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Аннотация. В рамках эквивалентной схемы полосового фильтра в виде парал-

лельных контуров, связанных между собой взаимными индуктивностями, про-

ведено аналитическое исследование нулей передачи на комплексной плоскости, 

возникающих в результате введения дополнительных некаскадных связей меж-

ду контурами. Рассмотрены физически симметричные структуры фильтров 4, 6, 

8 и 10-го порядков. При анализе упор делался на нахождении таких связей, ко-

торые создавали ли бы нули передачи на действительной и мнимой осях ком-

плексной плоскости. Установлено, что отрицательная связь между первым и 

последним резонаторами порождает одновременно пары нулей передачи на 

действительной и мнимой осях комплексной плоскости для структур 6-го и 10-

го порядков. Для структур с 4-мя и 8-ю резонаторами положительные связи 

между первым и последним резонаторами производят нули только на действи-

тельной оси комплексной плоскости, а отрицательные – только на мнимой оси. 

Для экспериментального подтверждения выводов исследования был спроекти-

рован и изготовлен гребенчатый фильтр 6-го порядка с центральной частотой 

2642,5 МГц, в котором была введена дополнительная отрицательная связь меж-

ду первым и последним резонаторами, реализована эллиптическая характери-

стика и уменьшены вариации группового времени задержки в полосе пропус-

кания.  

Ключевые слова: фильтр с несоседними связями, нули передачи, групповое 

время задержки. 

Abstract: Within the scope of an equivalent lumped circuit of a bandpass filter in the 

form of synchronously tuned cavities coupled by mutual inductances, we analytically 
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investigated transmission zeroes on the complex plane arising after introduction of 

some additional nonadjacent couplings between cavities. We considered physically 

symmetrical structures of filters with 4,6,8 and 10 cavities. In analysis we looked for 

the couplings producing transmission zeroes on the real and imaginary axes of the 

complex plane. It was established that a negative coupling between the first cavity 

and the last one simultaneously produces the pairs of transmission zeroes on the real 

and imaginary axes for the structures of the 6th and 10th orders. For the structures 

with 4 and 8 cavities the positive couplings between the first cavity and the last one 

produce zeroes only on the real axis of the complex plane, whereas the negative cou-

plings produce zeroes only on the imaginary axis. To confirm experimentally the ana-

lytical results we designed and manufactured a cavity filter of 6th order of combline 

type with central frequency 2642.5 MHz. In this filter we obtained the elliptic trans-

mission characteristic and the improved group delay time in the pass-band due to the 

introduction of an additional nonadjacent negative coupling between the first and last 

cavities. 

Key words: a bandpass filter with nonadjacent couplings, transmission zeroes, group 

delay time. 

 

1. Введение 

 Несоседние (некаскадные) связи резонаторов широко используются в со-

временных полосовых фильтрах, чему посвящены многочисленные публика-

ции, в частности [1-18]. Еще в пионерских работах [1-3] показана возможность 

благодаря введению несоседних связей создать нули коэффициента передачи и 

тем самым улучшить избирательность фильтра (получить фильтр с эллиптиче-

ской характеристикой). Нули передачи, возникающие при наличии в фильтре 

параллельных ветвей распространения сигнала, для которых разность фаз ко-

эффициентов передачи равна 180º, могут быть получены симметрично с обеих 

сторон полосы пропускания, только слева или справа от полосы пропускания и 

т.п. [4]. 

 Другим основанием для введения дополнительных несоседних связей ре-
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зонаторов является возможность уменьшить вариации группового времени за-

держки (ГВЗ) в полосе пропускания фильтра, т.е. возможность создания линей-

но-фазовых фильтров СВЧ. В работах [5-10] дано решение задачи реализации 

линейной фазовой характеристики, амплитудная характеристика реализуется 

без нулей передачи. 

 В дальнейших работах [11-14] рассматривалась задача получения в узко-

полосном фильтре как линейной фазовой характеристики, так и эллиптической 

характеристики. В [11] для решения этой проблемы предложено использовать 

для низкочастотного прототипа обобщенную форму чебышевской рациональ-

ной функции с заданным расположением нулей передачи на комплексной плос-

кости. В [12] представлен синтез фильтров с парой нулей передачи первого по-

рядка на мнимой оси комплексной плоскости, улучшающих избирательность, 

или с парой нулей передачи на действительной оси комплексной плоскости, 

дающих изменение фазовой характеристики. В [13] предложена асимметричная 

реализация полосового фильтра для улучшения одновременно избирательности 

и линейности фазы и даны примеры реализации так называемых каскадных 

квадруплетных фильтров с четным числом резонаторов от 8 до 14. В частности, 

каскадный квадруплетный фильтр 8-го порядка имеет прототип с одной парой 

нулей передачи на мнимой оси комплексной плоскости для обеспечения изби-

рательности, и с одной парой нулей на действительной оси комплексной плос-

кости для выравнивания ГВЗ. Строгий подход к проектированию полосовых 

фильтров с улучшенными ГВЗ и селективностью был представлен Пфитцен-

майером [14], который дал примеры разработки фильтров высокого порядка, 

имеющих 12 и 14 резонаторов. Он включил комплексные полюса в характери-

стическую функцию для создания дополнительных степеней свободы, позво-

ляющих реализовать или эллиптическую характеристику или линеаризацию 

фазы. В статьях [15-18] даны другие интересные примеры синтеза фильтров с 

улучшенной избирательностью и линейностью фазы.  

 Подводя итог обзору литературы можно сделать вывод, что вопрос ис-

пользования связей между несоседними резонаторами для получения нулей пе-
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редачи (эллиптической характеристики) проработан достаточно глубоко. Для 

линейно-фазовых фильтров существует подход Роудса [5-10], приводящий к 

схеме фильтра, сложенного пополам, с дополнительными связями между резо-

наторами в половинках вверху и внизу. Частный случай схемы Роудса - это 

четверка резонаторов (квадруплет), в которой дополнительно связаны первый и 

четвертый резонаторы [12,13]. Другой подход для линейно-фазовых фильтров 

исходил от характеристической функции [14] и приводил к цепи высокого по-

рядка (n=12 и 14), имеющей множество вариантов реализации, и для которой 

заранее неясно, какое минимальное количество некаскадных связей потребует-

ся ввести и какие они будут - емкостные или индуктивные. Однако известно, 

что фильтры с несколькими некаскадными связями достаточно трудно настраи-

вать, поэтому при практической реализации всегда целесообразно ограничи-

ваться случаем одной или двух некаскадных связей. Отметим, что в большей 

части практических приложений не требуются фильтры с порядками более 8-го.  

 Целью данной статьи было проведение систематизации ряда топологиче-

ских структур фильтров с дополнительными связями между резонаторами, по-

рождающими комплексные нули передачи, и выработка приемов для выравни-

вания фазы в фильтрах с небольшим числом резонаторов. В отличие от класси-

ческого метода теории фильтров, где сначала задается характеристическая 

функция, а затем находится топология фильтра, исследование исходило из то-

пологии с заданным числом связей между резонаторами (топология порождала 

характеристическую функцию). В рамках эквивалентной схемы в данной статье 

проведено аналитическое исследование нулей передачи на комплексной плос-

кости, возникающих после введения несоседних связей между резонаторами 

фильтра. Рассмотрены физически симметричные структуры фильтров 4, 6, 8 и 

10-го порядков, в которых введены связи между половинками фильтров. При 

анализе было найдено положение на комплексной плоскости нулей передачи 

для положительных и отрицательных дополнительных связей. Наиболее инте-

ресная ситуация для практики соответствует нулям передачи на мнимой оси 

комплексной плоскости (эллиптическая характеристика фильтра) и на действи-
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тельной оси комплексной плоскости (изменение ГВЗ). Установлено, что отри-

цательная связь между первым и последним резонаторами порождает одновре-

менно пары нулей передачи на действительной и мнимой осях комплексной 

плоскости для структур 6-го и 10-го порядков. Для структур с 4-мя и 8-ю резо-

наторами положительные связи между первым и последним резонаторами про-

изводят нули передачи только на действительной оси комплексной плоскости, а 

отрицательные – только на мнимой оси. В Приложении объяснено, почему ну-

ли коэффициента передачи прототипа на действительной оси комплексной 

плоскости приводят к уменьшению вариаций ГВЗ в полосе пропускания филь-

тра, создавая локальный экстремум (подъем) групповой задержки на централь-

ной частоте фильтра. 

 Для практических приложений наиболее интересным оказывается случай 

введения отрицательной некаскадной связи между первым и последним резона-

торами в фильтре 6-го порядка, на который, по сведениям автора статьи, до се-

го момента в литературе не обращалось внимания. Здесь единственная некас-

кадная связь может одновременно произвести две пары нулей передачи- пару 

нулей на мнимой оси и пару нулей на действительной оси комплексной плоско-

сти, т.е. улучшить одновременно избирательность фильтра и линейность фазы. 

В некоторых ситуациях такой фильтр с только одной некаскадной связью мо-

жет быть рассмотрен как оптимальное практическое техническое решение, в 

нем имеется минимальное усложнение схемы в сравнении с обычным чебы-

шевским фильтром. Для экспериментальной проверки был спроектирован, из-

готовлен и протестирован гребенчатый фильтр 6-го порядка с отрицательной 

некаскадной связью между первым и шестым резонаторами. Результаты испы-

таний подтвердили вывод о возможности одновременно улучшить избиратель-

ность и линейность фазы, используя одну дополнительную некаскадную связь.  

2. Анализ эквивалентной схемы полосового фильтра 

 Рассмотрим эквивалентную схему полосового фильтра в виде N  син-

хронно настроенных параллельных контуров (резонаторов) с индуктивностями 

L  и емкостями C , связанных между собой взаимными индуктивностями αβM . 
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Внешние связи с подводящими линиями обеспечиваются идеальными транс-

форматорами с трансформацией 1:n1 и n2:1, связанными с 1-м и N-м контурами, 

соответственно. Сопротивление нагрузки и источника примем одинаковыми и 

равными R . Данная эквивалентная схема широко использовалась при проекти-

ровании узкополосных фильтров, например, в [2,3,13,16,17]. Рассмотрим поло-

совой фильтр с центральной круговой частотой 0ω  и полосой ω∆ . Выберем 

ω∆
= R

L  и 
2
0ω

ω
⋅

∆=
R

C , тогда N×N нормированная матрица сопротивлений для ре-

активной цепи с взаимно - индуктивными связями имеет вид: 
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=Ẑ

321

32313

22312

11312

 ,   (1) 

где 







+⋅

∆
=

p

p
s 0

0

0 ω
ωω

ω
- комплексная частота низкочастотного прототипа (ариф-

метически равна сопротивлению контура, деленному на R ), p - комплексная 

частота полосового фильтра, RMk /0 αβαβ ω ⋅=  - нормированный импеданс связи 

для узкочастотной аппроксимации. Коэффициент передачи между источником 

и нагрузкой в рассматриваемой цепи равен  
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где αβY  - элемент нормированной матрицы проводимостей, рассчитываемой как 

обратная матрица для матрицы сопротивлений (1) 1ˆˆ −= ZY . Фильтры с дополни-

тельными несоседними связями имеют полином в числителе коэффициента пе-

редачи (2), который может быть записан для аналитического исследования. Ко-

эффициент передачи фильтра (2) пропорционален величине  

  )(ˆ~)(~)( 1121 smsYsS NN  ,      (3) 
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где )(ˆ 1 smN  есть минор для элемента )1,(N  матрицы сопротивлений Ẑ  (1) [19]. 

Таким образом, рассчитывая указанные миноры, можно вычислить требуемый 

полином числителя и определить его нули на комплексной плоскости. 

 В рамках данной эквивалентной схемы можно вводить дополнительные 

несоседние связи между резонаторами и фиксировать изменения амплитудной 

и фазовой характеристик фильтра, то есть к характеристической функции при-

ходить от топологии фильтра (в отличие от классического метода теории филь-

тров, где сначала задается характеристическая функция, а затем находится то-

пология фильтра). Целесообразно сначала синтезировать каскадную схему 

фильтра с чебышевской характеристикой, далее в цепь вводить дополнитель-

ные связи. Аналогичный подход был ранее использован Вензелем [11]. Расчеты 

показали, что подходящие несоседние связи, как правило, в 5-10 раз меньше по 

абсолютной величине каскадных связей, поэтому их введение не приводит к 

значительным изменениям в ширине полосы пропускания фильтра и пульсаци-

ях в полосе пропускания. Поэтому достаточно небольшой подстройки и опти-

мизации каскадных связей для достижения равнопульсирующих обратных по-

терь в полосе фильтра для финальной схемы с дополнительными связями.  

 

3. Нули коэффициента передачи и групповая задержка в низко-частотном 

прототипе 

 В этом разделе определены положения нулей коэффициента передачи 

прототипа и рассчитаны групповая задержка прототипа по формуле (13). Ана-

лиз ограничен несколькими физически- симметричными структурами полосно-

пропускающих фильтров четного порядка с электрически симметричными ха-

рактеристиками. При анализе полагалось, что все каскадные связи положитель-

ны, в то время как некаскадные связи могут быть положительны или отрица-

тельны. Положительные и отрицательные связи соответствуют соответственно 

положительным и отрицательным взаимным индуктивностям.  
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3.1. Фильтр с 4-мя резонаторами с 014 ≠k  

 Коэффициент передачи фильтра пропорционален минору )(ˆ 41 sm  

  )}({)(ˆ~)( 2
231434231214

2
4121 kkkkkksismsS −−⋅=  .    (4) 

Нули для )(ˆ 41 sm  рассчитываются элементарным образом: 

   2
23

14

342312
2,1 k

k

kkk
s −±=   .     (5) 

Формула (5) совпадает с формулой в статье [1]. Очевидно, что при 014 <k  нули 

расположены на мнимой оси комплексной s - плоскости, производя два нуля 

передачи на действительных частотах, в то время как при 014 >k  нули располо-

жены на действительной оси комплексной плоскости (при условии, что подко-

ренное выражение положительно). Эти ситуации хорошо исследованы и разо-

браны в [12]. На рис. 1 показаны групповая задержка и положение нулей для 

несоседних связей разных знаков.  

 

3.2. Фильтр с 6-ю резонаторами с 016 ≠k  

 Коэффициент передачи фильтра пропорционален минору )(ˆ 61 sm  

})({)(ˆ~)( 2
45

2
23165645342312

2
45

2
34

2
2316

2
16

4
6121 kkkkkkkkkkkksksismsS +++++⋅= .  (6) 

Нули )(ˆ 61 sm  находятся как решение биквадратного уравнения: 
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 .   (7) 

 



ЖУРНАЛ РАДИОЭЛЕКТРОНИКИ, N5, 2014 

9 
 

 

(а) 

 

1 

k   <0 

1 

14 

i i 
s= +i k   >0 14 

 

(б) 

Рис. 1. Характеристики полосового фильтра с 4-мя резонаторами с несоседней 

связью 14k : (а) структурная схема и групповая задержка, (б) нули коэффициента 

передачи 
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(а) 

 

1 1 

16 k   <0 

i i 
s= +i 16 k   >0 

 

(б) 

Рис. 2. Характеристики полосового фильтра с 6-ю резонаторами с несоседней 

связью 16k : (а) структурная схема и групповая задержка, (б) нули коэффициента 

передачи 
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Имеем дискриминант 0>D  для 016 <k , тогда 2
4,3,2,1s  есть действительные числа. 

Отсюда имеем пару нулей 2,1s  на мнимой оси комплексной s  - плоскости, про-

изводящих нули передачи фильтра на действительных частотах, и пару нулей 

4,3s  на действительной оси комплексной плоскости, изменяющих групповую за-

держку. Для 016 >k  (полагая, что несоседние связи значительно меньше каскад-

ных связей) имеем дискриминант 0<D , поэтому квадраты нулей 

16

2
45

2
34

2
23

2
4,3,2,1 2

)(
2

1

k

D
ikkks ±++−=  являются комплексными числами. В этом случае 

четыре нуля формируют квадруплет на комплексной s  - плоскости. На рис. 2 

показаны групповая задержка и расположение нулей для данного случая. Таким 

образом, отрицательная связь 16k  приводит к возникновению эллиптической ха-

рактеристики фильтра и локальному экстремуму ГВЗ на центральной частоте 

фильтра. Положительная связь 16k  не дает эллиптической характеристики, уве-

личивает вариации ГВЗ в полосе фильтра. 

 

3.3. Фильтр с 6-ю резонаторами с 016 ≠k  и 025 ≠k  

 Коэффициент передачи фильтра пропорционален минору )(ˆ 61 sm  

)]}([][

])([{)(ˆ~)(

342545231656341234254523

561225
2
25

2
45

2
34

2
2316

2
16

4
6121

kkkkkkkkkkkk

kkkkkkkksksismsS

−⋅+⋅−+
+−++++⋅=

 .   (8) 

Сравнивая (8) и (6), делаем вывод, что введение 25k  только модифицирует два 

коэффициента полинома. Степень полинома как в (6), так и в (8) определяется 

наличием связи 16k . Отсюда следует вывод, что 25k  есть дополнительный эле-

мент настройки для коэффициента передачи фильтра. С практической точки 

может оказаться удобно вводить 016 <k  и 025 >k . Связь 016 <k  даст два нуля пе-

редачи на мнимой оси комплексной плоскости и два нуля на действительной 

оси комплексной плоскости, как рассмотрено в предыдущем подразделе. Связь 

025 >k  может быть введена для подстройки положения указанных нулей. Такая 
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структура с двумя несоседними связями использовалась для проектирования 

фильтра с коаксиальными резонаторами в [15]. 

 

3.4. Фильтр с 8-ю резонаторами с 018 ≠k  

 Коэффициент передачи фильтра пропорционален минору )(ˆ 81 sm  

})]())([(

][{)(ˆ~)(

78675645342312
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2
45

2
34

2
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4
18

6
8121

kkkkkkkkkkkkkkkkkkks

kkkkkksksismsS

−++++++

++++++⋅=
.  (9) 

Нули )(ˆ 81 sm  могут быть рассчитаны с помощью формул Кардано как корни ку-

бического полиномиального уравнения или численно. Для сохранения места 

аналитические выражения для нулей не приводим. Анализ нулей показывает, 

что для 018 <k  имеется пара нулей на мнимой оси и квадруплет комплексных 

нулей (вне осей). Для 018 >k  имеется пара нулей на действительной оси и также 

квадруплет комплексных нулей. На рис. 3 демонстрируется групповая задержка 

и положение нулей для связей разных знаков.  

 

3.5. Фильтр с 8-ю резонаторами с 014 ≠k  и 058 ≠k  

 Коэффициент передачи фильтра пропорционален минору )(ˆ 81 sm  

)]([)]([)(ˆ~)( 2
675878675658

22
231434231214

2
458121 kkkkkkskkkkkkskismsS −−⋅−−⋅⋅−=  .(10) 

Возникающий фильтр называется каскадно-квадруплетным, для него коэффи-

циент передачи пропорционален произведению двух скобок, соответствующих 

цепям 4-го порядка. В зависимости от знака несоседней связи каждая скобка 

может дать или пару нулей на действительной оси комплексной s - плоскости 

или пару нулей на мнимой оси комплексной плоскости. Знаки несоседних свя-

зей могут быть выбраны независимо. Этот случай хорошо исследован в [13]. 

 



ЖУРНАЛ РАДИОЭЛЕКТРОНИКИ, N5, 2014 

13 
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1

1

k   <018

i i
s= +i k   >018

 

(б) 

Рис. 3. Характеристики полосового фильтра с 8-ю резонаторами с несоседней 

связью 18k : (а) структурная схема и групповая задержка, (б) нули коэффициента 

передачи 
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3.6. Фильтр с 10-ю резонаторами с 010,1 ≠k  

 Коэффициент передачи фильтра пропорционален минору )(ˆ 1,10 sm , кото-

рый является полиномом 8-го порядка. Аналитическое выражение для этого 

полинома слишком громоздко, поэтому приводятся только графические дан-

ные. Нули )(ˆ 1,10 sm  были рассчитаны численно. Для 010,1 <k  имеются пары нулей 

на действительной и мнимой осях комплексной плоскости и квадруплет ком-

плексных нулей. Наоборот, для 010,1 >k  имеются два квадруплета комплексных 

нулей. На рис. 4 показаны групповая задержка и положение нулей для различ-

ных знаков связей.  

Таким образом, отрицательная связь между первым и последним резона-

торами порождает пары нулей передачи на действительной и мнимой осях ком-

плексной плоскости для структур 6-го и 10-го порядка (следующая структура 

более высокого порядка с аналогичными свойствами имеет 14 резонаторов). 

Наоборот, чтобы произвести нули на действительной оси комплексной плоско-

сти для структур с 4-мя и 8-ю резонаторами требуются положительные несо-

седние связи, а на мнимой оси комплексной плоскости- отрицательные несо-

седние связи. Влияние нулей коэффициента передачи прототипа на действи-

тельной оси комплексной плоскости на ГВЗ поясняется в Приложении.  
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(а) 

 

1 1 

1,10 k     <0 

i i 
s= +i 1,10 k     >0 

 

(б) 

Рис. 4. Характеристики полосового фильтра с 10-ю резонаторами с несоседней 

связью 10,1k : (а) структурная схема и групповая задержка, (б) нули коэффициен-

та передачи 
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4. Численные и экспериментальные результаты для фильтра с 6-ю резона-

торами с 016 <k  

 Для практических приложений наиболее интересным является случай 

введения отрицательной некаскадной связи между первым и последним резона-

торами в фильтре 6-го порядка, где единственная некаскадная связь производит 

одновременно пару нулей на мнимой оси и пару нулей на действительной оси 

комплексной плоскости, что позволяет одновременно улучшить избиратель-

ность фильтра и линейность фазы. В таком фильтре имеется минимальное 

усложнение схемы по сравнению с обычным чебышевским фильтром.  

 Для экспериментальной проверки выводов исследования был спроекти-

рован, изготовлен и протестирован фильтр с 6-ю резонаторами с дополнитель-

ной некаскадной связью 016 <k , имеющий центральную частоту f0=2642,5 МГц. 

Технические требования для данного фильтра были следующими: рабочая по-

лоса частот 18 МГц, Ксв≤1,2, вносимые потери в рабочей полосе частот не бо-

лее 1,2 дБ, вариации ГВЗ в рабочей полосе частот не более 3 нс, ослабление не 

менее 10 дБ на частотах f0±20 МГц. Полоса фильтра была выбрана от 2628,5 

МГц до 2656,5 МГц (добавлено по 5 МГц с каждого края рабочего диапазона 

частот). Структура фильтра была симметричной и эквивалентная схема фильтра 

имела следующие параметры: R =50 Ом, L =284,21 нГн, C =1,28×10-2 пФ, 

nnn == 21 =1,22, == 5612 MM 3,14 нГн, == 4523 MM 2,04 нГн, =34M 2,01 нГн, =16M -

0,35 нГн. Нули коэффициента передачи НЧ-прототипа расположены в точках 

комплексной плоскости ±1,0423 и ±i1,5666. 

 Эквивалентная схема фильтра с идеальными трансформаторами на вхо-

де/выходе и взаимно-индуктивными связями контуров может быть преобразо-

вана в хорошо известную схему с частотно-независимыми К-инверторами со-

противлений [20]. При этом инверторы внешних связей равны nRK ⋅=01 , а ин-

верторы внутренних связей равны αβαβ ω MK ⋅= 0 . Переход от эквивалентной 

схемы фильтра с К-инверторами к фильтру с распределенной структурой про-

изводился по известной методике [20]. 
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 Для реализации был выбран фильтр с коаксиальными резонаторами гре-

бенчатого типа, в котором все настроечные винты для резонаторов находятся 

на одной стороне корпуса. Внутренняя конструкция гребенчатого фильтра по-

казана на рис. 5. Резонаторы имели поперечное сечение 30 мм × 30 мм и высо-

ты 18 мм. Круглые стержни для резонаторов (внутренние проводники коакси-

альных резонаторов) имели внешние диаметры ∅8,5 мм, высоты 13 мм и диа-

метры отверстий ∅7 мм. Для каскадных связей использовались индуктивные 

диафрагмы между резонаторами. Внешние связи для фильтра были реализова-

ны с помощью разъемов SMA (3,5 × 1,5 мм), которые соединены кондуктивно 

(посредством пайки) медным проводом Ø1 мм со стержнями 1-го и 6-го резона-

торов. Некаскадная связь 016 <k  (емкостная связь) была обеспечена с помощью 

короткого отрезка полужесткого коаксиального кабеля, уложенного в вырез 

внутренней стенки корпуса между резонаторами 1 и 6 (оплетка кабеля была 

припаяна к корпусу). Внутренние проводники кабеля были выпущены в виде 

зондов в эти резонаторы. Величина связи подстраивалась путем подрезки дли-

ны зондов. Знак связи (отрицательный) обеспечивался автоматически при та-

ком элементе связи. Настройка фильтра выполнялась с помощью настроечных 

винтов М5.  

 Теоретические результаты для эквивалентной схемы и результаты изме-

рения для гребенчатого фильтра показаны на рис. 6 и 7. Измеренные вариации 

ГВЗ в рабочей полосе частот составили не более 2,5 нс. Для сравнения, обыч-

ный чебышевский фильтр с 6-ю резонаторами с той же полосой пропускания и 

теми же обратными потерями в полосе пропускания имел бы вариации ГВЗ по-

рядка 6…7 нс. Измеренные вносимые потери в рабочей полосе частот состави-

ли менее 1 дБ для покрытых серебром частей фильтра, что соответствует доб-

ротностям резонаторов порядка 3500.  

 С помощью тепловой камеры проводились измерения температурных 

сдвигов полосы пропускания фильтра. Корпус фильтра был изготовлен из алю-

миния, стержни коаксиальных резонаторов были изготовлены из обычной ста-

ли, настроечные винты М5 были изготовлены из нержавеющей стали (выбор 
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материалов был сделан на основании заранее проведенного температурного 

расчета для резонансной частоты отдельного резонатора). Измеренный тепло-

вой сдвиг составил ∓0,3 МГц для ∆t=±50º C и гарантировал, что технические 

требования по избирательности и вариациям ГВЗ выполнены и в диапазоне 

температур от -30 до +70ºС.  

5. Выводы 

 Были исследованы структуры полосовых фильтров 4,6,8 и 10-го порядков 

с несоседними связями с целью исследования возникающих комплексных ну-

лей передачи. Было найдено, что в фильтрах с 6-ю и 10-ю резонаторами с до-

полнительной отрицательной связью между первым и последним резонаторами 

существует возможность одновременно получить эллиптическую характери-

стику и улучшить линейность фазы в полосе пропускания. Для практики 

наиболее интересен фильтр 6-го порядка. Экспериментальные результаты для 

гребенчатого фильтра 6-го порядка с дополнительной отрицательной связью 

подтвердили выводы аналитического исследования. Если на входе и выходе ба-

зисной структуры с 6-ю резонаторами, имеющей улучшенную линейность фа-

зы, подключить дополнительные резонаторы, то селективность фильтра может 

быть еще увеличена. 



ЖУРНАЛ РАДИОЭЛЕКТРОНИКИ, N5, 2014 

19 
 

 

 

Рис. 5. Внутренняя конструкция гребенчатого фильтра 
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(а) 

 

(б) 

Рис. 6. Теоретические результаты (эквивалентная схема) для фильтра с 6-ю ре-

зонаторами с 016 <k : (а) коэффициент передачи и обратные потери, (б) ГВЗ 
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(а) 

 

(б) 

Рис. 7. Экспериментальные результаты для гребенчатого фильтра с 6-ю резона-
торами с 016 <k : (а) коэффициент передачи и обратные потери, (б) ГВЗ 
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6. Приложение 

 Получим аналитическое выражение для ГВЗ фильтра и покажем, что нули 

коэффициента передачи прототипа на действительной оси комплексной плос-

кости создают локальный экстремум групповой задержки на центральной ча-

стоте фильтра, что приводит к уменьшению вариаций ГВЗ в полосе фильтра. 

 Для физически симметричной структуры полосового фильтра коэффици-

ент четного порядка передачи низкочастотного прототипа может быть пред-

ставлен в виде: 

    
)(

)(
)( 1

21 sH

sE
sS =      (11) 

где )(1 sE - четный полином, )(sH - полиномом Гурвица порядка N, Ω+= is σ  - 

нормированная комплексная частота прототипа. Тогда коэффициент передачи 

по мощности и безразмерное групповое время задержки для низкочастотного 

прототипа равны 
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)(arg
2

)( 21 Ω
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где )(arg 21 ΩiS  есть фаза коэффициента передачи (11). Эта фаза зависит только 

от полинома Гурвица в знаменателе (11), так как полином числителя является 

четной функцией. После ряда трансформаций может быть записано выражение 

для ГВЗ как функции полинома Гурвица )(sH : 
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Анализ (14) показывает, что полиномы числителя и знаменателя имеют поряд-

ки (2N-2) и 2N соответственно. Поскольку для фильтров с хорошим Ксв в поло-

се пропускания имеются небольшие пульсации коэффициента передачи 
2

21 )( ΩiS , то можно приближенно считать, что в полосе пропускания 

)()()( 2
1 Ω≈Ω−⋅Ω iEiHiH . Тогда можно приближенно представить dT  в полосе про-

пускания следующим образом: 
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Полином )(1 sE  имеет комплексные нули на комплексной плоскости переменной 

s . Поэтому на мнимой оси комплексной плоскости имеются соответствующие 

минимумы )(2
1 ΩiE . Следовательно, полином знаменателя в (15) производит ло-

кальные максимумы или подъемы для )(ΩdT  в окрестностях комплексных нулей 

коэффициента передачи. Если нули передачи находятся на действительной оси 

комплексной плоскости переменной s , то локальный максимум )(ΩdT  располо-

жен на центральной частоте фильтра.  
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