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1. Vorbemerkungen
Benötigt man im HF-Bereich Bandpass-Filter mit sehr geringer Bandbreite (Richtwert: 1...3 % der 
Mittenfrequenz) für einen Systemwiderstand von Z = 50Ώ, so erreicht man dieses Ziel nur durch besondere 
„Transformationen“ . Die zugehörige Theorie ist etwas anspruchsvoll und in den teuren Mirowave-CAD-
Programmen sind die entsprechenden Filtertools natürlich enthalten. 
Wir arbeiten deshalb mit dem „coupled LC resonator filter type“

2. Entwurf mit dem Filterdesigner von qucsstudio
Da brauchen wir erst die Spezifikationen( = das Pflichtenheft).

Center Frequency = 10.7 MHz
Poles = 3
Ripple = 0.3
Bandwidth (-3 dB) = 0.5 MHz
Zsource = 50

Dann starten wir qucsstudio 2.4.0. und gehen in das „Tool“ -Menü. Dort finden wir „Filter Synthesis“ und 
wenn wir das öffnen, können wir gleich auf „coupled LC resonators“ umstellen:

Die Eingabe der Daten 
ist problemlos  –  
lediglich die 
Bandbreite kann nicht
direkt eingegeben 
werden. Sie wird 
durch die Angabe von
Start- und 
Stoppfrequenz (= 
unterer und oberer 3 
dB – Grenzfrequenz) 
ersetzt. Drückt man 
anschließend auf die rot
markierte Taste, dann 
wird simuliert und das 
Ergebnis in die 
Zwischenablage 
(clipboard) kopiert.



Bitte genau hinschauen: dieser Filtertyp arbeitet mit identischer Induktivität in allen 3 Schwingkreisen! 
Ihr Blindwiderstand sollte für einen sichere praktische Realisierung irgendwo zwischen 50Ώ und 100Ώ bei 
der vorgesehenen Mittenfrequenz liegen. (Hier ist es L = 1 µH und das ergibt einen induktiven 
Blindwiderstand von XL = 67 Ώ bei 10,7 MHz (also alles bestens...). 

Das Simulationsergebnis für S21 in dB 
sieht beim ersten Durchgang so aus.

Durch die Transformation erhalten wir 
nur eine Sperrdämpfung von ca. 70 dB 
(simuliert bis ca. 110 MHz).

Allerdings ist die automatisch vorgesehene Anzahl von 601 Punkten für einen 
Bereich von 1...110 MHz viel zu grob, um Details auszuwerten.

Deshalb wiederholen wir das Ganze nur für 1...21 MHz, aber dafür mit 20001 
Punkten. Dann können wir uns gleich die S21-Tschebyschef-Wellen sowie die 
Eingangs-Reflektion S11 im Bereich von 10,2....11,2 MHz genau ansehen.

Da sollte man sich aber auch zusätzlich die Freude mit einem Frequenzmarker 
machen, bei dem man die Anzeige auf „5 Digits“ umstellt:

Das passt alles....



3. Die praktische Schaltung

3.1. Die Spulenverluste
Das ist immer der schwache Punkt bei LC-Schaltungen. Wir wollen fertige, abgeschirmte Filterspulen der 
Firma Neosid mit L = 1µH einsetzen und deren Güte liegt bei etwa Q = 70. Die dadurch verursachten 
Verluste berücksichtigen wir durch einen Parallel-Verlustwiderstand von 

Rs = XL * Q = 67 Ώ * 70 = 4690 Ώ

Man sieht, dass die 
Einfügungsdämpfung durch die 
Spulenverluste nun auf ca. 5 dB 
angestiegen ist. Aber auch S11 hat das 
gemerkt  –  die schönen tiefen Löcher 
im Durchlaßbereich sind leider 
verschwunden....



2.6. Die Umsetzung in eine Leiterplatte

2.6.1. Alles über Mikrowellen-Platinen, demonstriert am Beispiel eines 
Breitband-Verstärkers Verstärker bis 3 GHz.

Das Konstruktionsprinzip für Mikrowellenplatinen ist recht einfach: 
Auf der Unterseite der zweiseitig kaschierten Platine befindet sich stets eine durchgehende 
Massefläche  --  sie stelle die „unendlich gut leitende Erde“ dar.
Auf der Oberseite werden HF-Signale auf Microstrip- Streifenleitungen oder in „Grounded Coplanar 
Waveguides“ geführt. Die sind für Koppelkondensatoren oder für MMICs durch einen kurzen Spalt (=  
„Gap“) unterbrochen.

Wichtig:
Die einzelnen Schaltungsteile werden stets durch völlig voneinander getrennte Masse-Inseln über 
Durchkontaktierungen (Vias) mit der durchgehenden unteren Masse-Ebene verbunden und so 
geerdet. 

Speziell die Eingangs-Masse-Inseln dürfen nirgends mit Inseln verbunden sein, die zum Ausgang 
gehören. Dabei dürfen keine massiven Drähte verwendet werden, sondern es dürfen nur 
metallisierte Bohrungen (Vias“) zum Einsatz kommen.

Bei einzelnen Musterplatinen empfiehlt sich die Verwendung von versilberten Kupfer-Hohlnieten mit 
0,8mm Durchmesser. Mehr Durchkontaktierungen helfen mehr, denn dadurch schalten sich die vielen 
kleinen Induktivitäten, die die Durchkontaktierungen darstellen, parallel und die Gesamtinduktivität wird 
kleiner.

Und wem die Sache mit dem „Drahtverbot“ anstelle von Hohlnieten merkwürdig vorkommt: 
das hängt mit dem Skineffekt zusammen. Bei hohen Frequenzen dringt der Strom nur noch wenige 
Mikrometer in einen elektrischen Leiter ein und bei einem eingelöteten massiven Draht ist deshalb der 
direkte Weg nach unten zur Masse versperrt! Der arme Strom muss dann auf der Inseloberfläche bis zum 
Rand der Insel und anschließend auf der Unterseite der Kupferschicht wieder bis zum Drahtstück zurück. 
Erst von dort geht es nach unter zur „Erde“ und dieser verlängerte Weg bringt nicht nur Verlustwiderstand, 
sondern meist auch zusätzliche Induktivität. Das kann bei sehr hohen Frequenzen (z. B. bei einigen GHz)
plötzlich sehr leicht einige dB an zusätzlicher Dämpfung ergeben oder zur Schwingneigung führen!
Fertig bestückt und zur S Parameter-Messung vorbereitet sieht die Platine dann so aus:

Links und rechts sind Kupferwinkel als Träger für die SMA-Buchse 
beim Eingang und Ausgang angeschraubt. Die Mittelleiter dieser 
Buchsen liegen flach auf der Platine auf und ihr Ende ist unter 45 
Grad angefeilt. So ergibt sich ein möglichst reflektionsarmer 
Übergang beim Auflöten auf die Streifenleitung.

Diese Methode empfiehlt sich besonders für den ersten schnellen 
Test und funktioniert problemlos bis zu etlichen GHz.

Erst nach der Fertigstellung der kompletten Entwicklung und 
Beseitigung der letzten Fehler lässt man die Platine im 
gefrästen Alugehäuse verschwinden, schraubt die Platine fest 
und schließt die SMA-Buchsen für die HF sowie die SMB-
Buchse für die Stromversorgung an. So sieht das ganze 
Gebilde dann aus, bevor der Deckel drauf kommt und 
gemessen wird.
Wer sich über die nach links auf der Platine verschobene 
Schaltung“ wundert:
Die Eingangs-Streifenleitung muss so kurz wie möglich 
gehalten werden, denn ihre Dämpfung (in dB) verschlechtert 
genau um diesen Betrag das Rauschverhalten (präzise: die 



Noise Figure F in dB) des Verstärkers .
Außerdem gibt es auf diese Weise noch Platz, um dieselbe Stufe nochmals auf der Platine unterzubringen 
und so eine Gesamtverstärkung von über 40 dB zu erzielen (…die Einzelstufe besitzt ein |S21| von ca. 21 
dB).

2.6.2. Entwurf der Leiterplatte für den Bandpass (f = 10,7 MHz)
Wir benötigen für unsere Simulation noch die Mikrostreifen-Leitung mit Z = 50 Ω. Sie verläuft in der Mitte der 
Leiterplatte vom Eingang in Richtung Ausgang und wird bei Bedarf für Koppelkondensatoren, einen 
Verstärker-IC (meist: MMIC) usw.  durch Lücken („Gaps) unterbrochen. In der Praxis zieht man statt der 
einfachen Leitung oft den „Grounded Coplanar Waveguide“ (…in unserem Calculator heißt das „Koplanar-
Leiter mit Masseboden“) vor. Bei ihm ist die Streifenleitung links und rechts durch Masse-Ebenen 
eingerahmt. Diese Abschirmung vermindert die Empfindlichkeit gegen Störungen  --  sei es eine 
Einstrahlung oder eine Selbst-Abstrahlung.
Also rufen wir wieder über „Werkzeuge“ und „Leitungsberechnung“ unseren Transmission Line Calculator auf
und schalten auf „Koplanar-Leitung mit Masseboden“ „ Grounded Coplanar Waveguide“. Und dann geht es 
erst mal mit den Substratdaten im violetten Rahmen los, die korrekt eingetragen werden müssen.
Wir verwenden bei diesen tiefen Frequenzen FR4 Material (= Glasfaser, mit Epoxidharz getränkt) mit einer 
Dicke von 1,5 mm. Die Kupferschicht hat auf beiden Seiten der Platine eine Dicke von 0,035 mm.
Die Dielektrizitätskonstante ist leider frequenzabhängig. Bei tiefen Frequenzen liegt sie bei ca. 4,5 und 
sinkt oberhalb von 1 GHz langsam ab. Bei f = 1,5 GHz haben wir noch einen Wert von 4,33, aber dann geht 
es schneller abwärts.Aber bei tiefen Frequenzen hat man auch nur eine Güte von ca. Q = 50 (tand = 0,02), 
und die wird oberhalb von 1,5 GHz leider auch schnell schlechter. Also kein Material für hochwertige 
Mikrowellen-Schaltungen.....

Dann wird die 
Frequenz auf 
„100MHz“ 
(...soweit sollte 
unser Filter schon
noch sperren...) 
eingestellt, gefolgt
vom Wellen-
widerstand Z = 
50Ω und einer 
elektrischen 
Länge von 90 
Grad. Bevor wir 
jedoch auf 
„Synthetisieren“ 

klicken, entscheiden wir uns für eine Spaltbreite („Separation“) von S = 2,5 mm zwischen dem Mittelleiter 
und den eingrenzenden Masseflächen. 

Die nötige Leiterbreite 
beträgt 

W = 2,75 mm



Die ausgegebenen Leitungsdaten sollte man gleich mit dieser Simulation testen:

Man schließt am Eingang der Leitung einen Mikrowellen-Port an und schließt sie am Ende mit 50 Ω ab. 
Gesweept wird von 1 MHz bis 10 GHz.

Den Coplanar Grounded Waveguide und „Substrat“ finden wir unter „Komponenten / 
Übertragungsleitungen“. Allerdings muss man nach dem Editieren der Eigenschaften bei der Leitung sehr 
aufpassen und darf die Umstellung der „Backside“ von Air auf Metall nicht vergessen. Gibt sonst große 
Fehler…

So sollte das Property Menu 
der Koplanar-Leitung nach 
„Eigenschaften editieren“ 
aussehen.

Markiert darin ist die erwähnte 
Sache der Umstellung auf 
„Metall“ bei der Backside.

Die Simulation liefert liefert ein sehr zufriedenstellendes Ergebnis, denn bei tiefen Frequenzen (= unter 100 
MHz) liegt die Eingangsreflektion (= |S11| in dB)  unter -50 dB.



2.6.2. Simulation der praktisch ausgeführten Schaltung 

Da ist einiger Aufwand nötig:

a) Zuerst werden alle Kondensatoren auf Kombinationen von SMD-Normwerten (aus Reihe E12) umgestellt
C1 = C7 = 47 pF + 1 pF
C3 = C5 = 8,2 pF
C2 = C6 = 120 pF + 47 pF
C$ = 150 pF + 56 pF

b) Die durchgehende Microstrip-Leitung mit einer Länge von 50 mm wird in 2 Stücke von je 8 mm Länge (= 
Eingangs- und Ausgangsseite) sowie drei weitere Stücke von je 10 mm Länge zur Verbindung der 
Koppelkondensatoren aufgeteilt. Die verbleibenden 4 mm bilden die „Gaps“. 

c) Die Spulenverluste mit Q = 70 bei f = 11 MHz werden durch einen Parallelwiderstand von 4,69 kΏ bei 
jedem Schwingkreis berücksichtigt.

d) Die Schwingkreis-Induktivität mit L = 1 µH wird durch eine Variable „Lkreis“ ersetzt, der in der 
Startgleichung („equation“) der Startwert von 1 µH zugewiesen wird.

e) Schließlich wird noch ein Parameter-Sweep für „Lkreis“ eingerichtet, mit dem die Induktivität zwischen 
900 nH und 1100 nH „geweept“ wird. So kann man sehen, ob später die durch die vielen aufgeführten 
Änderungen verursachten Abweichungen noch durch Verdrehen der Abgleichkerne bei den 3 Kreisspulen 
korrigiert werden können.



Wenn man das Ergebnisdiagramm passend zoomt, so erkennt man:

Die Abweichungen sind ganz minimal und der Induktivitätswert von 1 µH muss nur wenig angepasst 
werden. Das schafft man durch minimales Verdrehen der Abgleichkerne...



2.6.3 Die Leiterplatte

Man sieht die durchgehende „Grounded Coplanar 
Waveguide“ - Leitung mit ihren „Gaps“ für die 4 
Kondensatoren.

Auch nach der Bestückung macht 
die Orientierung keine 
Schwierigkeiten. 

Nun kann simuliert werden....


