda higcbir degisim olmamaktadir. Birinci gecme
bandinin merkez frekansi yaklasik olarak 1.37 ila 1.40 GHz arasinda degismektedir.
Olgiim esnasinda diger gegme bandlarindaki bias gerilimleri 18 V’tur. Ayrica,
yansima kayiplari bias gerilimi 10 V iken -8.6 dB, 19 V iken ise -19.6 dB olarak elde
edilmistir. Dejenere modlarin ayrigimi ise bias geriliminin 15 V’tan kiigiik oldugu

durumlarda elde edilmistir.
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Sekil 4.34: Birinci gegme bandmin bias gerilimlerine bagli olarak kontrolii a) Sy, b) S11, ¢) Genis
band gdriiniimii

Sekil 4.35’te ikinci gegme bandinin varaktor diyot kapasitansina bagli olarak
degisimi mevcut olup, bias geriliminin 13-21 V arasindaki degisimi sayesinde yine
40 MHz’lik bir band genisligi ayarlamasi elde edilebilmektedir. lgili araliktaki
minimum araya girme kaybi -3.2 dB ile -5.8 dB arasinda degismektedir. Sekil
4.35¢’den goriilebilecegi gibi ayarlama islemi esnasinda diger bandlarda higbir
degisim olmamaktadir. Birinci gegme bandinin merkez frekansi yaklasik olarak 1.67
ila 1.7 GHz arasinda degismektedir. Olgiim esnasinda diger gecme bandlarindaki
bias gerilimleri 18 V’tur. Yansima kayiplar1 bias gerilimi 13 V iken -7.3 dB, 21 V
iken ise -19.3 dB’dir. Dejenere modlarin ayrisimi, bias geriliminin 17 V’tan kiigiik

oldugu durumlarda elde edilmistir.
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Sekil 4.35: Ikinci gegme bandinin bias gerilimlerine bagh olarak kontroli ) Sz, b) S, ¢) Genis band
goriiniimil

Sekil 4.36’da iiciincii gegme bandinin varaktdr diyot kapasitansina bagl
olarak degisimi mevcut olup, bias geriliminin 11-20 V arasindaki degisimi sayesinde
80 MHz’lik bir band genisligi ayarlamas: elde edilebilmektedir. ilgili araliktaki
minimum araya girme kaybi -2.3 dB ile -3.8 dB arasinda degismektedir. Sekil
4.36¢’de verilen genis band goriiniimiinden anlasilacagi lizere, ayarlama islemi
esnasinda diger ge¢me bandlarinda hicbir degisim olmamaktadir. Birinci gegme
bandmin merkez frekans1 2.25 ila 2.28 GHz arasinda degismektedir. Olgiim
esnasinda diger ge¢me bandlarindaki bias gerilimleri 20V tur. Yansima kayiplari
bias gerilimi 11 V iken -8.8 dB, 19 V iken ise -17.8 dB olarak 6l¢iilmiistiir. Dejenere
modlarin ayrisimi ise bias geriliminin 14 V’tan kii¢ciik oldugu durumlarda elde

edilmistir.
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Sekil 4.36: Uciincii gegme bandinin bias gerilimlerine bagli olarak kontrolii a) Sy1, b) S11, ¢) Genis

band goriinimii

Sekil 4.37°de ise dordiincii gegme bandinin varaktor diyot kapasitansina bagl

olarak degisimi mevcut olup, bias geriliminin 11-20 V arasindaki degisimi sayesinde

70 MHz’lik bir band genisligi ayarlamasi elde edilebilmektedir. Ilgili araliktaki

minimum araya girme kaybi -3.3 dB ile -5.7 dB arasinda degismektedir. Sekil

4.37c’den goriilebilecegi gibi ayarlama islemi esnasinda diger bandlarda hicbir

degisim olmamaktadir. Birinci gegme bandmin merkez frekansi 2.66 ila 2.69 GHz

arasinda degismektedir. Olgiim esnasinda diger gecme bandlarindaki bias gerilimleri

18 V’tur. Yansima kayiplari bias gerilimi 11 V iken -8.6 dB, 20 V iken ise -21.7 dB

olarak elde edilmistir. Dejenere modlarin ayrigimi ise bias geriliminin 14 V’tan

kiiglik oldugu durumlarda elde edilmistir.
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Sekil 4.37: Dordiincii gecme bandmin bias gerilimlerine baglt olarak kontrolii a) S,1, b) S1y, ¢) Genis
band goriiniimil

Imal edilen filtrenin ge¢gme bandlarmin anahtarlanma karakteristigine dair

Olctim sonuglart Sekil 4.38’de verilmistir. Sekil 4.38a’da birinci gegme bandinin iptal
edildigi frekans cevabi gosterilmis olup band reddetme seviyesi yaklagik olarak -19.9
dB’dir. Simiilasyonlarda varaktor diyot kapasitanslari sirasiyla 0.5, 1.1, 1.0 ve 0.8 pF
olarak alinirken, deneysel caligma esnasinda uygulanan bias gerilimleri sirasiyla 27,
16, 19 ve 18 V’tur. Sekil 4.38b’de ikinci gegme bandinin iptal edildigi frekans cevabi
gosterilmis olup band reddetme seviyesi yaklagsik olarak -18.9 dB’dir.
Simiilasyonlarda varaktor diyot kapasitanslar sirasiyla 1.3, 0.5, 1.0 ve 0.8 pF olarak
aliirken, deneysel ¢alisma esnasinda uygulanan bias gerilimleri sirasiyla 14, 28, 19
ve 18 V’tur. Sekil 4.38¢’de iigiincii gegme bandinin iptal edildigi frekans cevabi
gosterilmis  olup band reddetme seviyesi yaklasik olarak -19.6 dB’dir.
Simiilasyonlarda varaktor diyot kapasitanslar sirasiyla 1.3, 1.1, 0.5 ve 0.8 pF olarak
alinirken, deneysel calisma esnasinda uygulanan bias gerilimleri sirasiyla 14, 16, 29

ve 18 V’tur. Sekil 4.38d’de ise dordiincii gegme bandinin iptal edildigi frekans
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cevabr gosterilmis olup band reddetme seviyesi yaklasik olarak -19.0 dB’dir.
Simiilasyonlarda varaktor diyot kapasitanslari sirasiyla 1.3, 1.1, 1.0 ve 0.5 pF olarak

alinirken, deneysel calisma esnasinda uygulanan bias gerilimleri sirasiyla 14, 16, 19
ve 28 V’tur.
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Sekil 4.38: Dort bandli ayarlanabilir band gegiren filtrede gegme bandlarinin anahtarlama
karakteristikleri (Simiilasyon ve 6lglim sonuglarinin karsilastirilmasi) a) Birinci gegme bandi iptal, b)

Ikinci gegme band iptal, ¢) Ugiincii gegme bandi iptal, d) Dérdiincii gegme bandi iptal.
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5. AYARLANABILIR OZELLIiGE SAHIP OLMAYAN
FiLTRE TASARIM UYGULAMALARI

Bu boéliimde, tezin ana hedefi olan ayarlanabilir filtre tasarimi disinda
gergeklestirilen bilimsel caligmalara deginilmekte olup, ilgili ¢alismalar Ekler’de
ayrica verilmistir. Bu bdliimde ele alinan c¢alismalarin higbirinde elektronik veya
mekanik olarak ayarlanabilirlik mevcut degildir. Caligmalar icerisinde 1 adet band
durduran filtre tasarimina, 2 adet tek bandli band gegiren filtre tasarimina, 2 adet iki
bandli band geciren filtre tasarimina ve 2 adet de dort bandli band geciren filtre

tasarimina yer verilmistir.

5.1 Dar Yariklarin Mikroserit Kare Halka Rezonatoriin Frekans

Cevabina Etkisi ve Cift Modlu Filtre Tasarim

Bu c¢alismada dar yariklarin mikroserit kare halka rezonatdriin rezonans
karakteristigi iizerine etkileri incelenmis ve bu dogrultuda rezonans frekansi ile
devrenin fiziksel boyutlarina ve yarik sayisina bagli olarak yeni bir formiil
tiiretilmistir. Onerilen rezonatdr konfigiirasyonu kullanilarak ¢ift modlu mikroserit
band geciren filtre tasarim1 gergeklestirilmis olup, tasarlanan filtredeki pertiirbasyon
diizenlemesi yarik sayilarina ve yarik derinliklerine bagli olarak sunulmustur.
Boylece dejenere modlarin uyarilmasi saglanmistir. Onerilen filtre dar yariklar
sayesinde indiiktif yiiklemeye sahip oldugundan yavas dalga karakteristigine de
sahiptir. Eliptik ve lineer faz filtreleme karakteristigine sahip 2 adet ¢ift modlu
mikroserit band gegiren filtre imal edilmis ve dl¢limlerinin simiilasyon sonuglariyla
oldukca 1yi bir uyum sergiledigi gézlenmistir. Tasarlanan filtre konfigiirasyonu Sekil
5.1a’da gosterilmistir. Olgiim sonuglariyla simiilasyon sonuclarmin karsilastiriimasi
ise Sekil 5.1b’de verilmistir. Bu ¢alismada elde edilen sonuglar, “Microwave and

Optical Technology Letters” adli dergide yayinlanmistir (Bkz. EK-A).
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Sekil 5.1: a) Dar yariklara sahip ¢ift modlu band gegiren filtre yapist b)Deneysel sonuglarla
simiilasyon sonuglarinin kargilagtirilmasi

5.2  Kompakt Cift Modlu Mikroserit Rezonator Konfigiirasyonu ve
ki Bandl Band Gegiren Filtre Tasarim

Bu ¢alismada kare halka rezonatoriin kollarinin kivrilmasi suretiyle yeni bir
cift modlu rezonatér konfigiirasyonu Onerilmistir. Dejenere modlar klasik
pertiirbasyon diizenlemelerinin aksine, herhangi bir ekstra eleman kullanilmadan,
kivrilmig hatlarin arasindaki boslugun kaydirilmasi ile uyarilmistir. Bdylece,

rezonatoriin toplam elektriksel uzunlugu sabit kalmakta ve merkez frekansi
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degismemektedir. Ayrica, Onerilen rezonatoriin uygun bir giris-cikis kuplaji altinda
kullanilmasiyla iki bandli band gegiren bir filtre tasarimi ortaya konmustur.
Tasarlanan filtre konfigiirasyonu Sekil 5.2a’da gosterilmistir. Iki gecme band1 elde
etmek igin elektriksel uzunluklar1 farkli iki adet rezonatdr i¢ ige yerlestirilmistir. I¢
ice yerlestirilmis rezonatorlerden distaki rezonatér birinci ge¢me bandini
olustururken, igteki rezonator ikinci gegme bandini olusturmaktadir. Boylece her iki
gecme bandi da birbirlerinden bagimsiz olarak kontrol edilebilmektedir. Girig-¢ikis
kuplaji i¢in ise acik devre sonlandirmali yan hatlara sahip besleme hatlar
kullanilmistir. Bu besleme hatlar1 girig-¢ikis kuplajinin yani sira, birinci gegme
bandinin harmoniginin bastirilmasin1 da saglamaktadir. Dikkat edilecegi iizere,
tasarim yontemi onceki boliimlerde ele alinan ¢ok bandli ayarlanabilir band gegiren
filtre tasarimlari ile aynidir. Her iki gegme bandinda da eliptik ve lineer faz filtreleme
karakteristigine sahip 2 adet filtrenin imalatt da gerceklestirilmis olup, 6l¢iim
sonuclariyla simiilasyon sonuglarinin karsilastirilmast Sekil 5.2b’de gosterilmistir.

Bu ¢alismada elde edilen sonuglar, “Microwave and Optical Technology Letters” adli

dergide yaymlanmistir (Bkz. EK-B).
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Sekil 5.2: a) Tasarlanan kompakt ¢ift bandl1 mikroserit band gegiren filtre yapisi b) Olgiim

sonuglariyla simiilasyon sonuglarinin karsilagtirtlmasi
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5.3 Es Zamanh Uyarilabilir Ge¢cme Bandlarina Sahip Cok Bandh

Band Geciren Filtre Tasarim

Bu calismada, ¢ok bandli band geciren filtre tasarimi, mikroserit kivrimli
halka rezonatoriin igerisine agik devre sonlandirmali yan hatlar yerlestirilerek
gerceklestirilmistir. Bu yan hatlar, giris-¢ikis portlarina 0° - 90°- 180° - 270° agilarla
yerlestirilmistir. Giris-¢ikis portlarinin rezonatére dogrudan bagli olmasina veya
kapasitif kuplajla yerlestirilmesine gore sirasiyla iki kirmik banda sahip genis bir
durdurma band1 veya iki kirmik bandi iceren dort bandli band geciren filtre tasarimi
gerceklestirilebilmektedir. Calisma kapsaminda 6zellikle dort bandli band gegiren
filtre tasarimi ve Ozellikleri lizerinde durulmus olup, iki kirmik bandin disindaki
geeme bandlar ¢ift mod karakteristigine sahiptir. Bu bandlara ait dejenere modlar
tek bir pertiirbasyon elemani kullanilarak es zamanli uyarilabilmektedir. Buna bagh
olarak, ilk ve son gegme bandlarinin filtreleme karakteristikleri de bu pertiirbasyon
elemant sayesinde es zamanli olarak lineer faz-eliptik karakteristiklerini
gostermektedir. Onerilen yapmin gegerliligini ortaya koymak icin imalati
gerceklestirilmis olup 1.78, 2.3, 3.11 ve 3.45 GHz merkez frekanslarinda 6l¢iimleri
yapilmistir. Tasarlanan filtrenin fotografi Sekil 5.3a’da gosterilmis olup, deneysel ve
simiilasyon sonuglarinin karsilagtirilmasi Sekil 5.3b’de gosterilmistir. Bu ¢alismada
elde edilen sonuglar, “International Microwave Symposium (IMS 2013, Seattle,
ABD)” konferansinda sunulmustur (Bkz. EK-C).
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Sekil 5.3: a) imal edilen filtrenin fotografi b) Olgiimle simiilasyon sonuglarinin karsilastiriimasi
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5.4 Uc¢ Modlu Band Durduran Filtre Tasarimi

Bu calismada agik devre sonlandirmali yan hatlarin, kivrimli kare halka
rezonatdriin frekans cevabina etkileri Tam-Dalga Elektromanyetik Simiilator
kullanilarak incelenmistir. Onerilen filtre konfigiirasyonu mikroserit halka
rezonatoriin igerisine yerlestirilen 4 adet acik devre sonlandirmali yan hat ile
tasarlanmistir. Bu yan hatlar, hem minyatiirizasyonu saglamakta, hem de durdurma
bandi igerisindeki yansima kutuplarinin kontrol edilebilmesine imkan vermektedir.
Durdurma bandi igerisinde ii¢ adet yansima kutbu elde edilmekte olup, ortada yer
alan yansima kutbu yatay yerlestirilmis yan hatlardan, diger yansima kutuplar1 ise
dikey yerlestirilmis yan hatlardan gelmektedir. Tasarlanan filtrede yansima sifirlari

da yan hatlarin uzunluklarina bagli olarak kontrol edilebilmektedir.

Tasarlanan filtrenin imalati da gerceklestirilmis olup, deneysel sonuglarin
simiilasyon sonuglarmni dogruladigi gozlenmistir. Sekil 5.4a’da tasarlanan filtrenin
fotografi ve Sekil 5.4b’de deneysel sonuglar yer almaktadir. Bu ¢aligmada elde edilen
sonuglar, “Asia-Pacific Microwave Conference (APMC 2013, Seul, Giiney Kore)”

konferansinda sunulmustur (Bkz. EK-D).
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Sekil 5.4: a) imal edilen {i¢ modlu band durduran filtrenin fotografi b) Ol¢iim ve simiilasyon

sonuglarinin karsilastirilmasi
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55 Genis Bandh Cift Modlu Mikroserit Band Geciren Filtre Tasarim

Bu caligmada kullanilan konfigiirasyon Sekil 5.3 ve 5.4°te gosterilen
devrelerle benzerlik gosterse de frekans cevabi agisindan biiyiik farkliliklara sahiptir.
Acik devre sonlandirmali yan hatlar ¢ift modlu kivrimli kare halk rezonatérde giris-
cikis portlarinin zit koselerine yerlestirilmis ve rezonator giris-¢ikis portlarina
dogrudan baglanmistir. Boylece, genis bir durdurma bandi boéliinerek bir gegme
bandi olusturulmustur. A¢ik devre sonlandirmali yan hatlar ayarlama yan hatt1 olarak
adlandirilmistir. Gegme bandinin sag ve sol tarafinda iki adet durdurma bandi yer
alirken, bu durdurma bandlar pertiirbasyon elemani ile kontrol edilebilmekte, boylece
gegcme bandinin kenarlarindaki sifirlarin kontrol edilmesi saglanmistir. Ayrica,
ayarlama yan hatlarinin boyutlarina bagli olarak merkez frekans da kontrol

edilebilmektedir.

Tasarlanan devrenin imalati gergeklestirilmis olup, deneysel c¢aligmalarin
simiilasyonlarla oldukga iyi bir uyuma sahip oldugu gdzlenmistir. imal edilen filtre
ve Olglim sonuglart Sekil 5.5a ve 5.5b’de gosterilmistir. Bu ¢alismada elde edilen
sonuglar, 2014 yilinda “Microwave and Optical Technology Letters” adli dergide
yayinlanmistir (Bkz. EK-E).
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Sekil 5.5: a) imal edilen genis bandli band gegiren filtrenin fotografi b) Olgiim ve simiilasyon

sonuglarinin karsilastirilmasi
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5.6 Cok Bandh Filtreler icin Cift-Tek Mod Analizi ve Iki Bandh Band
Gegiren Filtre Uygulamalan

Bu calismada, 2. B6liim’de anlatilan ¢ok bandli filtreler i¢in cift-tek mod
empedans/admittans analizine yer verilmistir. Onerilen metod 6zellikle ¢ift modlu
rezonatorler kullanilarak tasarlanan ¢ok bandli band gegiren filtrelerde ortaya ¢ikan
problemi gidermektedir. Geleneksel bir ¢ift modlu rezonatore ait cift-tek mod
analizleri kullanilmistir. Bu formiiller ¢cok bandl filtre analizlerinde kullanilirken
ortaya c¢ikabilecek yansima kaybi problemi, bir ayirma katsayis1 Onerilerek
¢oziilmiistiir. Onerilen metodun uygulamas: acisindan iki adet farkli elektriksel
uzunluga sahip dar yarik yiiklii ¢ift modlu rezonatorler i¢ ige yerlestirilmis ve iki
bandli band geciren filtre tasarimi gerceklestirilmistir. Tasarlanan filtrenin,
simiilasyon, teorik ve deneysel agidan birbiriyle uyumlu oldugu goézlenmistir.
Tasarlanan filtre konfigiirasyonu, imal edilen devrenin fotografi ve Ol¢iim,
hesaplanan ve simiilasyon sonuglarinin karsilagtirilmasi sirasiyla Sekil 5.6a, 5.6b ve
5.6¢’de gosterilmistir. Bu ¢alismada elde edilen sonuglar, 2014 yilinda “Microwave
and Optical Technology Letters” adli dergide yayinlanmistir (Bkz. EK-F).
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Sekil 5.6: a) Tasarlanan iki bandl1 dar yarik yiiklemelere sahip band gegiren filtre, b) imal edilen

devrenin fotografi, ¢) Simiilasyon, 6l¢iim ve teorik sonuglarin karsilastirilmast.
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5.7 Dort Bandh Band Gegiren Filtre Tasarimi

Bu calismada, i¢ ice yerlestirilmis farkli elektriksel uzunluklara sahip 4 adet
cift modlu rezonatdor kullanilarak dort bandli band geciren filtre tasarimi
gerceklestirilmistir.  Cift modlu rezonatorlerin  pertiirbasyon — diizenlemeleri
rezonatoriin kollarindaki empedans degerlerine gore ayarlanmis olup, Sekil 5.7a’da
ilgili pertliirbasyon diizenlemesi gosterilmistir. Bu pertiitbasyon diizenlemesi
sayesinde, her bir gegme bandinin band genislikleri ve mod frekanslar1 birbirinden
bagimsiz olarak kontrol edilebilmektedir. Diger yandan, her bir rezonator girig-gikis
portlarina bagli besleme hatlariyla beslenmektedir. Bu besleme hatlar1 agik devre
sonlandirmali yan hatlara sahip olup, bu sayede bazi harmoniklerin bastirilmasinda
da etkindir. Sekil 5.7b ve5.7c’de sirasiyla imal edilen filtrenin fotografi ve dlgliim
sonuglariyla simiilasyon sonuglarinin karsilagtirmasi yer almaktadir. Bu ¢alismada
elde edilen sonuglar, 2014 yilinda “European Microwave Conference 2014” adh
konferansta sunulmustur (Bkz. EK-G).
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Sekil 5.7: a) Dért bandli band gegiren filtrede kullanilan rezonatér, b) imal edilen devrenin fotografi,

¢) Simiilasyon, dl¢iim ve teorik sonuglarin karsilastiriimasi.
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6. SONUC VE ONERILER

Tez kapsaminda gegme bandlar1 birbirinden bagimsiz olarak ayarlanabilir
band geciren filtre tasarimlar1 basta olmak iizere ¢esitli mikroserit filtre tasarimlar
ortaya konmustur. Teorik modeller kullanilarak tasarlanan filtreler, 6nerilen yapilarin
farkl1 frekanslarda yeniden diizenlenebilmesine imkén vermektedir. Tasarlanan
filtreler imal edilerek Olclimleri gergeklestirilmis ve Olglim sonuglarinin gerek
simiilasyon gerekse teorik sonuclarla olduk¢a uyumlu oldugu gozlenmistir. Tez
icerisinde bir, iki ve dort bandl1 olmak {izere toplam 3 adet ayarlanabilir band gegiren
filtre tasarimina deneysel ¢aligmalariyla birlikte yer verilmistir. Bunlarin yani sira, 1
adet band durduran filtre tasarimi, 2 adet tek bandli band geciren filtre tasarimi, 2
adet iki bandl band geciren filtre tasarimi ve 2 adet de dort bandli band geciren filtre
tasarimi ele alinmistir. Dolayisiyla toplamda 10 adet farkli filtre tiirii teorik,
simiilasyon ve deneysel caligmalarla literatiire sunulmaktadir. Tez kapsaminda {i¢
bandli filtre tasarimlarimin deneysel ¢aligmalar1 yapilmamistir. Bunun sebebi,
ayarlanabilir 6zellige sahip olan/olmayan dort bandli filtrelerin filtre o6zellikleri

acisindan ti¢ bandli filtreleri kapsamasidir.

Boliim 2’de mikrodalga filtre tasarim1 yontemlerinden ¢ift-tek mod empedans
analizleri ve kuplaj matrisi sentez teknikleri tartisilmistir. Cift-tek mod empedans
analizlerinde Oncelikle herhangi bir devrenin sacgilma parametrelerinin ¢ift ve tek
mod empedans formiillerinden nasil elde edilebilecegine yer verilmistir. Daha sonra
tez kapsaminda literatiire sunulan ¢ok bandh filtreler icin ¢ift ve tek mod empedans
analizleri iizerinde durulmustur. Kuplaj matrisi sentez teknikleri de yine tek bandli
filtreler ve ¢ok bandli filtreler icin ayr1 ayr1 incelenmistir. Tek bandl filtreler ¢ift ve
tek dereceli olmak iizere iki farkli asamada ele alinmistir. Cok bandh filtreler i¢in
kuplaj matrisi sentezinde, karakteristik fonksiyonun nasil yazilabilecegi ve her bir
ge¢me bandinda digerlerinden bagimsiz olarak farkli filtreleme karakteristiginin nasil
elde edilebilecegi lizerinde durulmustur. S6z konusu teorik agiklamalar tezin diger
boliimlerindeki filtre tasarimlarinda simiilasyonlarla karsilagtirmali bi¢imde yeniden

diizenlenmistir.
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Bolim 3°te ayarlanabilir filtre tasarimlarina tek bandli bir filtre
konfigiirasyonu iizerinden giris yapilmistir. Bu boliimde, ii¢ adet referans yama
kapasite elemanina sahip c¢ift modlu rezonatér kullanilmistir. Rezonatoriin simetri
ekseninde giris-¢cikis  portlarinin  karsisina  yerlestirilen  varaktor — diyotun
ayarlanmasiyla filtrenin hem band genisligi, hem de filtreleme karakteristigi kontrol
edilmistir. Varaktor diyot kapasitansinin referans kapasitanslardan biiyiik veya kiiciik
olma durumlarina gore iletim sifirlar1 sirasiyla reel veya imajiner frekanslara
tasinmis, bir bagka deyisle eliptik veya lineer faz filtreleme karakteristikleri elde
edilmistir. Ayrica, bu kapasite elemanlarmin tamaminin birbirine esit olmasi
durumunda sinyal iletimi mevcut olmamaktadir. Tasarlanan filtrenin imalati da
gerceklestirilmis olup, Ol¢lim sonuglar1 hesaplamalarla olduk¢a iyi bir uyum

i¢erisinde sunulmustur.

Boliim 4’te ise tezin baslica odak noktasi olan ¢ok bandli ayarlanabilir band
geciren filtre tasarimlarina yer verilmistir. Bu kapsamda iki, iic ve dort bandl
ayarlanabilir filtre tasarimlari ortaya konmustur. iki bandli ayarlanabilir filtre
tasariminda kullanilan ¢ift modlu rezonator Boliim 3°te ele alinan rezonatdrden
farklilik igerdiginden bu béliimde yeniden rezonatdr analizi yapilmustir. Onerilen
rezonatdrde bir 6ncekinin aksine, rezonatoriin sadece yan kollarinda iki adet yama
referans kapasitans1 kullanilmustir. ki gecme bandi iginse farkli elektriksel uzunlukta
iki adet ¢ift modlu rezonator kullanilmistir. Her bir rezonatorde kullanilan varaktor
diyotlara uygulanan iki farkli bias gerilimi sayesinde ge¢me bandlari birbirinden
bagimsiz bi¢cimde ayarlanabilmektedir. Diger yandan, her iki ge¢gme bandi
birbirinden bagimsiz olarak anahtarlanabilme kabiliyetine de sahiptir. Tasarlanan
filtre, gerek geometrisi, gerekse frekans cevabindaki ayarlanabilirlik kabiliyetlerine
gore literatiirdeki benzerlerine oldukg¢a énemli bir iistiinliik saglamaktadir. U¢ bandli
filtre tasarimi1 da yine iki bandl ayarlanabilir filtreyle benzer bigimde tasarlanmistir.
Bu filtre tasariminda her bir ge¢me bandi digerlerinden bagimsiz olarak
anahtarlanabilmektedir. Dort bandli ayarlanabilir filtre tasarimi ise, farkli elektriksel
uzunluktaki dort ¢ift modlu rezonatorii icermesi sebebiyle iki ve ii¢ bandh filtreden
biraz daha karmagik bir geometriye sahiptir. Bu tasarimdaki ¢ift modlu kare halka
rezonatOrler, varaktor diyotlarin yerlestirilebilmesi sebebiyle kivrilarak menderes
biciminde tasarlanmistir. Gegme bandlar1 birbirinden bagimsiz olarak band genisligi

acisindan ayarlanabilirlik ve anahtarlanabilirlik kabiliyetlerine sahiptir. Bu 6zellikler
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bazinda literatiirde en fazla iki bandli mikrodalga filtrenin yer almasi géz oniinde
bulunduruldugunda tasarlanan filtrenin 6nemi ortaya ¢ikmaktadir. Ayrica, tasarlanan
iki ve dort bandl filtrelerin kuplaj matrisleri de Bolim 2’de ele alinan yontemle
sentezlenmistir. Bu boliimde tasarlanan ayarlanabilir filtrelerden iki ve dort bandh
filtre tasarimlar1 imal edilerek &lgiimleri gergeklestirilmistir. Olgiim sonuglarmin

teorik ve simiilasyon sonuglarini destekledigi gozlenmistir.

Bo6lim 5’te ise tez kapsaminda ayarlanabilir 6zellige sahip olmayan filtre
tasarimlarina deginilmistir. Bu kapsamda, 1 adet {i¢c modlu band durduran filtre
tasarimi, 2 adet tek bandl1 band geciren filtre tasarimi, 2 adet iki bandli band gegiren
filtre tasarimi ve 2 adet de dort bandli band geciren filtre tasarimi ele alinmistir. Bu

calismalar daha detayli bicimde Ekler Boliimii’nde yer almaktadir.

Tez kapsaminda yapilan c¢aligmalar, yeni nesil haberlesme sistemlerinde
olduk¢a genis bir kullanim sahasina yoneliktir. Tasarlanan filtreler RF 6n ug
modiillerindeki uygulamalarda kullanilabilecek nitelikte olup, ayn1 zamanda 3G, 4G,
4.5G, Wifi, WIMAX ve Bluetooth frekanslarinda calisan sistemlere entegre
edilebilecek ozelliklere sahiptir. Ayrica, dort bandli ayarlanabilir filtre tasariminin,
her bir gegme band1 digerlerinden bagimsiz olarak anahtarlanabildigi i¢in, kriptolojik
uygulamalarda da dnemli bir yere sahip olabilecegi tahmin edilmektedir. Ozellikle
¢cok bandli ayarlanabilir band geciren filtre tasarimlarinda ge¢gme bandlarinin
birbirinden bagimsiz olarak ayarlanabilmesi literatiirde onemli bir yere sahip
olabilecegini gostermektedir. Bu tasarimlarda gegme bandlarinin band genisliklerinin
ayarlanabilirligi, filtreleme karakteristiklerinin yeniden yapilandirilabilirligi ve her
bir bandin anahtarlanabilme kabiliyetleri literatiire ilk kez bu tez kapsaminda
sunulmustur. Tasarlanan filtrelerin Oniimiizdeki yillarda yeni c¢aligmalara 11k
tutabilecegi tahmin edilmektedir. Tezdeki ayarlanabilir filtre tasarimlar1 merkez
frekansi agisindan ayarlanabilirlige sahip degildir; bu nedenle ilerleyen yillardaki
caligmalarin Onerilen filtre tiirlerinde bu 6zellik iizerine yogunlasabilecegi tahmin

edilmektedir.

115



7. KAYNAKLAR

Amari, S., “Direct Synthesis of Folded Symmetric Resonator Filters with
Source-Load Coupling”, IEEE Microwave and Wireless Compon. Letts.,11, 6,
264-266, (2001).

Amari, S. and Rosenberg, U., “A Universal Building Block for Advanced
Modular Design of Microwave Filters”, IEEE Microwave and Wireless
Compon. Letts., 13, 12, 541-543, (2003).

Amari, S. and Rosenberg, U., “Synstesis and Design of Novel In-Line Filters
With One or Two Real Transmission Zeros”, IEEE Trans. Microwave Theory
Tech., 52, 5, 1464-1478, (2004).

Amari, S., Comments on "Description of coupling between degenerate modes
of a dual-mode microstrip loop resonator using a novel perturbation
arrangement and its dual-mode bandpass filter applications”, Microwave
Theory and Techniques, IEEE Transactions on, vol.52, no.9, pp.2190,2192,
(2004).

Athukorala, L. and Budimir, D., "Open-loop tunable resonators and filters
with constant bandwidth,” Microwaves, Antennas & Propagation, IET , vol.6,
no.7, pp.800,806, May 16 2012

Atia, A. E. and Williams, A. E., “Narrow-bandpass waveguide filters”, IEEE
Trans. Microwave Theory Tech., MTT-20, 258-265, (1972).

Atia, A. E. and Williams, A. E., “Non-minimum-phase optimum-amplitude
bandpass waveguide filters”, IEEE Trans. Microwave Theory Tech.,. MTT-
22, 425431, (1974).

Cameron, R. J., “General Coupling Matrix Synthesis Methods for Chebyshev
Filtering Functions”, IEEE Trans. Microwave Theory Tech., 47, 4, 433-442,
April 1999

Cameron, R. J, “Advanced Coupling Matrix Synthesis Techniques for
microwave filters”, IEEE Trans. Microwave Theory and Tech., 51, 1, 1-10,
Jan. 2003

Cameron, R. J. and Rhodes, J. D., “Asymmetric Realizations for Dual-Mode
Bandpass Filters”, IEEE Trans. Microwave Theory Tech., 29, 1, 51-58, Jan.
1981

116



Chaudhary, G., Jeong, Y. and Lim, J., "Dual-Band Bandpass Filter With
Independently Tunable Center Frequencies and Bandwidths,” Microwave
Theory and Techniques, IEEE Transactions on, vol.61, no.1, pp.107,116,
Jan. 2013.

Chen, C.-F., "Design of a Compact Microstrip Quint-Band Filter Based on
the Tri-Mode Stub-Loaded Stepped-Impedance Resonators," Microwave and
Wireless Components Letters, IEEE , vol.22, no.7, pp.357,359, July 2012.

Cheng, C. M. and Yang, C. F., "Develop Quad-Band (1.57/2.45/3.5/5.2 GHz)
Bandpass Filters on the Ceramic Substrate,” Microwave and Wireless
Components Letters, IEEE , vol.20, no.5, pp.268-270, May 2010

Cheng, K.-K.M., "Design of dual-mode ring resonators with transmission
zeros," Electronics Letters , vol.33, no.16, pp.1392-1393, 1997

Chi, P.-L., Yang, T. and Tsai, T.-Y., "A Fully Tunable Two-Pole Bandpass
Filter,” in Microwave and Wireless Components Letters, IEEE , vol.25, no.5,
pp.292-294, May 2015

Chiou, Y. C. and Rebeiz, G. M., "Tunable 1.55 - 2.1 GHz 4-Pole Elliptic
Bandpass Filter With Bandwidth Control and >50 dB Rejection for Wireless
Systems," IEEE Trans. Microw. Theory Tech., vol.61, no.1, pp.117,124, Jan.
2013

Chu, Q.-X., Wu, X.-H. and Chen F.-C., “Novel Compact Tri-Band Bandpass
Filter With Controllable Bandwidths,” Microwave and Wireless Components
Letters, IEEE, vol.21, no.12, pp.655-657, December 2011

Dai, G.L. and Xia, M.Y., "Design of compact dual-band switchable bandpass
filter," in Electronics Letters , vol.45, no.10, pp.506-507, May 7 2009

Deng, P.-H., Tsai, J.-T. and Liu, R.-C., "Design of a Switchable Microstrip
Dual-Band Lowpass-Bandpass Filter,” in Microwave and Wireless
Components Letters, IEEE , vol.24, no.9, pp.599-601, Sept. 2014

Du, T.-H., Hsu, K.-W. and Tu, W.-H., "Switchable tri-band bandpass filter
with wide stopband,” in Microwave Symposium (IMS), 2015 IEEE MTT-S
International , vol., no., pp.1-4, 17-22 May 2015

Eleftheriades, G.V., "A  Generalized  Negative-Refractive-Index
Transmission-Line (NRI-TL) Metamaterial for Dual-Band and Quad-Band
Applications,” Microwave and Wireless Components Letters, IEEE, vol.17,
no.6, pp.415-417, June 2007

117


http://ieeexplore.ieee.org/search/searchresult.jsp?searchWithin=Authors:.QT.Qing-Xin%20Chu.QT.&newsearch=partialPref
http://ieeexplore.ieee.org/search/searchresult.jsp?searchWithin=Authors:.QT.Xiao-Hu%20Wu.QT.&newsearch=partialPref
http://ieeexplore.ieee.org/search/searchresult.jsp?searchWithin=Authors:.QT.Fu-Chang%20Chen.QT.&newsearch=partialPref

Gomez-Garcia, R. and Guyette, A.C., "Reconfigurable Multi-Band
Microwave Filters,” in Microwave Theory and Techniques, IEEE
Transactions on , vol.63, no.4, pp.1294-1307, April 2015

Gorur, A. and Karpuz, C., "Compact dual-band bandpass filters using dual-
mode resonators”, in IEEE MTT-S Int. Microw. Symp. Dig. 2007, pp. 905-
908.

Gorur, A., "Description of coupling between degenerate modes of a dual-
mode microstrip loop resonator using a novel perturbation arrangement and
its dual-mode bandpass filter applications”, IEEE Trans. Microw. Theory
Tech., vol.52, no.2, pp.671,677, Feb. 2004

Hong, J.-S., "Reconfigurable planar filters," in Microwave Magazine, IEEE ,
vol.10, no.6, pp.73-83, Oct. 2009.

Hong, J. and Lancaster, M., “Design of Highly Selective Microstrip Bandpass
Filters with a Single Pair of Attenuation Poles at Finite Frequencies,” IEEE
Transactions on Microwave Theory and Techniques, vol. 48, no. 7, 1098-
1107, July 2000.

Hong, J.-S. and Lancaster, M. J., Microstrip Filters for RF/Microwave
Applications. New York: Wiley, 2001.

Hsu, K.-W., Lin, J.-H., Hung, W.-C. and Tu, W.-H., “Design of Compact
Quad-Band Bandpass Filter Using Semi-Lumped Resonators”, International
Microwave Symposium, Seattle, USA, (2013).

Huang, X., Feng, Q. and Xiang, Q., "Bandpass Filter With Tunable
Bandwidth Using Quadruple-Mode Stub-Loaded Resonator," Microwave and
Wireless Components Letters, IEEE , vol.22, no.4, pp.176,178, April 2012.

Huang, X., Zhu, L., Feng, Q., Xiang, Q. and Jia, D., "Tunable Bandpass Filter
With Independently Controllable Dual Passbands,” IEEE Trans. Microw.
Theory Tech., vol.61, no.9, pp.3200,3208, Sept. 2013

Huang, X., Feng, Q., Zhu, L., Xiang, Q. and Jia, D. “Synthesis and design of
tunable bandpass filters with constant absolute bandwidth using varactor-
loaded microstrip resonator”, Int J RF and Microwave Comp Aid Eng., 2014

Karpuz, C., Gorur, A. K., Basmaci, A. N. and Ozek, A., "Design and Analysis

of a Compact Dual-Mode Dual-Band Microstrip Bandpass Filter”, Journal of
Electromagnetic Waves and Applications, Vol.27, no.02, pp.180-190,2013.

118



Karpuz C. and Gorur A.K., “Even—odd mode analysis for multiband bandpass
filters having multiple resonators and its microstrip implementations”
Microw. Opt. Technol. Lett., 56: 2664—-2667, 2014.

Kim, C. H. and Chang, K., "Ring Resonator Bandpass Filter With Switchable
Bandwidth Using Stepped-Impedance Stubs,” in Microwave Theory and
Techniques, IEEE Transactions on , vol.58, no.12, pp.3936-3944, Dec. 2010

Kuo, Y.-T., Lu, J.-C., Liao, C.-K. and Chang, C.-Y., "New Multiband
Coupling Matrix Synthesis Technique and Its Microstrip Implementation,”
Microwave Theory and Techniques, IEEE Transactions on, vol.58, no.7,
pp.1840,1850, July 2010

Lan, S.-W., Weng, M.-H., Ye, C.-S. and Hung, C.-Y., “Compact quad-band
bandpass filter based on uniform impedance stub-loaded resonators”,
International Journal of Microwave and Wireless Technologies, 7, pp 121-
126, 2015.

Lee, J., Naglich, E. J., Sigmarsson, H., Peroulis, D. and Chappell, W.J.,
"Tunable Inter-Resonator Coupling Structure With Positive and Negative
Values and Its Application to the Field-Programmable Filter Array
(FPFA)," Microwave Theory and Techniques, IEEE Transactions on , vol.59,
no.12, pp.3389,3400, Dec. 2011

Lei, M.-F. and Wang, H., "An analysis of miniaturized dual-mode bandpass
filter structure using shunt-capacitance perturbation,” Microwave Theory and
Techniques, IEEE Transactions on , vol.53, no.3, pp.861,867, March 2005

Lenoir, P., Bila, S., Seyfert, F., Baillargeat, D. and Verdeyme, S., “Synthesis
and design of asymmetrical dual-band bandpass filters based on equivalent
network simplification,” IEEE Trans. Microw. Theory Tech., vol. 54, no. 7,
pp. 3090-3097, July 2006.

Levy, R., “Direct synthesis of cascaded quadruplet (CQ) filters,” IEEE Trans.
Microw. Theory Tech., vol. 43, no. 12, pp. 2940-2945, Dec. 1995.

Lin, Y.-S., Chang, P.-Y. and Hsieh, Y.-S., "Compact Electronically
Switchable Parallel-Coupled Microstrip Bandpass Filter With Wide
Stopband,” in Microwave and Wireless Components Letters, IEEE , vol.18,
no.4, pp.254-256, April 2008

Lin, S. C., "Microstrip Dual/Quad-Band Filters With Coupled Lines and
Quasi-Lumped Impedance Inverters Based on Parallel-Path
Transmission,” Microwave Theory and Techniques, IEEE Transactions on,
vol.59, no.8, pp.1937-1946, Aug. 2011

119



Liu, J. C., Wang, J. W., Zeng, B. H. and Chang, D. C., "CPW-Fed Dual-
Mode Double-Square-Ring Resonators for Quad-Band Filters," Microwave
and Wireless Components Letters, IEEE , vol.20, no.3, pp.142-144, March
2010

Ni, J. and Hong, J., "Varactor-tuned microstrip bandpass filters with different
passband characteristics,” Microwaves, Antennas & Propagation, IET , vol.8,
no.6, pp.415,422, April 24 2014.

Pozar, D. M., “Microwave Engineering ”. New York: Wiley, 2005.

Quendo, C., Rius, E., Manchec, A., Clavet, Y., Potelon, B., Favennec, J.-F.
and Person, C. “Planar tri-band filter based on dual behavior resonator
(DBR),” Microwave Conference, 2005 European, 4-6 Oct. 2005

Ren, L.-Y., “Quad-band bandpass filter based on dual-plane microstrip/DGS
slot structure,” Electron. Lett. VVol. 46, pp. 691, 2010a

Ren, L.-Y., “Tri-Band Bandpass Filters Based on Dual-Plane Microstrip/DGS
Slot Structure,” Microwave and Wireless Components Letters, IEEE, vol.20,
no.8, pp.429-431, 2010b

Serrano, L. C., Salete, C. A. F., Vuong, T.-P. and Ferrari, P., "Synthesis
Methodology Applied to a Tunable Patch Filter With Independent Frequency
and Bandwidth Control,” Microwave Theory and Techniques, IEEE
Transactions on , vol.60, no.3, pp.484,493, March 2012

Singh, K., Ngachenchaiah, K., Bhatnagar, D. and Pal, S., “Wideband,
compact microstrip band stop filter for triband operation,” Recent Advances
in Microwave Theory and Applications, 2008. Microwave 2008. International
Conference on, pp. 96 — 98, 21-24 Nov. 2008

Skyworks, Application Notes, “Varactor Diodes”, 15 Aug 2008.

Sonnet, User’s Manual, Version 14, Sonnet Software, North Syracuse, NY,
June 2011.

Studniberg, M. and Eleftheriades, G.V., "A quad-band bandpass filter using
negative-refractive-index  transmission-line  (NRI-TL) metamaterials,"”
Antennas and Propagation Society International Symposium, 2007 IEEE,
vol., no., pp.4961-4964, 9-15 June 2007

Tang, W. and Hong, J.-S., "Varactor-Tuned Dual-Mode Bandpass
Filters," Microwave Theory and Techniques, IEEE Transactions on, vol.58,
no.8, pp.2213,2219, Aug. 2010

120



Tsai, H. J., Huang, B. C., Chen, N. W. and Jeng, S. K., "A Reconfigurable
Bandpass Filter Based on a Varactor-Perturbed, T-Shaped Dual-Mode
Resonator,” Microw. and Wireless Compon. Lett.,, IEEE, vol.24, no.5,
pp.297,299, May 2014

Wei, F., Huang, Q. L., Li, W.-T. and Shi, X.-W., “A compact quad-band
band-pass filter using novel stub-loaded SIR structure”, Microw. Opt.
Technol. Lett., 56: 538-542, 2014.

Wei, F. and Wei S., X., “Compact quad-band BPF based on stub loaded
double-ring resonator”, Microw. Opt. Technol. Lett., 56: 1633-1635, 2014.

Weng, M.-H., Ye, C.-S,, Su, Y.-K. and Lan, S.-W., “A new compact quad-
band bandpass filter using quad-mode stub loaded resonator”, Microw. Opt.
Technol. Lett., 56: 1630-1632, 2014.

Wu, H. W. and Yang, R. Y.; "A New Quad-Band Bandpass Filter Using
Asymmetric Stepped Impedance Resonators,” Microwave and Wireless
Components Letters, IEEE , vol.21, no.4, pp.203-205, April 2011

Wu, J.-Y. and Tu, W.-H., “Design of quad-band bandpass filter with multiple
transmission zeros,” Electron. Lett. VVol. 47, pp. 502, 2011

Xia, Y., Wang, R., Jiang, G. and Ye, Y., "Varactor-tuned dual-band filter
with constant absolute bandwidth,” Microwave Symposium Digest (MTT),
2012 IEEE MTT-S International , vol., no., pp.1,3, 17-22 June 2012.

Xiao, J.-K., Zhu, Y.-F., Li, Y. and Li, X.-W., "Miniature quad-band bandpass
filter with passband individually controllable wusing folded SIR,"
in Electronics Letters , vol.50, no.9, pp.679-680, April 24 2014

Xu, J., Wu, W. and Miao, C., "Compact Microstrip Dual-/Tri-/Quad-Band
Bandpass Filter Using Open Stubs Loaded Shorted Stepped-Impedance
Resonator," in Microwave Theory and Techniques, IEEE Transactions on,
vol.61, no.9, pp.3187-3199, Sept. 2013.

Yan, T., Tang, X.-H., Wang, J., "A Novel Quad-Band Bandpass Filter Using
Short Stub Loaded E-Shaped Resonators,” in Microwave and Wireless
Components Letters, IEEE , vol.25, no.8, pp.508-510, Aug. 2015.

Yang, C.-L., Shu, S.-Y., Chiang, M.-C., Chiu, H.-C. and Chiang, Y.-C.,”A
Dual-Mode Dual-Band Filter Constructed on Gaas Substrate for Unlicensed
60 and 77 GHz Applications”, Journal of Electromagnetic Waves and
Applications, Volume 24, Numbers 17-18, pp. 2431-2444, 2010.

121



Yang, T. and Rebeiz, G.M., "Tunable 1.25-2.1-GHz 4-Pole Bandpass Filter
With Intrinsic Transmission Zero Tuning," in Microwave Theory and
Techniques, IEEE Transactions on , vol.63, no.5, pp.1569-1578, May 2015

Zhang, X. Y., Xue, Q. and Hu, B. J.; “Planar Tri-Band Bandpass Filter With
Compact Size,” Microwave and Wireless Components Letters, IEEE, vol.20,
no.5, pp.262-264, May 2010

Zhang, X. Y., Gao, L., Cao, Y., Zhao, X.-L. and Ding, Y., "Independently-
tuned dual-band filter using varactor-loaded resonators,” Progress In
Electromagnetics Research C, Vol. 42, 55-66, 2013.

Zhang, L., Wang, X.-H., Wang, Z.-D., Bai, Y.-F. and Shi, X.-W., “Compact
electronically tunable microstrip dual-band filter using stub-loaded SIRs”,
Journal of Electromagnetic Waves and Applications, vol. 28, no. 1, pp. 39-48,
2014

Zhang, Y., Gao, L. and Zhang, X. Y., "Compact Quad-Band Bandpass Filter
for DCS/WLAN/WIMAX/5G Wi-Fi Application,” in Microwave and
Wireless Components Letters, IEEE , vol.25, no.10, pp.645-647, Oct. 2015.

Zhao, Y., Liu, T., Tiefeng, X., Nie, Q., Xia, Y., Wang, R., Jiang, G. and Ye,
Y., "Varactor-tuned dual-band  filter ~ with  constant  absolute
bandwidth,” Microwave ~ Symposium  Digest (MTT), IEEE MTT-S
International , vol., no., pp.1,3, 17-22 June 2012

Zhu, H., Gao, L., Zhang, X. Y. and Hu B. J., "Design of quad-band bandpass
filter using open- and short-stub-loaded resonators,” Cross Strait Quad-
Regional Radio Science and Wireless Technology Conference (CSQRWC),
2011, vol.1, no., pp.661-663, 26-30 July 2011

Zhu, H. and Abbosh, A., "Compact tunable bandpass filter with wide tuning

range using ring resonator and short-ended coupled lines,” in Electronics
Letters , vol.51, no.7, pp.568-570, 4 2 2015

122



EKLER

123



8. EKLER

EKA

Magnitude (dB)

_IS"| Simulated
we |8, | Simulated
== |5, | Measured
....Lsﬂl Measured

55 6 6.5
Frequency (GHz)

Figure 3 Si and d ission and coeffi-
cients of a rectangular waveguide filter using the prototype resonant
structure shown in the inset

filter are shown in Figure 3 in the band 5-7 GHz. Note that
near perfect transmission of the signal is achieved across the
operating band of the waveguide except within the desired stop-
band, where IS5/ is maintained at less than —I8 dB. As
expected, the filter also d ates near pl flecti
(1S11) 2~ 0 dB) within the stopband due to the low loss of the
substrate.
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Also shown in Figure 3 are measured tr ission and
reflection coefficients for a prototype fabricated through photoli-
thography. The fabricated structure is shown in the inset of Fig-
ure 3 and is shown installed into the rectangular waveguide in
Figure 1. Excellent agreement is observed between simulations
and measurement, thus validating the feasibility of the proposed
filter design procedure. Note that many other structures with
equally good performance were located and a more thorough
search may produce a structure with performance surpassing
that shown in Figure 3.

5. CONCLUSION

A new design methodology capable of creating small and easy-
to-fabricate broadband rectangular waveguide filters is pre-
sented. The design is based on an in situ optimization of a pixe-
lated metallic patch placed within the rectangular waveguide.
Both simulations and experiment demonstrate strong rejection of
the transmitted signal within the stopband, with high insertion
loss and sharp band edges.
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ABSTRACT: In this leuter, the effect of narrow slits on resonance
characteristics for a microstrip square loop resonator (SLR) with
mitered bends is investigated and a new formula to calculate the
resonance frequency of SLRs loaded inductively by means of slits is
derived as a function of the number of slits. A novel dual-mode SLR
configuration performing a slow-wave characieristic obtained by using
narrow slits is proposed to use in design of microstrip dual-mode
bandpass filters. Also, a new perturbation technique based on the
change of electrical lengths is presented for the excitation of two
degenerated modes of these type . Additional, two dual-mode
bandpass filters having linear phase and elliptical frequency
characteristics have been designed, fabricated and tested o verify the
proposed filter topology. Experimental results agree with simulated
results. © 2012 Wiley Periodicals, Inc. Microwave Opt Technol Lett
55:143-146, 2013; View this article online at wileyonlinelibrary.com.
DOI 10.1002/mop.27237

Key words: bandpass filter; dual-mode; narrow slit; slow-wave
swructure

1. INTRODUCTION

To date, many studies to design compact microwave filters have
been made by using meander loop resonators, square loop reso-
nators (SLRs) having loaded stubs or interdigital structures
[1-4], etc. These resonator types are the most important building
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1.6 CTTTIIT A

A Simulation

Resonance Frequency, GHz

row slits to obtain a slow-wave effect. The electrical length of
each transmission line at the fundamental resonance frequency
of conventional square loop resonator is /o = A/4, the character-
istic impedance is Z.o = 49.63 Q and the effective dielectric
coefficient is &q4¢p = 4.43. For the narrow slits, Z,; = 105.82 Q
and geg; = 3.99. These values have been calculated from the
quasi-static formulas given in [1]. It should be noted that the slit
number (n) is increased from center of each transmission line to
its comers, an adjustable slow-wave effect is provided. The
effect of the slit number on the resonance frequency is illus-

14 - ——Egn. 1 ] trated in Figure 1. The resonance frequency decreases exponen-
: Curve fitting tially between 1.827 and 1.335 GHz, while the slit number
L L L L L L L L i from 0 to 42. The change of the resonance frequency
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 can be formulated with respect to the slit number as
Slit Number, n %

f(n) = —— (la)

Figure 1 R f ies of SLR versus the slit Vita-n
number n [A simulation and — Eq. (1)] (& = 6.15, h = 127 mm, a = LZs e b
22.6 mm). [Color figure can be viewed in the online issue, which is "= o Zo Ve (b)

available at wileyonlinelibrary.com)

where fj is the fund. 1Y freq y of the conven-

blocks of dual-mode filters which are quite important in many
RF/microwave circuits and systems because of their advantages
in providing low loss, sharp rejection skirts, low cost, etc.
Although there are a few studies on microstrip filters using
slow-wave structures [3, 4], there is no a simple relationship
between the periodic loading elements and the resonance fre-
quency, which the size reduction cannot be adjusted.

In this letter, the effect of narrow slits on resonance charac-
teristics to obtain a slow-wave characteristic is investigated for a
microstrip SLR with mitered bends. A new simple formula using
the number of slits is introduced to calculate the resonance fre-
quency of microstrip SLRs loaded inductively by narrow slits.
As is well known, the total electrical length increases also while
the number of slits located on a transmission line used as a A/2
resonator increases and tt the freq Yy
decreases [5]. On the basis of this principle, a novel microstrip
dual-mode resonator having slow-wave characteristic is pro-
posed to reduce the size of conventional microstrip dual-mode
filters. The cl 1 perturbation tect presented in [6] can
be used to excite two degenerate modes (see Fig. 2). However,
these techniques based on the location of the small patch in the
orthogonal comner of the resonator limit the slit number for the
proposed topology. Therefore, they are not appropriate to obtain
the maximum size reduction. A novel perturbation arrangement
based on the change of the electrical lengths has also been real-
ized to increase the slow-wave effect. The increment/decrement
of the width of the bottom arm of the resonator can be used to
provide this change. Also, as proposed in [7], we have located 1/
O ports along the straight line to provide advantages for the cas-
cade connection of the other microwave components such as
antenna, power amplifier and power divider. To demonstrate the
verification of the proposed topology, we have designed two
bandpass filters having elliptical and linear phase filtering char-
acteristics, which their performances are in excellent agreement
with those of simulated results.

2. EFFECTS OF NARROW SLITS ON RESONANCE
FREQUENCY

The proposed slow-wave resonator is shown in the inset of Fig-
ure 1. As can be seen from the figure, the resonator has a square
loop resonator configuration with mitered bends. It is con-
structed with four transmission lines loaded inductively by nar-
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tional square loop resonator and « is a fixed coefficient related
with the electrical parameters of the resonator (given above).
Figure 1 also shows the comparison of the results obtained from
Eq. (1) (x = 0.02076), curve fitting (¢ = 0.01904) and simula-
tion. As can be seen from the figure, the fundamental resonance
frequency of the structure proposed in this study for different
values of the slit number can be easily calculated by using the
formula given in Eq. (1).

3. SLOW-WAVE DUAL-MODE RESONATORS AND

FILTER DESIGN

To excite two degenerate modes of the proposed slow-wave res-
onator and design a dual-mode filter, the conventional configura-
tion shown in the inset of Figure 2 can be used as presented in
[6]. As can be seen from the figure, the center frequency
decreases with the increment of the slit number so that a suffi-
cient slow-wave effect can be obtained. However, as is well
known, such a coupling scheme is not suitable for the cascade
connection of microwave devices and moreover, the classical
perturbation arrangement limits the slit number. Therefore, the
input/output (//0) ports can be located along the straight line in

4
o o o

S Parameters, dB
h &b b
S & 6

&
<]

12 15 18 21 24 27 30

Frequency, GHz

Figure 2 Change in the frequency respe of the dual-mode band-
pass filter using the classical perturbation arrangement with the slit num-
ber n (for the fixed perturbation, P = 1.9 mm). [Color figure can be
viewed in the online issue, which is available at wileyonlinelibrary.com]
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Figure 3 Proposed compact slow-wave dual-mode microstrip resonator (7 = 42, I, = 7 mm, w. = 1.0 mm, w = 1.9 mm, w; = 03 mm, / = [, = 0.2

mm, g = 0.2 mm)

a similar manner to coupling scheme proposed in [7] as an alter-
native solution for the cascade connections. On the other hand,
novel perturbation arrangement can be realized based on
increase the electrical length of the bottom or top arm of the
resonator to increase the slow-wave effect by etching more slits.

The novel slow-wave dual-mode resonator configuration
including the proposed solutions is illustrated in Figure 3. The
width of the bottom arm of the resonator has been used as the
perturbation element to obtain a sufficient mode splitting, which
is called as the perturbation width P in this study. When the
width of the bottom arm of the resonator is equal to those of the
other arms, the perturbation width P has been accepted as the
zero position. In this case, there is no transmission. If the pertur

S Parameters, dB

08 — 06
0.9 e 07
10 — 08

1.1 1.2 1.3 14 15 1.6
Frequency, GHz

Figure 4 Passband characteristics of the proposed filters: if the pertur-
bation value is changed from the positive (+P) to negative (~P), the fil-
tering characteristic changes from the elliptical characteristic to the
linear phase characteristic (dashed lines for S»;, solid lines for §i;).
[Color figure can be viewed in the online issue, which is available at
wileyonlinelibrary.com])
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bation width p is shifted in the positive and negative directions as
indicated in Figure 3, then two different filtering characteristics
can be obtained. Figure 4 shows the frequency responses versus
the different perturbation widths. It can be seen that transmission
zeros can be moved from the imaginary axis of the complex fre-
quency plane to its real axis, while the perturbation width P is
changed from the positive direction to the negative direction. The
value P must be positive for the elliptical characteristic, while it
must be negative for the linear phase characteristic.

Mode splitting is investigated using full-wave EM simula-
tions [8]. Figure 5 shows the changes of the mode frequencies
and the coupling coefficient with respect to the perturbation
width P, which is separated to three regions. One of them
presents the single mode region where is no coupling between
the degenerate modes. The others present dual-mode regions for

S AT - 1.42
= = Ton J N
x 3F dual-mode region for T ] 6
% 2 linear phase reponses 11.38 g
= 0]
g 1 ©
S 5]
€ 0F 134 §
3 5
o1 e
D

£ 2 dual-mode region for 1.30 2
S .3 elliptical responses [}
3 ——k 55<p =
O brunaaaama e

A 1.26
-09 -06 -03 00 03 06 09 12
Perturbation position, p (mm)

Figure 5 Coupling coefficient and mode frequencies versus the per-
turbation width. [Color figure can be viewed in the online issue, which
is available at wileyonlinelibrary.com)
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Simulation
Measurement -

S Parameters, dB

Frequency (GHz)

Figure 6 Comparison of simulated and measured results (Dashed
lines show the simulation, solid lines show the measurement). [Color fig-
ure can be viewed in the online issue, which is available at
wileyonlinelibrary.com]

the elliptical and linear phase responses. The coupling coeffi-
cient & can be found by using the formula k= (£ — £W(F + £)
where f, and f; indicate even and odd mode frequencies, respec-
tively. It should be noted that the change of the even mode fre-
quency is more than that of the odd mode since the total electri-
cal length of the resonator increases with the shifting of the
perturbation width P from negative to positive.

4. BANDPASS FILTER APPLICATIONS

Two novel slow-wave dual-mode bandpass filters having linear
and elliptical characteristics were designed using a full-wave
EM Simulator [8]. The designed filters have been fabricated on
RT/Duroid substrates having a relative dielectric constant as
6.15 and a thickness of 1.27 mm. The measurements have been
realized using a Vector Network Analyzer HP8720C. The
designed compact slow-wave dual-mode filters have an area of
226 « 226 mmz, and the other dimensions are given in the
caption of Figure 3. The perturbation width P = —0.6 mm for
the linear phase filtering characteristic, while P = +0.9 mm for
the elliptical filtering characteristic. Comparison of simulated
and measured frequency responses are shown in Figure 6 and
their summaries are given in Table 1. As can be seen from Fig-
ure 6 and Table I, the measured and simulated results are in an
excellent agreement.

5. CONCLUSION

In this study, the effect of narrow slits on resonance characteris-
tics of a novel square loop resonator has been investigated and a

TABLE 1 Summary of Simulated and Measured Results for
Proposed Filters

Jo (GHz) FBW (%) IL {dB) RL (dB)

Filter Type  (mm) Sim. Meas. Sim. Meas. Sim. Meas. Sim. Meas.

Linear Phase —0.6 1364 1355 56
Elliptical +0.9 1298 1282 59

58 042 144 225 194
64 04 136 168 185

146 MICROWAVE AND OPTICAL TECHNOLOGY LETTERS / Vol. 55, No. 1, January 2013

simple formula has been derived as a function of the slit number
to calculate the resonance frequency. As an alternative conven-
tional configurations regards to the location of 1/0) feed lines
and the perturbation effect, a novel coupling scheme and pertur-
bation arrangement have been presented. In addition, two com-
pact slow-wave dual-mode bandpass filters with the elliptical
and linear phase characteristics have been designed, fabricated
and tested by using the proposed square loop resonator. An
excellent agreement between the measured and simulated results
has been observed.
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ABSTRACT: The topology of fractional frequency mudiiplier (FFM) is
proposed for high-frequency and low-power application. Based on the
topology, a x (312) FEM is designed and fabricated in a 0.18 pm
CMOS technolagy. The FFM's output power is larger than 0 dBm in its
operation range from 15.3 to 1845 GHz. © 2012 Wiley Periodicals, Inc.
Microwave Opt Technol Lett 55:146-149, 2013; View this article online
at wileyonlinelibrary.com. DOI 10.1002/mop.27236

Key words: CMOS; fraciional frequency mudiiplier; injection-locked
oscillator

1. INTRODUCTICN
With an increase in the demand for high-speed connectivity,
wireless transceivers need more bandwidth for more channels
and higher data rates. Hence, a frequency synthesizer in the
transceiver needs to provide higher and multiband frequency.
The major obstacle of multiband frequency synthesizer is the
implementation of a wide-band voltage-controlled oscillator
(VCO). The VCO needs a varactor with large variable
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ABSTRACT: In this article, a novel compart dual-mode resanaior
farmed by a square loop having folded arms and mitered bends is
propaosed. Degenerate modes can be excited by shifting the gaps
beiween the folds. Thus, the center frequency can be arvanged at a fived
value because the total electrical length of the proposed configuration is
not changed. A novel compact dual-mode dual-band bandpass filter is
aisa designed by locating the one resonator within the ather.
Additionally, to suppress the harmonic of the first passband, open-

lines in the orthogonal comer are used to excite degenerate
modes of the resonator as a perturbation element. Mode excita-
tion can be achieved by shifting these gaps in the negative or
positive direction indicated in the figure. Conversely, the pro-
posed configuration provides a size reduction of 55% as com-
pared with the conventional dual-mode filter structure [4]. A
feeding scheme consisted of the feedlines located on the upper
corners of the resonator is also proposed to provide more flexi-
bility for external or internal connections such as the cascade
connection of the other microwave devices to filters or the con-
nection of the open-circuited stubs to the end of feedlines for
the harmonic suppression, respectively. Additionally, to remove
the extra surface area requirements for the design of dual-mode
dual-band bandpass filters, one DMR is located within the
other DMR as is proposed in Ref. 3. Two dual-mode dual-band
bandpass filters with the elliptical or the linear phase filtering
characteristics have also been designed, fabricated, and
tested by using a vector network analyzer. Frequency responses
calculated from the coupling matrices and obtained from the
simulations are in a very good agreement with those of the
measurement.

2. A NOVEL COMPACT DMR

As is well known, microstrip DMRs can be constructed by using
square loop resonators and are usually fed by a pair of orthogo-
nal feedlines. To realize the mode excitation between the degen-
erate modes of a DMR, conventional perturbation effects can be
obtained by locating or cutting a small patch at the diagonal line
of the structure [1-4]. In this article, two different perturbation
arrangements are used. In the first configuration, a novel
arrangement based on the shifting the gaps between the folded

circuited stubs are connecied 1o the end of the feedls Two di i
dual-band bandpass filters with the elliptical and linear phase filtering
characteristics for both passbands have been designed, fabricated, and
tested. Calculared, simulated, and measured vesults ave in @ good
agreement. © 2012 Wiley Periodicals, Inc. Microwave Opt Technol Lett
55.775-779, 2013; View this article online at wileyonlinelibrary.com.
DOIL 10.1002/mop.27444

Key words: dual-mode, dual-band, bandpass filter; feedline

1. INTRODUCTION

Microstrip dual-mode filters are extensively applied in many
RF/microwave circuits because of their main advantages includ-
ing narrow band, compact structure, and low-fabrication cost.
Also, according 1o the fast developments in communication
technology, multiple frequency bands are largely needed for
modem communication systems.

To date, many authors have been studied on dual-mode and
dual-band bandpass filters using different design methods [1-
3]. As is well known, degenerate modes of conventional dual
mode resonators (DMRs) can be excited by means of perturba-
tion elements as a corner-cut or a patch element to obtain lin-
ear phase or elliptical filtering characteristics, respectively [4].
However, it is observed that there is an undesirable change in
the center frequency of the passband, whereas the filtering
characteristic is changed from the elliptical filtering character-
istic to the linear phase, which is an important problem for
many applications.

In this article, a novel DMR having the same center fre-
quency for both filtering characteristics is presented. Proposed
resonator shown in Figure L(a) is formed by using a square
loop resonator having folded arms. Gaps between the folded

DO 10.1002/mop

transmission lines in the opposite corners of the /O ports of the
loop resonator has been proposed as shown in Figure 1{a). The
second configuration using the conventional perturbation
arrangement for the same filter is shown in Figure 2(a). How-
ever, as can be seen from the figure, second configuration has a
novel feeding scheme.

2.1. Novel Perturbation Technique

The proposed resonator configuration is given in Figure 1{a). It is
formed by folding the arms of a square loop resonator and it is fed
by a pair of orthogonal feedlines arranged at 90° (or 270°). As can
be seen from the figure, this configuration provides compactness
as well as exciting degenerated modes by shifting the gaps
between the folded lines near the orthogonal comer in the positive
or negative directions as indicated in Figure 1(a). Therefore, the
position of these gaps can be used as a perturbation element. Coun-
pling diagram and equivalent circuit model of this filter are
depicted in Figures 1(b) and L{c), respectively. The frequency
responses of the proposed DMR versus the different perturbation
values are also illustrated in Figure 1(d). As can be seen from the
figure, elliptical and linear phase filtering charactenstics can be
obtained for positive and negative p values, respectively. It should
‘be noted that there is no change in the total electrical length of the
resonator, whereas the perturbation element is shifted from the
positive to negative, thus its center frequency does not change. Ge-
ometrical dimensions of the DMR having a resonance frequency
of 1.215 GHz are ¢ = 22.6 mum, [, = 9.0 mm, /, = 3.5 mm, and w
= 1.9 mm. For all coupling gaps, g is 0.2 mm.

2.2. Novel Feeding Scheme
As shown in Figure 2(a), another feeding scheme is used for the
proposed resonator. As can be seen from the figure, in this filter
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Figure 1 Proposed compact dual-mode bandpass filter with a novel perturbation arrangement: (a) filter configuration, (b) coupling diagram, (c) equiva-
lent circuit model, and (d) frequency responses for different perturbation values. [Color figure can be viewed in the online issue, which is available at

wileyonlinelibrary.com]

configuration, feedlines are located at the upper comers of the
resonator along a straight line to provide more practical solu-
tions for the external or internal connections. The electrical
length between I/O ports is arranged at 90° (or 270°) in the
center frequency of resonators to realize the dual-mode charac-
teristic with the symmetrical frequency response. Source-load
coupling diagram and equivalent circuit model are also illus-
trated in Figures 2(b) and 2(c), respectively. Length indicated
with 7, in Figure 2(a) can be used as an individual perturbation
element to excite the degenerate modes of the resonator,
because the increment or decrement of this length in the sym-
metrical axis of the resonator creates an inductive or a capaci-
tive effect, respectively. It should be noted that these changes
are related with the reference lengths labeled with /,. While the
greater value of the perturbation element /, than the reference
length /. provides an inductive effect, its lower value provides
a capacitive effect, which these mode excitation procedures are
similar to those of proposed in Ref. 4. Noted that /, should be
greater than /, to obtain the linear phase characteristic, whereas
I, is smaller than /. to obtain the elliptical characteristic. All
dimensions are given above except /, = 9.0 mm and & = 5.0

776 MICROWAVE AND OPTICAL TECHNOLOGY LETTERS / Vol. 55, No. 4, April 2013

mm. Various frequency responses for different perturbation
lengths are also illustrated in Figure 2(d). Conversely, the cen-
ter frequency of the passband is changing due to the change in
I, for this feeding scheme,

3. DUAL-BAND FILTER APPLICATIONS WITH DMRs USING
THE PROPOSED FEEDING SCHEME

A novel compact dual-mode dual-band microstrip bandpass filter
using the proposed resonator topology is illustrated in Figure 3.
To remove extra surface area, one of them, which is the DMR
(DMR#1) having the higher resonant frequency, is located
within the other DMR (DMR#2) having the lower resonant fre-
quency. As can be seen from the Figure 3, air bridges are used
to form the loop resonators, so the feedlines are passed under
these air bridges. Mode excitation procedure has also been given
in the previous section. Some examples for the effect of the per-
turbation elements on the frequency response are shown in Fig-
ure 4. The change of the perturbation values can be used to
affect only one passband for both filtering characteristic. Thus,
each passband can easily be controlled independently from the
other one.

DGl 10.1002/moep
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Figure 2 Proposed compact dual-mode bandpass filter with a novel feeding scheme: (a) filter configuration, (b) coupling diagram, (c) equivalent cir-
cuit model, and (d) frequency responses. [Color figure can be viewed in the online issue, which is available at wileyonlinelibrary.com]

Geometrical dimensions of the filter having two passbands
at 1.21 GHz and 1.89 GHz are @ = 22.6 mm, b = 16 mm, /,;
=25mm, I, =34 mm, /,; = 1.0mm, /, =25 mm, /,; =
5.0 mm, and /, = 9.0 mm. Conversely, open-circuited stubs
are connected to the end of the feedlines for the harmonic sup-
pression. Equivalent circuit model and coupling diagram of the
proposed filter are also represented in Figures 5(a) and 5(b),
respectively. Theoretical analysis of the designed filters is
achieved from coupling matrices obtained by using the similar-
ity transformation procedures [S]. As mentioned in Ref. 3,
there is a source-load coupling between the I/O ports and the
other coupling elements can also be seen from Figure 5(b).
Coupling matrices for the designed filters are given in Eq. (1).
As can be seen from the equation, +0.8612 and *0.9817 are
the couplings between the degenerate modes. While the nega-
tive sign, which means that there is a capacitive coupling
between the modes of the resonator, is for the filter with ellipti-
cal characteristics; the positive sign, which means that there is
an inductive coupling between the modes of the resonator, is
for the linear phase characteristics. Two dual-mode dual-band
bandpass filters having the elliptical and the linear phase filter-
ing characteristic for both passbands are designed and

DOl 10.1002/mop

Figure 3 Proposed compact dual-mode dual-band bandpass filter.
[Color figure can be viewed in the online issue, which is available at
wileyonlinelibrary.com]
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Figure 4 Frequency responses of the proposed dual-band bandpass fil-
ter for different perturbation lengths (a) 2, > /, and (b) 4, < 4. [Color
fipure can be wiewed in the online issue, which is available at
wileyonlinelibrary.com]

simulated using a full-wave EM Simulator [6]. Designed filters
have been fabricated on RT/Duroid substrates having a relative
dielectric constant as 6.15 and a thickness of 1.27 mm. Meas-
urements have been realized using a Vector Network Analyzer
HP8720C. Comparison of the calculated, measured, and simu-
lated results is shown in Figure 6 and their summary results
are given in Table 1.

Figure 5 (a) Equivalent circuit model and (b) the coupling scheme
for proposed filters. [Color figure can be viewed in the online issue,
which is available at wileyonlinelibrary.com)

4. CONCLUSION

In this study, a novel compact DMR constructed by folding
the arms of a square loop resonator as a meander line has

0 02326 0 —0.2263 0 0.0388 been designed. Mode excitation has been achieved by shift-
0'?‘326 +02612 102612 g g ugazﬁ ing the gap between the folded lines from the positive to

M= _0.2263 o 0 0 +0.9817 o the negative directions, and vice VFISIH. Thus, .two novel
0 0 0 £0.9817 0 02263 dual-mode bandpass filters having elliptical and linear phase

0.0388 0 —0.2326 0 —0.2263 0 filtering characteristics can be obtained in the same center

) frequency because of their fixed electrical lengths. In

TABLE 1 Summary of Simulated, Measured, and Calculated Results of Designed Filters
Passband 1 Passband 1

Filter Type Jfo (GHz) BW (MHz) RL (dB) Jfo(GHz) BW (MHz) RL (dB)
Elliptical Simulated 1.220 a0 17.20 1920 102 18.60
Measured 1.230 54 1370 1.900 99 1940

Calculaed 1.232 50 2055 1950 s 20.55

Linear phase Simulated 1.206 32 20,17 1.860 92 22.90
Measured 1.197 55 1194 1860 132 17.00

Calculaied 1.212 50 1485 1856 75 14.85
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Figure 6 C ison of and measured results

for desipned microstrip dual-mode dual-band filters. [Color figure can be
viewed in the online issue, which is available at wileyonlinelibrary.com)

addition, novel dual-band bandpass filters with a different
feeding scheme have been realized. Mode excitation has
been achieved by applying an alternative perturbation
arrangement based on the change of the capacitive or induc-
tive effects in the symmetrical axis. Two dual-mode dual-
band bandpass filters have been fabricated and tested. All
frequency responses are in an excellent agreement.
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ABSTRACT: [n this article, we design a wideband top loop loaded
monopole antenna for mobile handset. There is one loop made by a
reciangular-shaped siot on the top of the proposed antenna. The top
loap is an asymmeiric structure. Owing 1o the top loop, the antenna can
have a huge bandwidih from 1540 10 2610 MHz. A High Frequency
Structure Simulator (HFSS) is employed to analyze the proposed
antenna in the design process and 1o compare the simulation and
experimental vesults. The bandwidth of the proposed antenna is
measured as 1500-2600 MHz for Valiage Standing Wave Ratio (VSWR)
of less than 3. @ 2012 Wiley Periodicals, Inc. Microwave Opt Technal
Lett 55:779-782, 2013; View this arficle online at
wileyonlinelibrary.com. DOI: 10.1002/mop.27443

Key words: wideband; monapole; top loop

1. INTRODUCTION

Recently, many mobile handset suppliers provide customers
with a variety of functions, and mobile handsets are becoming
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Figure 1 Geometry of the proposed anterma. [Color figure can be
viewed in the online issue, which is available at wileyonlinelibrary.com]
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Figure 2 Geometry of the proposed antenna and ground plane. [Color figure
can be viewed in the online issue, which is available at wileyonlinelibrary.com]
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Abstract — In this paper, a novel compact multi-band
bandpass filter design is realized by using a microstrip meander
square luﬂr resonator and open-circuited stubs which are located
at 0" - 90°- 180° - 270" according to the excitation ports. The
proposed resonator structure can be used to design wideband
bandstop filter with two notch bands or quad-band bandpass
filter by connecting input/output ports to the resonator directly
or capacitively coupled, respectively. In addition, quad-band
bandpass filter includes two dual-mode passbands and two ultra-
narrow single mode passbands. Degenerate modes of two dual-
mode bands can be simul ly excited using only one
conventional perturbation element in the orthogonal corner. To
demonstrate the validity of proposed configuration and design
procedure, a quad-band bandpass filter was designed, fabricated
and tested. It can be used for the communication systems having
the operating frequencies of 1.78, 2.3, 3.11 and 345 GHz.
Measured results are in a very good agreement with the
simulated results.

Index Terms — Quad-band, bandpass filter, simultaneously
excited passbands, open-circuited stubs, notched band.

1. INTRODUCTION

In recent years, requirement of microstrip filters having low
cost, low loss, high selectivity and compact size is gradually
increasing in modern wireless communication systems. Since
the microstrip filters operating at multiple frequencies have
some advantages such as compactness, serving simultaneous
operations, they are standing out instead of single band filters.
Also, dual-mode filters have an important role in
miniaturizations since they can be used as a doubly tuned
circuit.

Several approaches have been studied for dual and triple-
band microstrip bandpass filters using stepped impedance
resonators, multiple resonators, dual-band ring resonator, open
circuited stubs, etc [1-4]. Depending on the fast development
in communication technologies, much more passbands can be
required, so quad-band bandpass filters have an increasing
demand in recent years. Similar approaches with dual and tri-
band bandpass filters can also be used for quad-band bandpass
filter design [3-5]. However, there are few studies on quad-
band bandpass filter design since their design procedure is
more difficult because of the harmonics of the previous
passbands. In these designs, using multiple dual-mode
resonators at different frequencies is the most commonly used
procedure, because all passbands can be independently
controlled. These configurations require multiple perturbation
elements to excite each passband separately. Therefore, any
configuration which allows exciting the degenerate modes of

()
dual-mode
configuration b. Close view of an open-circuited stub to be
located inside the conventional dual-mode resonator c.
Proposed resonator configuration.

Fig. 1. a. Conventional bandpass  filter

multiple passbands with only one perturbation element will
remove this extra perturbation requirement.

In this study, a novel quad-band microstrip bandpass filter
design is achieved using a meander loop resonator having
open-circuited stubs, Proposed structure has a similarity with
some studies in the literature in terms of the types of open-
circuited stubs [2, 6]. These studies provide a wide upper
stopband by means of four stubs at 45” - 135° - 225" - 315° (at
M8-30/8-50/8-7Th/4  wavelengths) inside the resonator.
Although there are still four stubs inside the meander loop
resonator in this study, locations of them are adjusted to 0 -
90° - 180" - 270" according to the excitation ports. Thus, four
passbands can be obtained including two ultra-narrow notched
bands and two dual-mode passbands. On the other hand, by
using only one patch element in the orthogonal comer of the
resonator, degenerate modes of the first and last passbands can
be simultaneously excited. Therefore, proposed configuration
may be named as a cloned-band bandpass filter. Proposed

978:1-4673-2141:9/13/$31.00 ©2013 IEEE
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filter has been fabricated for the experimental verification of
the simulated results. Measured results show an excellent
agreement with the simulated results.

[I. CONVENTIONAL DUAL-MGDE AND DUAL-BAND FILTER

Conventional dual-mode bandpass filter and the close view
of the open-circuited stubs to be used are depicted in Fig. 1a
and Fig. 1b, respectively. As can be seen from Fig. 1b, open-
circuited stubs have two open ends. Proposed rescnator
configuration is formed by locating four open-circuited stubs
inside the conventional meander loop resenator as shown in
Fig. 1e. Two of the stubs are located against the input/output
([/O) ports, whereas the other two stubs are placed at the
opposite sides of the /O ports. Thus, locations of all stubs are
arranged at 0-A/4- L/2- 30/4 wavelengths.

As is well known, in the conventicnal filter structure given
in Fig. la, [/O ports are coupled fo the dual-mode resonator
with feedlines and degenerate modes can be excited by using a
perturbation element located in the orthogonal corner. In
addition, type of the perturbation element such as a patch or a
corner-cut element determines the locations of transmission
zeros whether they are in the real frequencies or imaginary
frequencies, respectively. All physical dimensions shewn in
Fig. 1 are, 1, =17.3 mm [ ;=5.8 mm, /;= 5.3 mm, /,= 6 mm,
§~=5.8 mm, w=0.7 mm , w, = 0.3 mm, w,= 1.1 mm, w; =0.7
min.

To form dual passband using the proposed resonater, [/O
perts can be directly connected te the resenater. Thus, by
means of the open-circuited stubs, two notched bands can be
created inside a wide stopband response as shown in Fig. 2. In
the inset figure of Fig. 2, proposed configuration can be
clearly seen. As can be seen from Fig. 2, there are three
stepbands and degenerate medes of the first and third
stopbands can be excited by using only one perturbation
element. Hence, for the first and second passbands,
transmission zeres in the lower and higher frequencies can be
simultanecusly controlled. It should alse be noted that the both
passbands have single pole and their center frequencies for the
given physical dimensions are 2.08 and 2.86 GHz.

S Parameters (dB)

50 =0 ()
— — pe12(mm)

70 ~ - - . !
1.0 15 2.0 25 3.0 35 4.0
Frequency (GHz)
Fig. 2. Wideband bandstep filter with two notch bands.
(Inset figure: Filter structure)

S Parameters (dB)
N
o

———  pag(mm)
——— p=2(mm)

1.0 15 20 25 30 35 40
Frequency (GHz)

Fig. 3. Frequency responses of quad-band bandpass filter

with respect to perturbation element.

o]

S Parameters (dB)
& @
S

18 22 26 30 34 38 42
Frequency (GHz)

Fig. 4. Various frequency responses due to the different

stub lengths, s,

III. QuAD-BAND BANDPASS FILTER STRUCTURE

As mentioned in the previous section, dual-passband can be
formed inside a wide stopband response when the 10 ports are
directly comnected te the designed resonator, so they can be
defined as notched bands. Alse, these two ultra-narrow
notched bands can be created by coupling the [O ports to the
resonator using feedlines as can be seen in the inset figure of
Fig. 3. Thus, proposed filter topology can be considered as a
quad-band bandpass filter including two ultra-narrow notched
bands. Additionally, degenerate modes of the first and fourth
passbands of the proposed topelogy can be simultaneously
excited by using only one perturbation element.

In Fig. 3, two different frequency responses can be seen
according to the different perturbation dimensions. As can be
seen from the figure, in the absence of perturbation element,
there is not transmission m the first and last passbands.
Therefore, it can be clearly seen that, proposed stub lecations
in a A4 resonator allow mode excitation of two different
pasgbands simultaneously. For the frequency responses shown
in Fig. 3, physical dimensiens of the filter are same with the
dimensions given in the previous section. As can be clearly
seen from the Fig. 3, while the perturbatien dimension, p, is
increasing, degenerate modes of the first and last passbands
are moving away from each other, simultaneously.

978-1-4673-2141-9/13/831.00 ©2013 IEEE
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TABLE I SUMMARY OF SIMULATED AND MEASURED RESULTS

Simulated Measured
F f (GHz) | RL (dB) IL (dB) FBW (%) f (GHz) | RL (dB) IL (dB) FBW (%)
1" 1.78 -156.3 -0.57 4.61 1.79 -20.49 -1.34 4.58
2" 2.306 -15.38 -1.65 0.9 2.29 -15.8 -2.98 1.00
3° 3.11 -14.05 -1.88 0.71 3.1 -14.6 -3.12 0.8
4" 3.45 -23.87 -0.51 38 3.4 -14.3 -1.58 4.21

Designed quad-band filter topology also allows controlling
the center frequencies of the passbands by changing the
lengths of the open-circuited stubs. Changes in center
frequencies of the passbands due to the lengths of the stubs are
also illustrated in Fig. 4. All passbands are shifting to lower
frequencies due to the increment in s,

IV. EXPERIMENTAL RESULTS

A quad-band microstrip bandpass filter including two ultra-
narrow notched bands has been designed, simulated and
fabricated. Designed filter was simulated using a full- wave
EM Simulator [7]. RT/Duroid substrate with a 6.15 relative
dielectric constant and a thickness of 1.27 mm has been used
for the fabrication. Photograph of the fabricated filter is
illustrated in Fig. 5a. Measurements were realized by using
Agilent ES071C ENA Network Analyzer. For the fabricated
filter, s, is 0.7 mm and perturbation patch dimension, p, is 2.0
mm. Designed filter has an electrical length of 0.27 Ag x 0.27
Ag for the quarter wavelength resonator, where, Ag is the
guided wavelength at the lowest center frequency, 1.78 GHz.
Comparisons between the simulated and measured results are
shown in Fig. 5b with a good agreement. Summaries of the
numerical results for the measured and simulated results are
also given in Table 1. It can be applied to 1.8, 2.3, 3.11 and
3.45 GHz systems.

V. CONCLUSION

A novel compact quad-band microstrip bandpass filter
including two ultra-narrow notched bands and two dual-mode
passbands has been investigated. Proposed filter has been
designed by locating four open-circuited stubs inside a
microstrip meander square loop resonator. Unlike the
conventional stub-loaded resonators in the literature, stubs
have been located at 0°-90"-180°270° according to the /O
port locations. Thus, degenerate modes of the first and fourth
passbands can be simultaneously excited using only one
perturbation element in the orthogonal corner, Design filter
has also been fabricated and measured in an excellent
agreement with the simulated results.
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Comparison of the simulated and measured results.
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Abstract — 1In this letter, the effect of open-circuited stubs on
the frequency response of a microstrip square loop resonator
shaped as a meander form is investigated with a full-wave
electre tic (EM) simul and a tripl de microstrip
bandstop filter is designed by using this effect. Proposed filter
configuration is consisted of a microstrip square loop resonator
shaped meander and four open-circuited stubs vertically and
horizontally located inside the resonator. These stubs not only
can be used to adjust the reflection poles in the stopband, but
also used to obtain the i i Central refl, pole is
related with the horizontally located stubs, whereas the other
two reflection poles are l from the vertically located
stubs. In addition, the proposed configuration allows the
controlling of the reflection zeros by changing the lengths of the
stubs. Designed filter is simulated, fabricated and tested.
Measured results show a good agreement with the simulated
results.

Index Terms —Triple mode, bandstop filter, open-circuited
stubs.

Tt

1. INTRODUCTION

Planar filters are well popular for the advantages of
compact size, low cost and low loss, since they can be widely
used in microwave circuits and communication systems. In
modern communication systems, bandstop filters are largely
used to avoid the unwanted signals and interferences. To date,
various bandstop filter design methods have been introduced
such as using dual-mode loop resonators [1], open-circuited
stubs [2], patch resonators [3], waveguides [4], etc.
Moreover, multi-mode bandpass/bandstop filters also have an
important role in communication system design because of
their great advantages for miniaturisation [5, 6].

In this letter, design of a novel compact tri-mode microstrip
bandstop filter by using open-circuited stubs is presented.
Proposed structure is consisted of a meander loop resonator
having internally connected two vertical and two horizontal
open-circuited stubs. These stubs have two open-ends and are
located inside the meander loop resonator with a separation of
90°. Lengths of the vertical and horizontal stubs relative to
each other can also be used to control the location of
reflection zeros. Designed filter is simulated, fabricated and
tested. Measured results are in a good agreement with the
simulated results. It has a wide stopband at 2.45 GHz with a
fractional bandwidth of %25.7.

Symmetry axis
All
1,
Wi v < I, >
Input Output
M IW iwa m
M T1% Wi
£ l‘
v
< L >
(@)
Zown 20N 7, 20—
Z.0, - Zo —
(b)
Z.a.0a
A
Z1,0a4 E;:Zqﬂe Z:.0a 4 > Z20s
Y
Za.04 P 7.0
(d) (e)

Fig. 1. a) Proposed triple-mode bandstop filter configuration b) even
mode equivalent circuit ¢) odd mode equivalent circuit d) horizontal
stubs e) half of vertical stubs

II. TRIPLE-MODE MICROSTRIP BANDSTOP FILTER
A, Theoretical Model

Equivalent half circuits for even and odd mode conditions
of the proposed filter are shown in Fig. 1b and Fig. lc,
respectively. 7, and 7, represent the horizontal and vertical
stub impedances, respectively. It should be noted that, since
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Fig. 2. a) Simulated frequency responses of the bandstop

filter with and without open-circuited stubs b) Simulated
frequency responses with respect to various stub lengths.

the symmetry axis cut the vertical stub, half of the impedance
of is taken to express the even mode impedance. For the
horizontal and vertical stubs, transmission line impedances
and electrical lengths descriptions are also shown in Fig. 1d
and le, respectively.

Using the equivalent circuit model shown in Fig. Ib,
resonance conditions for the even mode may be expressed as,

Z,Z cot(8,+6,)-7Z " tan(8,,)~ Z ,Z, tan(8,)
—Z . Z, tan(6) ) tan(@ ;) cot(8,, + 6,,) =0

(1a)

or,
cot(é, +6,,)—2tan(6,) =0 (1b)

In addition, resonance condition for the odd mode may also
be expressed from Fig. Ic as,

cot(d,, +6,,)—21an(6,) =0 2)

2013 Asia-Pacific Microwave Conference Proceedings

B. Filter Design

Proposed triple-mode bandstop filter configuration is
illustrated in Fig. 1. The bandstop filter was designed and
fabricated on RT/Duroid substrate with a 6.15 relative
dielectric constant and a thickness of 1.27 mm. Input/output
ports are adjusted to 50 » . All dimensions depicted in Fig. 1
are, 1=6.0, 1= 3.8, w=03, w=w=w,=04 and g=0.2 mm.
Open-circuited stubs are investigated as vertical and
horizontal stubs and their stub lengths are named as 1, and 1,
respectively.

In Fig. 2a, frequency responses of the proposed
configuration with and without the vertical stubs are given. It
can be seen that a reflection pole is observed resulting from
the horizontally located stubs and two extra reflection poles
can be obtained by using vertically located stubs. Various
frequency responses corresponding to the different stub
lengths are shown in Fig. 2b. As can be seen from the figure,
reflection zeros and poles can be controlled by changing the
vertical and horizontal stub lengths 1 and 1, respectively.
While 1, is greater than I, a pair of reflection zeros occur at
the right-hand side of the stopband. In case of smaller 1, with
respect to 1, a pair of reflection zeros occur at the left-hand
side of the stopband. Besides, while all stub lengths are equal
to each other, only one reflection zero occurs at both side of
the stopband. As shown in Fig. 2b, 1_and 1, are adjusted to 5.0
and 5.4 mm to prove the mentioned idea.

III. RESULTS AND DISCUSSION

Proposed triple-mode bandstop filter was simulated,
fabricated and tested using Agilent ES071C ENA Network
Analyzer. Simulations were realized by a full-wave EM
Simulator [7]. Designed filter has a compact size as
15.8x15.8 mm’ at the center frequency of 2.45 GHz with a
fractional bandwidth of %25.7. For the fabricated filter, 1, and
1, are equal to each other as 5.4 mm. Photograph of the
fabricated filter is illustrated in Fig. 3a. As can be seen from
Fig. 3b, measured and simulated results show a good
agreement. Numerical results are also given in Table 1.

TABLE I
NUMERICAL RESULTS
Name FBW (%) | fc(GHz) | IL (dB) | RL (dB)
Simulated 257 245 =30 0.11
Measured 29.6 243 =25 099

VII. CONCLUSION

Design of a compact triple-mode bandstop filter with open-
circuited stubs has been achieved in this letter. Designed filter
is applicable for the systems requiring stopband at 2.45 GHz.
It allows controlling the reflection zeros near the stopbands
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Fig. 3. a) Photograph of the fabricated filter b Comparison

of the simulated and measured results.

by changing the lengths of vertical and horizontal stubs,
separately. Thus, it has been shown that the status of the stubs
relative to each other has influence on the reflection zeros.
Proposed filter was fabricated, simulated and tested.
Measured results are in a good agreement with the simulated
results.
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ABSTRACT: In this article, a novel dual-mode wideband band

1. INTRODUCTION

Recently, there is an increasing demand for microstrip bandpass
filters as they have a wide usage area in mobile/satellite com-
munication systems. Therefore, microstrip filter topologies hav-
ing high performance have a great interest in microwave
Ii [1]. Also, wideband bandpass filters have respectable
place in microwave communications, because they are com-
monly used in various microwave devices including receivers
and transmitters.

Dual-mode microstrip resonators are usually used to design
narrowband  bandpass/bandstop filters b of their advan-
tages such as small size, low cost, high selectivity, and easy

p
filter having tuning stubs is proposed. Proposed filter has two stop-
bands in the lower and higher sides of the passband as the filter is
configured as a bandstop filier by using direci-connected feedlines.
Hence, a passband can be created inside a wide siopband by means of
the open-circuited stubs, which are called as tuning stubs, located into
the opposite corners of the input and owtput (I/O) ports, which are
arranged so as to form a quarier wavelength resonator. Tuning stubs
are placed inside a meander loop resonator to keep the compact con-
figuration. On the other hand, cemter frequency of the passband can
be controlled by changing the lengths of the tuning stubs. Additionally,
by means of a perturbation paich placed at the orthogonal corner of
the loop resonator, selectivity of the passband can also be controlled
by exciting the degenerate modes of the side stopbands. Designed filter
has been fabricated, simulated and measured in a good agreement.

© 2014 Wiley Periodicals, Inc. Microwave Opt Technol Lett 56:47-49,
2014; View this article online at wileyonlinelibrary.com. DOI 10.1002/
mop.28078

Key words: dual mode, wuning stubs; wideband; bandpass filter

pl ion [2]. Parallel coupled lines are mostly used for
wideband bandpass filter design in the literature [2-4]. How-
ever, as the coupling between adjacent resonators or transmis-
sion lines needs to be very large, fabrication difficulties are
appeared. In [3], parallel coupled lines have been used in I/O
ports for a dual-mode square loop resonator and a novel wide-
band bandpass filter design has been achieved by investigating
the multiple resonances under different coupling strengths. In
another wideband bandpass filter design using square loop reso-
nator, direct-connected feedlines have been used as a bandstop
configuration and by means of the tuning stubs, a wide passband
with two side stopbands has been created [4]. However, in this
design, tuning stubs requires covering large circuit size.

In this study, a novel wideband bandpass filter is designed
by using tuning stubs located into the orthogonal corners of the
I/O ports of a /4 meander loop resonator. As the tuning stubs
are located inside the resonator, extra surface area is not needed.
In addition, these stubs are not only required for creating the

Figure 1 (a) Proposed bandstop filter structure, (b) Proposed wideband

filter (c) a closer view of the tuning stub, and (d) trans-

mission line model of the tuning stub. [Color figure can be viewed in the online issue, which is available at wileyonlinelibrary.com]
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passband, but also necessary for controlling the center fre-
quency. On the other hand, a perturbation patch is used in the
orthogonal corner of the meander loop resonator to achieve the
mode excitation in the side stopbands, so selectivity of the pass-
band may be increased as degenerate modes of the stopbands
are transmission zeros of the passband. Designed dual-mode
wideband bandpass filter has been fabricated. Measured and
simulated results show a good agreement.

2. DESIGN PROCEDURE
Proposed filter is constructed as a dual-mode bandstop filter
with direct-connected feedlines as shown in Figure [{a). Degen-
erate modes of this bandstop filter can be excited by a perturba-
tion patch located in the symmetrical axis of the resonator.
Based on the structure studied in [4], to obtain a wide passband,
tuning stubs located into the opposite comers of the /O ports
can be used. Unlike this structure, tuning stubs are placed into a
meander loop resonator as shown in Figure 1(b). Therefore, a
more compact designation can be achieved as the feedlines are
not required to be large. A close view and transmission line
maodel of the tuning stubs are shown in Figures 1(c) and 1(d),
respectively,

All dimensions depicted in Figures 1(a) and 1{c) are |, = 6.0
mm, =57 mm, &5 =50 mm, ;=115 mm, w, =15 mm,
wy = 1.0 mm, and w:=0.3 mm. The designed bandstop filter
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Frequency, GHz

Figure 2 Frequency response of the conventional bandstop filter given
in Figure 1(a) due to the different perturbation dimensions. Inset figure:
filter structure. [Color figure can be viewed in the online issue, which is
available at wileyonlinelibrary.com)
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Figure 3 Frequency response of the prop deband pass filter

given in Figure 1(b) due to the different perturbations. [Color figure can
be viewed in the online issue, which is available at
wileyonlinelibrary com]

has a resonance frequency of 2.58 GHz and it is fabricated on a
RT/Duroid substrate having a relative diclectric constant as 6.15
and a thickness of 1.27 mm. Simulations of the designed filter
are realized by a full- wave EM Simulator [5] and frequency
responses due to the different perturbation dimensions for the
bandstop filter are illustrated in Figure 2. There is a wide stop-
band between 1.04 and 3.9 GHz and a passband until 6.2 GHz
with a total resonator surface area of 17.7 X 17.7 mm”. Addi-
tionally, as can be seen from the figure, perturbation patch is
not only required for the excitation of the degenerate modes, but
it can also widen the stopband [6].

3. DUAL-MODE WIDEBAND BANDPASS FILTER

As mentioned in the previous section, using the designed band-
stop filter configuration, a wide passband can be created by
means of the tuning stubs located into the opposite comers of
the I/O ports based on the filter configuration in [4]. Designed
wideband bandpass filter has a resonance frequency of 2.66
GHz and two side stopbands in the absence of perturbation. On

KRN
o o o

S-parameters, dB
)
o o

&
o

1 2 3 4
Frequency, GHz

Figure 4 Effects of stub length, /., on the resonance characteristics of
the wideband bandpass filter. [Color figure can be viewed in the online
issue, which is available at wileyonlinelibrary.com)
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Figure 5 (a) Photograph of the fabricated filter, and (b) pari of the si

— — Measurement |
— - Simulation

L 1 1

15 20 25 30 35 40
Frequency, GHz

issue, which is available at wileyonlinelibrary.com]

the other hand, selectivity of the passband can be controlled by
changing the dimensions of the perturbation patch, as the degen-
erate modes of the side stopbands are transmission zeros of the
passband. Investigations of the frequency responses correspond-
ing to the different perturbation dimensions are shown in Figure
3. As can be seen from the figure, while p is zero, degenerate
modes of the stopbands are not excited. It should also be noted
that, both sidebands are simultaneously affected from the change
of perturbation dimension.

Tuning stubs are also useful to adjust the center frequency of
the passband which is illustrated in Figure 4. As can be seen
from the figure, while the lengths of the open-circuited stubs are
increasing, center frequency of the passband is decreasing to
lower frequencies. As can be seen from the inset figure of Fig-
ure 4, lengths of the open-circuited stubs are folded to observe
maximum size reduction. Therefore, /. is investigated until 9.3
mm and resonance frequency of the passband is 2.27 GHz for
this stub length.

4. EXPERIMENTAL STUDIES

Designed dual-mode wideband bandp filter has been fabri-
cated for the verification of the simulation results and a photo-
graph of the fabricated filter is shown in Figure 5(a).
Measurements have been realized using a Vector Network Ana-
lyzer Agilent ES071C. Comparisons of the simulated and meas-
ured results are also shown in Figure 5(b). The dimension of the
perturbation patch, p, is 1.5 mm for the experimental studies.
Lengths of the open-circuited sides of the tuning stubs are 4.8
mm. Insertion losses of the passband for the simulated and
measured results are 0.16 and 0.36 dB, respectively, and return
losses for both simulated and measured results are greater than
15 dB. Fractional bandwidth of the measurement is observed as
25.4%, whereas for the designed filter, fractional bandwidth is
26.6% with a center frequency of 2.58 GHz.

5. CONCLUSION

In this study, a novel compact dual-mode microstrip wideband
bandpass filter has been designed. Designed filter has direct-
connected feedlines as a bandstop filter configuration and 50 Q
input and output ports have been arranged as quarter wavelength
resonator. By means of the tuning stubs located into the oppo-
site comers of the I/O feedlines, a wide passband with two side
stopbands has been created. By varying the dimensions of the

DOl 10.1002/mop

and d results. [Color figure can be viewed in the online

perturbation element in the orthogonal comer of the resonator,
control of the transmission zeros near the passband has been
achieved. Additionally, tuning stubs have been located inside a
meander loop resonator to remove extra surface area. Designed
filter has also been fabricated and measured. Measured results
show an excellent agreement with the simulated results.
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ABSTRACT: This article proposes a planar monopole antenna with two
[frequency-tunable bands for wireless devices used in the WiMAX system.
The antenna has two radiaiing branches acting as monapoles and reso-
naiing at around 2.4 GHz (lower band) and 3.4 GHz (higher band). By
using two varactors on the radiating branches with novel designs of DC-
biasing circuils, the two operating bands can be continuously tuned using
the corresponding DC-bias voliages. The lower band can be tuned to
cover the frequency bands of 2.3-2.4 GHz and 2.5-2.69 GHz, and the
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ABSTRACT: This article presenis even—odd mode impedanceladmiz-
tance descriptions for dual-mods ltiband filters having independently
conmtroffable passbands formed by multiple vesonators in differem
electrical lengths. Even—odd mode impedance models of dual-mode ving
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resonators are used. Using these models, conventional equivalent admit-
tance formulas are vevised with a frequency dependent separation coeffi-
cient to obtain the desired in-band return loss levels by keeping each
passband from the effects of other passbands. As the proposed method
can be applied for dual-mode mudii fitters, @ dual-mode dual-band
microstrip filter is designed, simulated, and fabricated. Designed filter
has two dual-mode resonators in different electrical lengths which are
comprised by square loop resonators having narrow sliis. Fabricated
dual-band filter has also been measured in a good agreement with the
simulated results. © 2014 Wiley Periodicals, Inc. Microwave Opt
Technol Lett 56:2664-2667, 2014; View this article online at
wileyonlinelibrary.com. DOI 10.1002/mop. 28668
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coefficient

dd made; multiband; bandpass filier; sep

1. INTRODUCTION

Dual-mode filters have an important place in the area of minia-
turised microwave filters. Many design topologies have been
given for dual-mode filters having several resonator types in the
literature. They can also exhibit different filtering characteristics
including elliptical and linear phase for the systems required for
high selectivity and flat group delay [1]. Besides, dual-mode
resonators are mostly used in multiband bandpass filter design.
One of the most popular design methods is to combine dual-
mode resonators having different electrical lengths under appro-
priate coupling [2-5].

Dual-mode resonators can be analyzed by several methods
including evenfodd mode analysis, coupling matrix, and so forth.
Although there are many even—odd mode impedance formulas
for various dual-mode resonators, impedance formulas of a con-
ventional dual-mode ring resonator are expressed in [6]. Con-
versely, using the same impedance formulas, calculations of
perturbation capacitance and gap capacitance between the feed-
line and the resonator are also given in [5, 6]. In this study,
dual-band filter design has been achieved using two stacked ring
resonators as in [2-5]. However, these studies do not include
the frequency response for dual-band characteristics. Also, for
the parallel connected transmission lines, admittance formulas
are given in [1] with a similar manner of classical circuit theory
depending on the summation of admittances of each transmis-
sion line. This method can also be applied for multiband filters
having parallel connected resonators.

This article presents even-odd mode impedance descrip-
tions for multiband bandpass filters. For this purpose, conven-
tional even—odd mode impedance formulas for dual-mode ring
resonator are observed using the method described in [6]. For
the design of multiband bandpass filter using multiple dual-
mode ring resonators, classical equivalent admittance formulas
may be used based on the concept of summation of input
admittance formulas of each resonator. However, this phenom-
enon will cause an unwanted in-band return loss level change
in each passband as the admittances of other resonators will
affect the related passband as a perturbation element. To elimi-
nate this error, conventional equivalent admittance formulas
can be revised with a frequency dependent normalization fac-
tor. By this way, each passband can be constructed by own
impedance/admittance formulas without affecting the other
passbands. For the validation of the proposed model, a dual-
mode dual-band bandpass filter is designed using two nested
dual-mode square loop resonators having narrow slits in a sim-
ilar manner with [7]. Designed filter has also been fabricated
and measured for the verification of theoretical and simulation
results.
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Figure 1 (a) Equivalent circuit model of a conventional dual-mode fil-
ter, (b) even mode half-circuit model, and (c) odd mode half-circuit
model

2. THEORETICAL ANALYSIS

Equivalent circuit model for a conventional dual-mode square
loop resonator with a patch perturbation element is shown in
Figure I(a). Even and odd mode half circuits constructed by
locating electric and magnetic walls to the symmetrical axis of
the conventional structure are also depicted in Figures 1(b) and
1{c), respectively. As is well known, scattering parameters can
be obtained from even and odd mode impedance formulas [1],

Su= ZevenZota—Zo" M
2 — 2
(Bt 4+7,) — (oot
7 oven—Zoae )2,
521 — ( dd] ¢ (2)

(Bngts 7)o Bsy”

In these equations, Zeye, and Z,ag are the even and odd mode
impedance formulas, respectively. Besides, Zp is the input and
output port impedances as 50 €. Even and odd mode input
impedance formulas for the conventional dual-mode ring resona-
tor may be expressed as [6],
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where, Zp and @ are characteristic impedance and electrical
length of the transmission lines shown in Figure 1(a), respec-
tively. Electrical length 0 can also be defined with respect to the
resonance frequency as %. Yp and y, are nC Zf, and 2nC 2y,
[6]. Cp and C, capacitances represent the perturbation capaci-
tance in the symmetrical axis and gap capacitance between the
feedline and dual-mode resonator, respectively. f; is the natural
resonant frequency that is different from the center frequency f.
Therefore, €', and C; capacitances can be calculated according
to f, using the method described in [6].

For multiband bandpass filter design, using multiple dual-
mode resonators under appropriate coupling is one of the most

Lol 10.10062/mop

popular methods in the literature [2-5]. By this way, passbands
can be independently controlled by different resonators. Such
filters can be modeled as shown in Figure 2. As can be seen
from the figure, each resonator has its own perturbation capaci-
tance and gap capacitance. It should be noted that the input
admittance of this model can be found from the summation of
input admittances of all resonators as in classical circuit theory.
However, this phenomenon may cause an error as the input
impedance/admitiance of a resonator affect the other resonators.
Thus, extra mode excitation is occurred in each passband as the
input impedances of other resonators behave as perturbation at
the input impedance of the related resonator. Therefore, input
imped dmi of ar should be separated from
the impedances/admittances of other resonators. In other words,
impedance/admittance formula of a multiband filter may be
expressed with a separation coefficient as,

1 1 1 1
—_——— K+ —Ky+.. +—K) 5
A A ®

®)

where, Z. and Z, are the equivalent even and odd mode input
impedances for multiband bandpass filter having an equivalent
circuit model shown in Figure 2. K is the separation coefficient
and subscripts show the tesonator number that corresponds to
the related passband.

@

where, R represents the resonator number and also the passband
number. Therefore, fg is the center frequency of the related
passband. By this way, desired in-band return loss level can be
obtained in each passband by eliminating the effects of other
resonators in the related passband.

RESONATORS

_O.utput

Can

Figure 2 Equivalent circuit model for dual-mode multiband bandpass
filters. [Color figure can be viewed in the online issue, which is avail-
able at wileyonlinelibrary.com)
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TABLE1 F Specifi and Caleul

PassBand Zp(Q) f.(GHz) FBW [ (GHz) C,®F) C,GF)
First 70 18 4% 1836 105 1.09
Second 70 25 5% 2563 095 099

DESIGN EXAMPLE

A dual-mod Itiband bandpass filter may be constructed using

multiple dual-mode resonators according to the equivalent circuit
model shown in Figure 2. For this purpose, gap capacitances and
perturbation capacitances for each passband must be calculated
separately using the method described in [6]. Specifications about
Zr, fo, and FBW are given in Table 1 for a dual-band bandpass
filter. Calculations of f;, Cp, and C;, are also given in Table 1. In
Figure 3, scattering parameters calculated from (1) according to
the even and odd mode impedances in (4) are shown in Figure 3.
As can be seen, by means of the separation coefficient desired in-
band return loss level and also mode excitation can be achieved.

3. DUAL-MODE DUAL-BAND MICROSTRIP BANDPASS FILTER
APPLICATIONS

To apply the proposed multiband even-odd mode impedance
formulas, a dual-mode dual-band microstrip bandpass filter is
designed and simulated. The proposed filter is designed by com-
bining the procedures introduced in [2, 7]. In [7], a dual-mode
bandpass filter is designed using a square loop resonator with
narrow slits located at the arms of the resonator. In addition, a
dual-band bandpass filter is designed using nested square loop
resonators with different electrical lengths in [2]. Thus, in this
study, a dual-mode dual-band bandpass filter is designed using
two dual-mode square loop resonators having narrow slits. The
proposed filter is also depicted in Figure 4. As can be seen from
the figure, nested dual-mode resonators have different electrical
lengths to form dual passband response. Coupling arms having
open-circuited stubs are used to feed the resonator as well as
harmonic suppression. Air bridges depicted with red lines are
used in the external resonator to keep the loop resonator struc-
ture. Based on the classical perturbation approach [8], degener-
ate modes of each resonator can be excited by changing the slit
depth in the orthogonal comer. Also, slit depths in the orthogo-
nal comer of each resonator are smaller than the depths of other

0
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I "}\\ >
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§ |’ W/ osa | l”
& ', | || — sy (singEqs4)
n -50 | | | | — Sa(UsingEqa)
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60 : — — 5, (WihoutEq4)
70 L
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Frequency, GHz

Figure 3 Frequency response comparisons according to the presence
of separation coefficient. [Color figure can be viewed in the online issue,
which is available at wileyonlinelibrary.com]
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INPUT

Figure 4 Dual-mode dual-band microstrip bandpass filter structure.
[Color figure can be viewed in the online issue, which is available at
wileyonlinelibrary.com]

Figure 5 Photograph of the fabricated filter. [Color figure can be
viewed in the online issue, which is available at wileyonlinelibrary.com]
arms. By this way, bandwidths of each can be con-
trolled as slit depths are behaved as a perturbation element. As
is well known in-band return loss level is also changed while
the mode excitation is being realized. It should also be noted
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Figure 6 C of the imulated, and

results. [Color figure can be viewed in the online issue, which is avail-
able at wileyonlinelibrary.com]
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TABLE 2 Numerical Values for Calculated, Simulated, and Measured Results

First Passhand Second Passband
fe (GHz) RL (dB) IL (dB) FBW (%) fe (GHz) RL (dB) 1L (dB) FBW (%) [}
Calculated 1.73 19.04 012 316 19.38 256 21.28 012 4.68 21.37
Simulated 173 1828 051 5.33 1876 256 21.48 0.66 4.49 2227
Measured 1.71 1788 138 5.95 1681 253 14.63 1.81 5.00 20

that the equivalent circuit model for the conventional dual-mode
resonators shown in Figure L(a) can be used for this design as
the ratios between the mean lengths of the arms of the resona-
tors are suitable. Additionally, as slit depths in the orthogonal
comer of each resonator are smaller than the other arms, a
capacitive coupling will occur in the symmetrical axis. Thus, a
capacitance can also be used as perturbation.

Designed filter has been simulated by a full- wave EM simula-
tor [9] using RT/Duroid substrate with a relative dielectric con-
stant of 6.15 and a thickness of 1.27 mm. Physical parameters of
the filter are also shown in Figure 4. Designed filter has also
been fabricated for the experimental verification. Photograph of
the fabricated filter is shown in Figure 5. Fabricated filter has
been measured by Agilent ES071C ENA Network Analyzer
Physical dimensions of the fabricated filter are same with the val-
ues given in Figure 4. Simulated, calculated, and measured results
obtained from the proposed method in the previous section are
illustrated in Figure 6. Numerical values are also given in Table
2. Gap capacitances and perturbation capacitances of both resona-
tors for this design can be calculated using the given specifica-
tions in Table 2, as 1.04 and 1.09 pF for the first resonator and
0.84 and 088 pF for the second resonator, respectively. Pass
bands of the filter are designed at 1.73 and 2.56 GHz with the
fractional bandwidths of 5.16 and 4.68%, respectively.

4. CONCLUSION

This article presents even-odd mode analysis for multiband
bandpass filters constructed by multiple resonators. Even—odd
mode impedance formulas derived from the equivalent circuit
model of a conventional dual-mode ring resonator have been
used for multiband operation. Classical equivalent impedance/
admittance formulas are revised with a frequency dependent
separation coefficient to obtain the desired in-band retum loss
levels by keeping each passband from the effects of other pass-
bands. To investigate the proposed procedure, a dual-band
microstrip filter application has been achieved using dual-mode
square loop resonators having namrow slits. Fabricated dual-
mode dual-band microstrip bandpass filter has been measured in
a good agreement with the simulated results.
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ABSTRACT: In this manuscript, a new design of microstrip-fed monopole
amtenna with meander-line strips for wireless local area nevwork (WLAN)
and world-wide imteroperability microwave access (WiMAX) systems is pro-
posed. The operating frequencies of the proposed antenna are 2.4/3 51

5.5 GHz, which covers the WLAN and WiMAX bands. The measured resulis
aof the prapased antenna show that the bnpedance bandwidihs are fram
2.01 10 267 GHz, 325 10 3.75 GHz, and 5 10 6 GHz. The presented
antenna has a small size of 12 X 18 mw. Various configurations of arvay
of this antenna for rmukiple inpui-muliiple owipue (MIMO) application are
also studied. It shows that the feaures of low profile, goad return loss, and
small mutnal coupling are promising for MIMO applications. © 2014
‘Wiley Periodicals, Inc. Microwave Opt Technol Lett 56:2667-2671, 2014;
View this article online at wileyorlinelibrary.com. DOT 10.1002/mop.28675

Key words: manopole anienna; MIMO application; iriple-band funciion

1. INTRODUCTION

Recently, the increasing use of microwave mobile communica-
tion systems demand the antennas for different systems and
standards with properties like reduced size, broadband, multi-
band operation, moderate gain, and so forth. [1]. One of the
important frequency bands for wireless communications is the
world-wide interoperability microwave access (WiMAX). The

MICROWAVE AND OPTICAL TEGHNOLOGY LETTERS / Val. 56, No. 11, November 2014 2667

145



EKG

Design of Quad-Band Bandpass Filter Using Nested
Dual-Mode Square Loop Resonators

Ceyhun Karpuz'. Ali Kiirsad Gériir’, Ahmet Ozek', Zuhra Karaca®
! The Department of Electrical and Electronics Engineering, Pamukkale University
20070, Denizli, Turkey
* The Department of Electrical and Electronics Engineering, Nevsehir Haci Bektas Veli University
50100, Nevsehir, Turkey
* The Department of Electrical and Electronics Engineering, Nigde University

51100, Nigde, Turkey

ckarpuz@pau.edu.tr, agoruri@pau.edu.tr

Abstract— In this letter, design of a quad-band microstrip
bandpass filter is presented by using nested placed four dual-
mode square loop resonators (DMSLR) having different
electrical lengths. Arms of the square loop resonators (SLR) are
formed with low/high impedance parts, in order to obtain a
maximum miniaturization by nesting DMSLRs and perturbation
effects by cl ing the lengths of low impedance parts for the
excitation of degenerate modes. Thus, the proposed configuration
allows the control of mode frequencies, bandwidths and
transmission zeros for each passband individually. Resonators
are coupled to input/output (I/0) ports by feedlines having open-
circuited stubs which suppress the harmonics. A dual-mode
quad-band bandpass filter has been designed with an electrical
length of 0.25%, x 0.25), and fabricated, where k, is the guided
wavelength at 1.79 GHz (the lowest resonance frequency).
Measured and simulated results are in a good agreement.

Keywords— Dual-mode, quad-band, microstrip, bandpass filter

1. INTRODUCTION

Because of the rapid developments on communication
technologies, multi-band systems have great importance and
so, requirement of multi-band bandpass filters is gradually
increasing. They have a great advantage in miniaturization
since they can operale at separate frequencies.

In the microwave literature, although there are many studies
on dual and triple band bandpass filters [1-4]. there are fewer
studies on quad and quint band bandpass filters because of
design complexity based on the unwanted [5-9]. To date, many
resonator types have been introduced for multi-band bandpass
filters including SLRs. stepped-impedance resonators, multiple
mode resonators, etc [1-9]. On the other hand, embedding a
bandstop filter or transmission zeros inside a wideband
passband [1]. using multiple mode resonators [2], combining
multiple resonators having different resonant frequencies under
appropriate  coupling [5-7] are most popular multi-band
bandpass filter design techniques.

In this letter, a quad-band microstrip bandpass filter
constructed by nesting four DMSLRs having different
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Fig. 2. (a) Designed dual-mode quad-band bandpass filter

(b) close view of the feedline.
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electrical lengths is proposed. DMSLRs are formed with
low/high impedance parts, like stepped impedance resonators
(SIR) as shown in Fig.1. Degenerate modes can be excited by
changing the lengths of low impedance parts of DMSLRs (Ir
and Ip) in the positive or negative direction at perturbation
region shown in Fig.1. Thus, for each passband, the mode
frequencies, bandwidths and transmission zeros can easily be
controlled. Tt should be noted that low impedance parts of
DMSLRs can simply be used as a perturbation element,
because the conventional perturbation arrangement using extra
circuit area is not suitable for the proposed configuration
based on the nesting of four DMSLRs as illustrated in Fig.
2(a). All resonators are coupled to /O ports by means of the
feedline loaded open-circuited stubs as shown in Fig. 2(b).
Proposed feedlines are used not only to feed the DMSLRs, but
also to suppress the harmonics of the first and second
passbands. Center frequencies of the passbands can be
adjusted to desired frequency (from 1 to 4 GHz) for the
systems of GSM, Wifi and Wimax by changing the resonator
dimensions. Therefore passbands of the designed filter are at
1.79 GHz, 2.1 GHz, 2.52 GHz and 3.14 GHz. To demonstrate
the validity of the proposed design procedure, a sample quad-
band filter has been fabricated and tested.

II. QUAD-BAND BANDPASS FILTER DESIGN

Designed quad-band bandpass filter is constructed by
nesting four DMSLRs as shown in Fig. 2(a). Proposed dual-
mode resonator (DMR) configuration used in quad-band design
is obtained by modifying the arms of a single square loop
resonator having low/high impedance parts such as a SIR. All
geometrical dimensions are indicated in Fig. 1. Excitation of
degenerate modes of each DMR can be achieved by changing
the lengths of low impedance parts at perturbation region in the
positive or negative direction as shown in Fig. 1. It should be
noted that, all points represented to describe the perturbation
directions are shown in Fig.l. These points must be
simultaneously shifted in the same direction to obtain suitable
perturbation effect. For example, all pomts should be shifted in
the negative direction to achieve elliptical filtering
characteristics. Hence, Ip lengths should be increased (Ip = Ic),
while Ir lengths are decreased (Ir < lIc). Otherwise, for linear
phase filtering characteristics, lp lengths should be decreased
(Ip < Ic), while Ir lengths are increased (Ir > Ic). In these cases,
total electrical length of the resonator is not changed, because
there are two units increment in Ip, while Ir has one unit
decrement. Therefore the center frequencies of the passbands
are fixed. Resonant frequencies of the resonators used in the
quad-band filter design may be approximately expressed as

[11].

foe—°
TAL, ke, )

where, n is the resonator number shown in Fig. 2(a), ¢ is
the speed of light in free space. Also, Ln and kn are the mean
length of each arm of the related resonator as labeled in Fig, 1.
All dimensions of the resonators and resonance frequencies
calculated from (1) are given in Table 1. Besides, w1=1.0 mm
and w2=1.3 mm in all resonators. Stub loaded feedlines
connected to 1/O ports (50 ohm) shown i Fig. 2(b) are used
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Fig. 3. Change of mode frequencies and bandwidths of all
passbands with respect to the change in I,

not only to feed the DMSLRs, but also to suppress the
harmonics of the first and second passbands. There are four
pairs of open-circuited stubs (labeled as a, b, ¢ and d)
connected to the main feedline. Stub a and ¢ are main coupling
lines for DMR#1/#2 and DMR#3/#4, respectively. Since these
coupling lines are not sufficient for DMSLRs, stub b and d are
used as additional coupling lines for the related resonators.
The lengths of the stubs, Ir and Ip are adjusted for optimal
results that the return loss in passband is between -20 and -25
dB and the bandwidth is approximately 2%. The continuities
of the DMSLRs are provided by the connection of air bridges
using bonding wires on the upper corners of the resonators as
shown in Fig. 2a

TABLE T DIMENSIONS OF DMRS AND RESONANCE FREQUENCIES
DMRA) | Lo | 17| ok [ )| 17| flrom ()
1 168 118 336 156 99 1.78
2 16.2 118 1.26 12.6 11.4 2.04
3 10.8 5.8 336 7.6 49 251
4 10.2 5.8 1.26 7.6 49 3.11

1. RESULTS

The designed dual-mode quad-band bandpass filter has
been fabricated on an RT/Duroid substrate with a thickness of
127 mm and relative dielectric constant of 615 All
simulations have been realized by a full-wave EM Simulator
[12] and fabricated filter has been measured by Agilent
E5071C ENA Network Analyzer. The overall size of the filter
is 22.6x22.6 mm2 and the corresponding electrical length is
0.25 hg x 0.25 Ag, where Ag is the guided wavelength at the
lowest resonance frequency, 1.79 GHz.

All passbands may be independently controlled in terms of
center frequency and bandwidth. Center frequencies of the
passbands can be adjusted by changing the total electrical
length of the related DMRs shown in Fig. 1b. However, in this
situation, feedlines must be rearranged to obtain the desired
insertion loss levels in each passband since the coupling
between the resonators and feedlines will also be changed
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Fig. 4. Photograph of the fabricated filter.
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Fig. 5. Comparison of the simulated and measured results (a) S,
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Additionally, the change of mode frequencies and bandwidths
according to the length, Ip are shown in Fig.3. It should be
noted that, these parameters change not only with Ip, but also
with Ir. As can be seen from Fig. 3, bandwidths of each
passband individually increase with the increment in Ip.

Coupling between the degenerate modes may be expressed
as [10].
2 _ g2
“'"/‘[1’:2 = flz j;z
Ko+ %))

where, n is the passband number, fl and f2 are mode
frequencies, respectively. Coupling coefficients M1.2 can be
calculated as 0.0067, 0.0057. 0.0059 and 0.0048 for cach
passband, respectively. On the other hand, there are not
mutual couplings between the DMSLRs because of their
different physical dimensions. Briefly. the center frequencies
are inherently at different frequency region.

Comparisons between the proposed filter and reported
quad-band bandpass filters are given in Table 2. Proposed
filter has an important superiority in terms of fractional
bandwidths as compared to similar works including quad-band
property in the literature.

Photograph of the fabricated filter is illustrated in Fig, 4.
Measured and simulated results are also shown in Fig. 5.
Comparison of insertion loss and return loss are shown in Fig.
5a and 5b, respectively. As can be seen from those figures, a
very good agreement is obtained between the simulated and
measured results. Numerical details for each passband are
given in Table 3.

TABLE IL ‘COMPARISON WITH REPORTED QUAD-BAND FILTERS
f.(GHz) | FBW(%) | Size (uxio) IL (dB)
51 0.95, 1.26, 6.7,54, 0.25 hgx 2.18,2.09.
1.89,2.29 12,153 0.25% 1.40,0.93
6] 157,245 955318 0.26 A% 0.19,0.180.
35,52 11.1,15.9 0.26 by 24,0.59
24,35, 6.4, 94, 0.3 dex 0.5, 1.3,
7 52,68 338.49 03 I2h
81 174,209, | 6.89, 382, _ 14,17,
275.3.14 | 225159 21,26
This 1.79,2.1, 22,18, 0251, x 1.15,1.44
‘Work 2.52,3.14 2.2,2.5 0.255, 1.46,0.80

IV. CONCLUSION

A novel compact dual-mode quad-band microstrip
bandpass filter has been designed based on nested placed four
DMSLRs. All resonators have been coupled to 1/0 ports by
means of the feedline loaded open-circuited stubs. Proposed
feedlines are used not only to feed the resonators DMSLRs, but
also to suppress the harmonics of the previous passbands.
DMSLRs have been formed with low/high impedance parts
and degenerate modes can be excited by changing the lengths
of low impedance parts. Thus, for each passband, the mode
frequencies, bandwidths and transmission zeros can easily be
controlled. Center frequencies of the passbands can be
arranged at the desired frequency for the systems of GSM., Wifi
and Wimax. Therefore passbands of the designed filter have
been adjusted to 1.79 GHz, 2.1 GHz, 2.52 GHz and 3.14 GHz.
Measured results of the fabricated filter are in a good
agreement with the simulated results.
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