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Resumen

Los hiltros de microndas son componentes selectivos en frecuencia, imprescindibles para
la separacion de canales y el rechazo de sefales indeseadas en muchos sistemas de comuni-
caciones. Diversas aplicaciones con una creciente demanda, como sistemnas inalambricos o ca-
municaciones via satélite, requieren de estos dispositivos, que deben satisfacer unos requisitos
cada vez més exigentes para un mejor aprovechamienta del limitado espectro electromagnéti-
co disponible: miniaturizacién de circuitos, aumento de los niveles de integracion o reduccidén
de castes. Para el correcto funcionamiento de estos sistemas, los filtros requieren ciertas carac-
terisiticas eléctricas: bajas pérdidas de insercidn, elevadas pérdidas de retorno, abruptas pen-
dientes de selectividad o distintos tipos de funciones de transferencia. Estas caracteristicas se
pueden satisfacer con estructuras de filtrado basadas en resonadaores, y determinadaos acoplos
electromagnéticos entre ellos.

En este contexto, esta tesis propondrd nuevas estructuras pasivas de filtrado de microon-
das. La implementacidn fisica de estos dispositivos se realizara principalmente en tecnologia
impresa, lo cual permitira disefios sencillos, compactos ¥ de bajo coste. Para satisfacer los obje-
tivos comentados anteriormente e incrementar la selectividad, las estructuras propuestas pre-
sentardn ceros de transmisian finitos en la funcidn de transferencia del filtro. Ademas, los cir-
cuitos presentados se validaran mediante la fabricacion ¥ medida de filtros prototipo.

Se comenzard con una primera parte dedicada a la revisidn de técnicas de sintesis de la
matriz de acoplo, haciendo especial énfasis en la sintesis de la matriz N + 2, que permite cal-
cular de forma directa la matriz de acoplo de una red transversal. La representacion de filtros
de microondas en forma matricial presenta varias ventajas para su posterior implementaciin
practica, puesta que incluye algunas de las propiedades fisicas reales de los elementos del filtra,
¥ permite la posibilidad de realizar ciertas operaciones de forma sencilla {comao la reconfigu-
racidn de la topologia del filtra).

La segunda parte de la tesis adquiere un punto de vista mas aplicado, centrandonse en la
implementacion practica de dispositivas a partir del modela matricial obtenido de las especi-
ficaciones. Se comenzard con topologias transversales sencillas de segundo orden, que permi-
tirdn la implementacion compacta de filtros paso banda de alta selectividad gracias a la pres-



encia de un cero de transmisidn en frecuencias finitas. Dicho cero de transmisidn se producira
debido a la interferencia destructiva de sefiales que tiene lugar al proveerse mds de un camino
principal a la sefial entre los puertos de entrada y salida. Mas adelante se desarrollardn estruc-
turas mas complejas, modificando la estructura mediante la introduccidn de un acoplo directo
adicional entre la fuente v la carga. El esquema de acoplo se denomina deublet modificado,
¥ permitird la implementacion de funciones de transferencia fully — canonical, ¥ por tanto, la
implementacian de filtros de segundo orden con dos ceros de transmisidn en frecuencias finitas
especificadas por el disenador. La flexibilidad de esta topologfa se mostrara con implementa-
clones practicas de filtros con distintas funciones de transferencia, analizadas con la teorfa de
la matriz de acoplo para redes transversales.

Para la implementacidn practica de los filtros se recurrird a distintos tipos de resonad ores,
seglin el signo v la magnitud de cada caso conereto: resonadores de media longitud de onda,
resonadores sobredimensionados de lazo abierto o tipo meandro; o incluso stibs en A /4 cor-
tocireuitados a masa. Asimismao, se propondrd un algoritmao de disefio de filtros transversales,
basado en aislar cada resonador de la estructura y disefarlo de forma independiente. Para ello
se estableceran relaciones entre los distintos elementos de la matriz de acoplo, los pardmetros
geométricos de las estructuras y su correspondiente respuesta eléctrica. Este paso depende de
la tecnologia de fabricacidn vy se detallard para la tecnologia microstrip. Se mostrard como con
la utilizacian del algoritmo de disefio propuesto, la estructura final resultante presenta una res-
puesta eléctrica que pricticamente cumplird las especificaciones, evitand o de este modo el uso
de complejos algaoritmos de optimizacién que pueden presentar un elevado tlempo de cém-
puto, ¥ cuya convergencia a la solucidn deseada no estd completamente garantizada.

Par otra parte, para mostrar la flexibilidad de las estructuras propuestas, se implementarin
filtros con distintas tipos de funciones de transferencia: respuestas paso banda, banda recha-
zada, filtros con ecualizacion de fase e incluso respuestas multibanda. Asimismo, se aplicara
tanto la teorfa de los filtros transversales como el algoritmo de disefio a la novedosa tecnologia
hibrida guiaonda-circuito impreso para mostrar la validez de las estructuras propuestas en
tecnologfas distintas a la microstrip.

Por altimo, se presentaran nuevos filtros de tercer orden en tecnologia microstrip. Se
mostrardn tanto topologfas transversales multicapa que combinardn por primera vez acaplos
laterales y verticales, como esquemas de acoplo alternativos uniplanares que requerirdn aco-
plos entre resonadores. Las estructuras propuestas seran capaces de generar dos y hasta tres
ceros de transmisidn finitos, cuya localizacion podrd implementarse con gran flexibilidad y
precisian, la que también podra dar lugar a distintos tipos de funciones de transferencia.




Abstract

Microwave filters are frequency selective compaonents, essential for channel selection and
to avoid undesired signals in many communication systems. Several applications with an in-
creasing demand, such as wireless systems o satellite communications, require these devices,
that must satisfy an even more stringent requirements for a better use of the limited available
electromagnetic spectrum: size reduction, mass-producible or cost reduction. For the correct
operation of these systems, filters require certain electric characteristics: low insertion losses,
high return losses, sharp slope selectivity or several specific types of transfer functions. These
characteristics can be satisfied by using filtering structures based on resonators, and certain
electromagnetic couplings between them.

In this context, this PhD Thesis presents novel micrawave passive filtering structures. The
physical implementation of these devices will be carried out mainly in printed technology,
allowing simple, compact and low cost designs. To satisfy the previously commented abjectives
and to increase the selectivity, the proposed structures will include finite transmission zeros in
the insertion loss response of the filter. Besides, filter protatypes will be manufactured and
tested to validate the proposed circuits.

First, the coupling matrix synthesis method will be revised |, including the N + 2 coupling
matrix technigque, that allows to directly synthesize the coupling matrix of a transversal net-
woark. The use of matrix form for microwave filters presents several advantages for its practical
implementation: includes some real physical properties of the filter elements, and allows the
possibility of making certain operations in a simple way (such as changing the filter topology).

The second part of this FhD Thesis becomes more practical, and deals with the physical
implementation of the circuits from the coupling matrix. First, simple transversal topologies
of second order will be implemented in a compact circuit, showing a high selectivity transfer
tunction due to the presence of a transmission zero at finite frequencies. By providing more
than ane main path to the signal between the source and the load, a destructive interference at
the output part occurs, providing the sought for transmission zero. Then, more complex struc-
tures will be developed, by adding a new direct coupling between the source and the load.



The resulting coupling scheme is known as the Modified-Doublet, and it will allow the imple-
mentation of fully-canonical transfer functions, i. e., second arder filters with two transmission
zeros at finite frequencies specified by the designer. Practical filters with different frequency
responses will be designed and tested to show the flexibility of the maodified-doublet, related
to the coupling matrix theary for transversal netwarks.

Several types of resonators will be used for the practical implementation of the filters:
half-wavelength resonators, oversized open loop or meander type resonators, o even quatter
wavelength stubs short-circuited to ground. Also, a design algorithm for transversal filters is
proposed. It is based on isolating each resonator of the structure, and then designing each of
then independently. To do this, the relationships between the elements of the coupling matrix,
the physical parameters of the structure, and its corresponding electrical response will be es-
tablished. This step depends an the technology and will be detailed anly for the microstrip
technology. It will be shown how the final obtained structure will present a frequency response
very closed to that specified, avolding in this way the use of complex optimization algorithms,
that would require high computational time. This is more important, since the great majori-
ty of these optimization algorithms even can not guarantee their convergence to the desired
solution.

On the other hand, to show the flexibility of the proposed structures, filters with differ-
ent transfer functions will be implemented, namely: bandpass responses, stop-band responses,
phase equalization filters or even multi-band responses. The design algorithm for transversal
filters will also be applied to a novel hybrid waveguide-microstrip technology, showing the
validity of the proposed algorithm for different technologies.

Finally, third order filters will be proposed in printed technology. Multilayer transversal
topologies will be shown, combining for the first time proximity and broadside couplings. Be-
sides, alternative third order and uniplanar coupling schemes will be proposed, where the
broadside coupling will be replaced with coupling between internal resonators. The proposed
structures will show twa or even three finite transmission zeros, lacated at flexible and precise
trequencies. The combination of the proposed novel topologies will allow a simple implemen-
tation of different transfer functions.
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Capitulo

Introduccidon

1.1. Visién general

La ingenierfa moderna de microondas es un campo extraordinariamente dindmico y exci-
tante, debido principalmente a los recientes avances en la tecnologfa electrdnica de dispositivos
v a la explosidn en la demanda de capacidad de los modernos sistemas de comunicaciones. An-
teriormente, la teenologfa de microondas era un dominio casi exclusivamente de la industria
de defensa. El reciente incremento en la demanda de servicios de comunicaciones de 1a so-
ciedad civil, comao telefonfa madvil, comunicaciones via satélite o difusion de video entre otros,
ha transformado este campo en un mercado comercial.

Como resultado de la diversidad de aplicaciones ¥ universalizacidn de los productos de
microondas encantramos, por un lado, la necesidad de un aprovechamiento mis eficiente del
limitado espectro electromagrnético disponible, ¥ por otro lado, los avances y reduccidn de
costes en los procesos de fabricacion de estos componentes. Entre los dispositivos necesarios
para cumplir con los nuevos y mas exigentes requisitos de los modernos sistemas de comuni-
caclones se encuentran los filtros de microondas, que serdn imprescindibles en aspectos rela-
cionados con la seleccidn de canales v la separacion de sefales entre distintas aplicaciones. La
tendencia actual en la tecnologia de microondas se dirige a la miniaturizacidn de circuitos, au-
mentar los niveles de integracidn, operacién multibanda y reduccidn de costes, ambitos todos
estos, en los que en mayor o menor medida el trabajo propuesto espera realizar aportaciones.

Por tanto, el diseno de filtros es uno de los campos de mayaor actividad e interés dentro
de la ingenierfa de microondas. Debido a esto, en el pasado se ha desarrollado una intensa
actividad que ha producido un elevado niimera de contribuciones cientificas dedicada al dis-
efio y analisis de filtros de microondas. Entre ellos se pueden encontrar interesantes aporta-
ciones sobre diferentes topologfas, utilizando distintas tecnologias, que permiten la sintesis de
muchisimas funciones de transferencia, ttiles en muchas aplicaciones de ingenierfa. Una re-
visidn histérica muy interesante sobre las principales técnicas usadas tradicionalmente para
el diseno de filtros de microondas, puede encontrarse en [Levy and Cohn, 1984], v la mas re-
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ciente [Levy et al., 2002]. Desde una perspectiva mis prictica y centrada en las aplicaciones,
[Hunter et al., 2002] trata sobre el desarrallo tecnalégico que han experimentado los filtros de
microondas. Dicho trabajo hace una revision sobre la tecnologia de filtros de microondas de-
sarrollada en el pasado reciente, y aplicada a campos tan diferentes como son las aplicaciones
militares, en satélites de comunicaciones, y en sistemas celulares. Ademas, otra referencia que
incorpora téenicas de diseno de dispositivos desde una perspectiva actual, puede encontrarse
en [Hong and Lancaster, 2001 ].

Entre las tecnologias disponibles para la implementacian de hltros de microondas, los fil-
tros de guiaonda son los mas tradicionales por su interés desde un punto de vista prictica:
simplicidad de caracterizacidn y facilidad de fabricacién . Otra tecnologia comun para el de-
sarrollo de componentes de microondas es la microstrip [Matthaei et al., 1950], [Hunter, 2001].
Comparandaobrevemente ambas tecnologfas, la guiaonda tiene mayor factor de calidad, admite
mayores niveles de potencia y presenta mayor inmunidad al ruido. Sinembargo, la tecnologia
microstrip presenta ventajas en coste, permite dispositivos mas ligeros y compactos, y ademds
admite la integracion directa con dispositivos de estado sélido [Chang and Hsu, 2002]. Por es-
tas motivos, serd la tecnologia principalmente empleada en los disefios practicos de la presente
tesis,

Can respecto a las posibles topologfas ¥ funciones de transferencia de filtros, las aplica-
ciones actuales requieren cada vez mayor selectividad, que permitan mejorar el rechazo de
sefiales interferentes y la separacién de canales adyacentes [Williams, 1970], lo que es extensi-
ble también a filtros en tecnologfa microstrip [Hong et al., 2000], [Liao and Chang, 2007]. Estas
caracteristicas se pueden conseguir mediante la insercitn de ceros de transmision finitos en la
funcian de transferencia de filtros paso banda [Kurzok, 1966a], [Chambers and Rhodes, 1981],
[Yu and Chang, 1998]. 5in embargo, en algunas aplicaciones de los sistemas de comunicaciones,
otra pardmetro importante es el retardo de grupo del filtra. Las respuestas presentadas en los
trabajos anteriores, de caracter pseudo-eliptico, suelen presentar variaciones muy grandes del
retardo de grupa, siendo inapropiadas para ciertas aplicaciones. Para resolver este problema,
algunos autores han utilizad o ecualizadores externos que permitian reducir el retardo de grupo
total del sistema [Lee et al., 2003]. Otras alternativas (itiles consisten en el uso de técnicas de
disefio para ecualizacion de fase [Cameron and Rhodes, 1981].

En la literatura pueden encontrarse varios trabajos previos que han tratado de in-
crementar la selectividad de filtros paso banda en tecnologfa planar. Por ejemplo, en
[Hong and Lancaster, 2000] se presenta un filtro compuesto por resonadores impresas de la-
za abierto. En dicho disefio, los ceros de transmisidn a frecuencias finitas se implementan in-
troduciendo los clasicos acoplos cruzados entre resonadores no adyacentes. Este trabajo, esta
basado en otros previos, donde resonadores de lazo abierto se combinan con acoplos cruzados
entre resonadores no adyacentes para implementar funciones de transferencia cuasi-elipticas
[Hong and Lancaster, 1996], [Yu and Chang, 1998]. Un trabajo mas reciente, también basado en
resonadores de tipo microstrip de lazo abierto, puede encontrarse en [Hong et al., 2007]. Otro
gjemplo interesante de un filtro impreso que usa acoplos laterales cruzados en resonadores de
tipo hairpin puede verse en [Hong and Lancaster, 1998]. En este trabajo los resonadaores hairpin
se distribuyen en una estructura matricial con el fin de introducir acoplos cruzados, v poder
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implementar de esta manera funciones de transferencia elipticas.

Ademids del uso de acoplos cruzados laterales, como muestran los trabajos anteriores para
implementar ceros de transmisién finitos, también se han desarrollado en el pasadao estruc-
turas alternativas basadas en introducir acoplos verticales {o acoplos broadside} entre reso-
nadores. Un gjemplo muy interesante puede encontrarse en [Yang and Chang, 1999], donde
se obtiene una funcidn de transferencia eliptica acoplando dos resonadores verticalmente a
travéds de una ranura ablerta en el plano de masa comin. La estructura global puede de-
cirse que es multicapa, formada por capas de tipo microstrip. Otro eemplo interesante se
encuentra en [Melcon and Mosig, 1999], donde se presenta un filtro de tercer orden con un
cero de transmisidn debido a un acoplo cruzado vertical entre el primer ¥ el tercer resa-
nador. Una técnica totalmente diferente se utilizd en [Amari et al, 2001] para generar res-
puestas elipticas a partir de stubs en cuarto de onda. También en [Zhu and Menzel, 2003] se
consiguleron respuestas elipticas utilizando resonadores impresos de media longitud de on-
da, anadiendo elementos stub — tapped. Otro disefo que implementa acaplos cruzados en-
tre resonadores microstrip en A/4 puede encontrarse en [Chenetal, 2003]. Por otro lada,
la biisqueda de topologfas de acoplo alternativas, también ha llevado a la adopcion de es-
tructuras en linea, utilizando el concepto de nodos no resonantes (NRN o non resonating
node} [Amari and Rosenberg, 2004c], [Amari and Macchiarella, 2005]. Finalmente, se han pre-
sentado interesantes aportaciones basadas en el uso de metamateriales v topologfas en linea
[Bonache et al,, 2006], que han aportando ventajas en tamafo vy la posiblidad de obtencion de
grandes anchos de banda [Garcfa et al., 2006], [Gil et al., 2007].

Recientemente se ha propuesto una técnica alternativa para la generacion de ceros
de transmision finitos [Rosenberg and Amari, 2002a], que ha producido interesantes aporta-
ciones basadas en el acoplo multiple de los puertos de entrada/salida a los resonadores
internos de la estructura. Estas topologfas presentan determinadas ventajas sobre esque-
mas de acoplo mas tradicionales, como los disefios en linea [Rosenberg and Amari, 20(2b],
o topologias con acoplos cruzados [Cameron et al., 2002], [Amari, 2009]. Como caso particu-
lar de estas topologias se encuentran las redes transversales. Dichas redes permiten sinte-
tizar respuestas con un nimero maximo de ceros de transmisién igual al orden del filtro
[Amari and Bornemann, 2000]. Ademds, cuando el orden es bajo, permiten estructuras com-
pactas para su implementacién debido a su topologfa de acoplos. En el lado de las desven-
tajas de los hltros transversales, se puede mencionar su mayor sensibilidad a las tolerancias
de fabricacion [Amari and Rosenberg, 2003a], ¥ la dificultad practica de acoplar un puerto
de la red a varios resonadores cuando su nimero es mayar de dos. Por estas razones las
implementaciones practicas son bastante escasas y se limitan a estructuras de bajo orden,
encontrandose algunos ejemplos en tecnologfa planar [Rebenaque et al, 2004a] v guiaonda
[Amari and Rosenberg, 2005].

La gran popularidad de los filtros transversales en los dltimos afos, también hay que
atribuirla al desarrollo de una téenica de sintesis exacta, publicada en [Cameron, 2003]. Dicha
técnica presenta ademas mavyor facilidad de implementacian que la tradicional téenica de sin-
tesis basada en resonadores acoplados, desarrollada originalmente para estructuras simétric-
as en [Rhodes, 1970], [Atia and Williams, 1972], [Atia et al.,, 1974], [Rhodes and Alseyab, 1980],
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[Cameron, 1982b], [Cameron, 1982a], v generalizada mas tarde para estructuras arbitrarias no
simétricas en [Cameron, 1999]. Un compendio actual y completo sobre filtros de microondas,
técnicas de sintesis de funciones de transferencia para distintas topologfas v tecnologias, se
puede encontrar en [Cameran et al., 2007a].

De lo expuesto anteriormente, se deduce facilmente que el disefio de dispositivas de mi-
croondas requiere de dos etapas fundamentales. En primer lugar hay que escoger el tipo de fun-
cidn de transferencia v el orden del filtro para satisfacer una serie de requerimientos concretos:
frecuencias de paso, niveles de rechazo, posicidn de los ceros de transmisidn ... A través de es-
tos datos que constituyen las especificaciones, v utilizando las técnicas de sintesis disponibles,
se abtiene una respuesta eléctrica que cumpla las especificaciones indicadas, cuyas caracteris-
ticas serdn:

= Orden o nimero de resonadores que forman la red.
m Frecuencias de resonancia de los resonadores.

m Disposicion y magnitud de los acoplos entre pares de resonadores y con los puertos de
las red.

La segunda etapa consiste en la implementacién préctica del dispasitiva. A diferencia de
la sintesis, se trata de un proceso que depende de la tecnologia que se va a emplear en la
tabricacidn, y consiste en encontrar los pardmetros fisicos o dimensiones de la estructura a
canstruir para obtener la respuesta especificada.

En esta tesis se pretende hacer uso de técnicas actuales de sintesis de filtros de microon-
das [Cameron et al., 2007a], v a partir de los datos que dichas técnicas proporcionen, apaortar
nuevas implementaciones précticas en una tecnologfa de bajo coste y compacta. De este modo
se propondrin estructuras concretas y validadas que cumplan los estrictos requisitos de los
nuevos sistemas de comunicaciones.

1.2. Objetivos de la tesis

La presente tesis tiene como principal objetivo el desarrollo de nuevas implementaciones
de filtros pasivos de microondas, con especial énfasis en los procesos de sintesis, diseno y
principalmente en implementaciones practicas en tecnologfa planar, aungue también se abar-
cardn disefios multicapa o la novedosa tecnologfa hibrida guiaonda-microstrip. Para pader de-
maostrar la utilidad de los disefios presentados, se fabricardn y mediran filtros prototipo de var-
ios ejemplos de disefo, que permitirdn validar las estructuras para aplicaciones de microondas.
Los nuevos circuitos propuestos deberdn presentar caracteristicas como fabricacion sencilla v
poca costosa, tamafo compacto, reconfiguracidn sencilla para permitir la sintesis de diversas
tipos de respuestas v ampliarse hacia la operacidn multibanda, de creciente interés en los l-
timos afos [Macchiarella and Tamiazzo, 2005), [Lunot et al., 20{8]. Estas caracteristicas son co-
munes a las principales aplicaciones de la ingenierfa de microondas, como pueden ser disposi-
tivos para comunicaciones inaldmbricas o comunicaciones espaciales [Lenoir et al., 2006].
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La estructura bésica a partir de la cual se propondran las nuevas estructuras de filtrado de
micraondas, sebasaen filtros transversales formados por conjuntos de resonadores de distintas
longitudes. Una red transversal presenta las siguientes caracteristicas:

= No hay acoplos directos entre resonadores.
w (ada puerto de entrada/salida esta acoplado directamente a todos los resonadores.

m Es posible también la existencia de acoplos directos entre los puertos terminales.

La sintesis de este tipo de redes se puede obtener de forma directa [Cameron, 2003]. El casa
mas sencillo de red transversal serfa una estructura de orden 2, formada por dos resonadores.
Para implementar un cera de transmisidon préximo a la banda de paso del filtro y aumentar la
selectividad, uno de los resonadares operard en una resonancia par a la frecuencia central del
filtro, mientras que el otro lo hard en una resonancia impar, también a la frecuencia central del
filtro. La sefal de entrada se acaplard simultdneamente a ambos resonadores, que presentarin
una configuracidn en paralelo, ¥ recorrerd caminos distintos en cada resonador. Cuando las
sefiales que han recorrido dichos caminos diferentes, confluyan en el puerto de salida, lo harin
con una diferencia de fase de 180F, motivada por la diferencia de longitud en los caminos, a
una determinada frecuencia, implementando el cera de transmisidn buscado en la respuesta
del filtro [Rosenberg and Amari, 2002a].

Para la primera implementacidn de este tipo de estructuras, se utilizaran resonadores mi-
crastrip en lazo ablerto, de distinta longitud. Una vez validada la nueva estructura propuesta,
se propondrd un continuo desarrollo de la misma, con el objetivo de introducir mejoras en la
funcian de transferencia v /o estructuras de tamafio mds compactas:

m Nuevas topologias para los resonadores que permitan disefios méds compactos, mejores
caracteristicas de acoplo ¥y mayor flexibilidad para implementar la magnitud y signo de
los acoplos requeridos.

s Posibilidad de incluir un acoplo adicional entre los puertas de entrada y salida para la
implementacidn de respuestas tipa fully — canonical.

s Obtencion de distintos tipos de respuesta adaptados a distintas aplicaciones [ Amari2003]:
paso banda, banda rechazada, ecualizacidn de fase, o incluso operacidn multibanda.

m Introduccidn de esquemas de acoplo alternativos para conseguir estructuras de mayar
orden [Amari and Rosenberg, 2004b], [Amari and Rosenberg, 20{4a ],

» Adaptacidn de las téenicas de sintesis para poder considerar topologfas alternativas y sin-
tetizar distintos tipos de funciones de transferencia [Amari et al., 2002], [Cameron, 20{3],
[Maokhtaari et al., 2006].

w Validacidn de las estructuras propuestas mediante la fabricacidn de prototipos en difer-
entes tecnologias: planar, multicapa e hibrida guiaonda-microstrip.
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1.3. Estructura de la tesis

En esta seccidn se desarrolla brevemente el contenido de los diferentes capitulos que for-
man la presente tesis.

Capitulo 2 Este capitulo revisa la téenica de la matriz de acoplo NxN y su aplicacién a la sin-
tesis de funciones de transferencia de filtros paso banda compuestos por un canjunta de
resonad ores interacopladas, incluyendo los distintos pasos de la téenica y diversos ejem-
plos de uso. Se trata de una técnica que permite sintetizar directamente redes de dos
puertas, con funciones de filtrado tipo Chebyshev generalizado y con ntimero variable
v preestablecido de ceras de transmision en frecuencias finitas, siendo su ndmero max-
ima de N — 2, donde N es el orden del filtro. También se explicardn las ventajas de la
representacidn de los filtras de microondas en forma matricial.

Los pasos necesarios que comprende esta técenica de sintesis se pueden resumir en:
establecimiento de especificaciones, descripcion de la téenica recursiva para la obtencidn
de los polinomios que forman la funciones de transferencia y de reflexidn, identificacién
con los parametros fisicos del circuito a modelar, obtencidn de la matriz de acoplo v, par
altima, representacion de la respuesta en frecuencia a partir de la matriz sintetizada. Los
conceptos tratatos serviran de base para la técnica de sintesis que se utilizard para los
distintos disefios que se proponen a lo largo de la tesis, y que se detalla en el siguiente
capitula.

Capitulo 3 Este capftulo describe la técnica de sintesis de la matriz de acoplo N + 2 para
topologias transversales [Cameron, 2003], que puede verse comao una extensidn de la ma-
triz de acoplo NxN, puesto que a las caracteristicas de ésta, aporta nuevas ventajas: in-
cluye la posibilidad de representar configuraciones con miultiples acoplos entre los nodos
terminales ¥ los resonadores internos del filtro, resulta mas sencilla de implementar, per-
mite respuestas tipo banda rechazada, asi como la capacidad de presentar respuestas con
un nimero méaxima de ceros de transmisian igual al orden del filtra, con lo que permite
sintetizar funciones tipa fully — canonical. Esta técnica sintetiza de forma directa la ma-
triz de acoplo de una red transversal paso banda, por lo resulta extremadamente 1til en
los distintos disenos que se proponen a lo largo de la tesis. Ademas, también se revisara
el concepto de transformaciones similares, ¥ su aplicacidn para reconfigurar la topologia
de la matriz de acoplo obtenida en otra matriz mas conveniente, pero que proporcione
idéntica respuesta eléctrica, lo cual puede ser muy (til para eliminar acoplos indeseados
y asi facilitar la implementacidn préctica de clertos prototipos.

Capitulo 4 A partir de éste capitulo la tesis adquiere un punto de vista més aplicado, centrdn-
dose en implementacidn practica de dispositivos. La sintesis de redes proporciona un
modelo matricial a partir de unas especificaciones dadas. El siguiente paso en el disefio
de filtras, serd la transformacion de los elementos de la matriz de acoplo en elementos
fisicaos que implementen la funcidn de transferencia especificada. En este capitulo se pro-
pondrd una configuracion transversal sencilla de segundo orden, a partir de la cual se
implementara un filtro paso banda de alta selectividad gracias a la presencia de un cero
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de transmisian. Dicho cero de transmisidn se producira gracias a la interferencia destruc-
tiva de sefiales que tiene lugar al proveerse mas de un camino principal a la sefial entre
los puertos de entrada y salida. La implementacion practica se llevara a cabo por primera
vez en tecnologia microstrip, v estara formada por pares de resonadores de lazo abier-
to operando a distintas resonancias v situados en configuracidn paralelo. Asimismao, se
estudiardn las propiedades de la estructura, como son la relacién entre la respuesta en
frecuencia ¥ los pardmetros fisicos de la estructura, la propiedad de desplazamiento de
ceros 0 la generacion de respuestas de mayar arden.

Capitulo 5 El siguiente paso de la tesis, serd profundizar en el desarrollo de estas novedosas
estructuras de filtrado en tecnologfa microstrip para aplicaciones de alta selectividad.
Para ello se proponen en este capitulo nuevas topologias de resonadares, que mantengan
las caracterfsticas de los resonadores de lazo abierto, ¥ que ademds presenten ventajas
adicionales en tamano y ancho de banda. Ctro aspecto destacable de este capftulo, es la
propuesta de un algoritmo para el disefio de filtras transversales, basadoen aislar cada re-
sonador de la estructura y disefarlo de forma independiente. Por un lado, se establecera
una relacidn entre los elementos de la matriz de acoplo y las caracteristicas frecuenciales
del filtra final. Por otro lado, se identificara la influencia de los principales pardmetros
geométricas de la estructura en las caracterfsticas de la banda de paso del filtra, asf co-
mo en su sintonizacidn en frecuencia. A continuacidn, ¥ gracias al uso de un software
comercial de onda completa, se podrin relacionar dichos pardmetros geomsétricos con los
elementos del modela matricial, de modo que el praceso de disenio de filtros se realice de
forma rdpida v sistematica. Este proceso es de una importancia clave para la posterior im-
plementacidn fisica del filtro, y se debe realizar segtin las caracteristicas propias de cada
aplicacidn practica v de la tecnologia especificada para la fabricacion. Entre las posibles
tecnologias disponibles, se escogerd v se detallara tinicamente el procesa de disefio para
filtros micrastrip.

Capitulo 6 En este capitulo se modificara la topologia de segundo orden empleada hasta el
momenta en los circuitos implementados. En conereto, se introducird una modificacidn
en dicha estructura para permitir un acoplo directo adicional entre la fuente v la carga, de
modo que se permita la sintesis de funciones de filtrado fully — canonical, y por tanto, la
implementacidn de filtros de segundo orden con dos ceros de transmision en frecuencias
finitas. Se demostrard gracias a la versatilidad del esquema propuesto, y dependiendo
del signo de este nuevao acoplo, gque se pueden obtener respuestas duales paso banda o
banda rechazada. Asimismao, se analizardn las distintas posibilidades de situar los ceros
de transmisidn en el plano real o en el plano complejo como pares conjugados. Todas
estas caracterfsticas se relacionardn con los términos de la matriz de acoplo que los mod-
ela, y se validardn con distintas implementaciones pricticas. For tiltimo, para extender la
validez del algoritmo de disefo de filtros transversales propuesta, v comprobar su util-
idad independientemente de la tecnologia final de fabricacion, se propondra el disefio e
implementacién de un filtra de segundo orden fully — canonical en tecnologia hibrida

guiaonda—micmstrip.

Capitulo 7 En este capitulo se propondrdn nuevos filtros de tercer orden en tecnologia mi-
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crostrip y multicapa, con distintos esquemas de acoplo y diferentes tipos de respuesta en
frecuencia: respuestas pseudo-elipticas, respuestas con doble banda de paso o filtros con
ecualizacidn de fase. Por primera vez se mostrara la implementacidn de una estructura
transversal de tercer orden con resonadores impresos, combinando los ampliamente us-
ados acoplos laterales con un nuevo acoplo vertical. Ademds, se propondran esquemas
de acaplo alternativos a la topologia transversal, que incorporan acoplos entre resonado-
res, hasta este momento inéditos en la tesis. Un dltimo aspecto destacable de este capi-
tulo, es que en varios de los ejemplos propuestos el método de sintesis de la matriz de
acoplo revisado en el Capitulo 3 no proporciona directamente la matriz de acoplo de la
estructura a implementar. Para conseguir calcular la matriz de acoplo buscada, se han
realizado modificaciones a partir de la matriz proporcionada por la téenica de sintesis,
gue pueden consistir en: modificaciones que permitan el uso de funciones de transferen-
cia multibanda, aplicacidn de rotaciones sobre la matriz transversal abtenida, o el uso de
sencillos algoritmos de optimizacidn sobre los elementos de la matriz de acoplo. Las dis-
tfintas topologfas v ejemplos de filtros disefiados se validardn con la fabricacitn y medidas
de filtros prototipo en tecnologfa microstrip.

Capitulo 8 En el altimo capitulo de la tesis se recopilan las principales conclusiones a las que
se ha llegado tras la realizacion de ésta. Asimisma, se citan una serie de lineas futuras de
investigacidn sobre las que se llevard a cabo principalmente el trabajo postdoctoral.

Apéndice A Este apéndice realiza una breve descripcidn de algunas de las topologfas mas
usuales de filtros de microondas con resonadores, incorporando aquellas que se utilizaran
a lo largo de la tesis, asf como sus principales caracteristicas v las posibles respuestas en
frecuencia que se pueden abtener.

Apéndice B En este apéndice se demuestra que para asegurar que la matriz de scattering de
una red satisfaga las condiciones de unitariedad, se deben cumplir una serie de requisi-
tos. Ademds de cumplir la conacida ley de conservacidn de la energfa; las condiciones
de unitariedad también implican la ortogonalidad de la funciones de transferencia v de
reflexidn, lo cual se debe asegurar para el correcto caleulo de la matriz de acoplo.

Apéndice C En este apéndice se citan las distintas publicaciones a las que ha dado lugar la
presente tesis, tanto en revistas como en congresos naciona les e internacionales.

1.4. Contribuciones originales de la tesis

Enla presente seccitn se describen las principales contribuciones originales de la tesis.

Capitulo & En este capitulo se presentan filtros de microondas cuya respuesta exhibe ceros de
transmisidn en la funcién de transferencia del filtra. La principal novedad reside en el
procedimiento de generacidn del cero de transmisidn y su implementacién en tecnologia
microstrip. Tradicionalmente, la técnica mas utilizada para la implementacidn de ceros de
transmision en filtros de microondas se basa en la insercidn de acoplos cruzados entre re-
sonadores no adyacentes. El método usado aquf se basa en un principio distinto, la sefial
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de entrada se acopla directamente a dos resonadores independientes que operan en dis-
tinta resonancia, uno de ellos trabajando en resonancia par, mientras que el otro trabaja
en una resonancia impar. Cuando las sefiales que se propagan por dos caminos distintos
se vuelven a juntar en el puerto de salida, debidao a la diferencia de caminos recarridos,
lo hacen con una diferencia de fase de 180F entre ellas, produciendo una cancelacion de
energia en la proximidad de la banda de paso, v creando el cera de transmisidn busca-
do. En [Rebenaque et al., 2003a] se presenta la primera implementacidn planar de este
tipo de estructuras, con un ejemplo de segundo orden. En [Rebenague etal., 2003b] se
extiende la idea presentada en [Rebenaque et al,, 2003a] a drdenes mayores, presentado
estructuras de cuarto orden, incluyendo medidas de dos prototipos con distintas caracte-
risticas. Finalmente, en el articulo [Rebenaque et al., 204a] también se analizan la prin-
cipales caracterfsticas de la estructura: propiedad de desplazamiento de ceros, influencia
de los principales pardmetros geométricos de la estructura propuesta en la respuesta en
frecuencia obtenida, € implementacian de funciones de transferencia de mayoar orden.

Capitulo 5 Para continuar con el desarrollo de nuevas estructuras de fltrado con topologia
transversal, en este capitulo se realiza un analisis que relaciona las dimensiones de los
parametros geamétricas de la estructura en tecnologfa microstrip con su correspondiente
respuesta eléctrica. A continuacidn se propone un algoritmo de diseno aplicable a filtros
con topologia transversal, basado en el diseno independiente de cada uno de los resa-
nadores que formardn la estructura final. Dicho algoritmao se aplicara al disefio de ejem-
plas practicos en tecnologia microstrip. Para la implementacién de estos ejemplos, se pro-
ponen nuevas configuraciones de resonador: un stub de longitud A/4 cortocircuitado a
masa, o una linea de transmisidn en forma T también cortocircuitada a masa. Este (iltimao
resonador permite estructuras mds compactas ¥y mayores coeficientes de acoplo, v su uso
paor primera vez en una implementacion practica de un filtro paso banda di6 lugar a la
ponencia [Rebenaque et al., 2004c]. Por tltimo, el andlisis de las propiedades de los dis-
fintos tipos de resonadores propuestos, su utilizacidn para el disefo e implementacidn de
filtros paso banda, asf{ como la fabricacién y medida de nuevos prototipas, dieron lugar
a la comunicacion [Rebenaque et al., 2004b] v permitieron validar el algoritmo de disefio
propuesta para filtros transversales de microondas.

Capitulo 6 La principal aportacidn de este capitulo es la implementacidn préactica de filtros
que presentan funciones de hiltrado fully — canonical. Al sencillo esquema de acoplo de
segundo orden que se ha utilizado en los capftulos anteriores, se le ha afadido un aco-
pla adicional directo entre los puertos de entrada y salida. El nuevo esquema de acaplo,
denominada Medi fied — Doublet permite la implementacidn de un nuevo cero de trans-
misidnen la respuesta en frecuencia del filtro.

La versatilidad del blogue Modi fied — Doublet quedd demostrada en la comu-
nicacién [Rebenaque et al., 2005], donde se presentaron por primera vez dos imple-
mentaciones pricticas de filtros transversales fully — canonical de segundo orden,
con funciones de transferencia duales dependiendo del signo del nuevo acoplo intro-
ducido: paso banda v banda rechazada. Mas adelante, en [Rebenague et al., 2007] se
analizd la posibilidad de implementacion de filtros con ecualizacion de fase, para lo
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cual los dos ceros de transmisitn que permite el bloque Modified — Doublet se de-
splazaron al plano complejo como ceros de transmisidn complejos conjugados. Ademas,
en [Martinez-Mendoza et al., 2007b] se demostrd la validez del algoritmo de disefio pre-
sentado, mediante la extensién de su aplicacidn a la novedosa tecnologia guiaonda-
microstrip, Por dltimo, el artfeulo [Rebenaque et al., 2008] presenta un riguroso ¥ com-
pleta andlisis del bloque Modi fied — Doublet, abarcando sus posibles tipos de respuesta
en frecuencia, explicado a partir de la teorfa de filtros transversales [Cameron, 2003], v
apoyado con su correspondientes matrices de acoplo. Ademas incluye tres implementa-
ciones practicas con distintos tipos de funciones de transferencia que validan el estudic
realizado.

Capitulo 7 Este capitulo presenta estructuras de filtrado paso banda de tercer orden realiza-

das en tecnologia microstrip. En primer lugar, se proponen filtros transversales de tercer
arden que presentan dos ceros de transmisidn, basados en una estructura multicapa que
permite el acopla lateral de los puertos de entrada ¥ salida a dos resonadores, ademis
de un acoplo vertical al tercer resonador de la estructura. For tanto, se requieren dos sus-
tratos ¥ un preciso alineamiento entre ellos para proveer el acoplo vertical necesario. En
la ponencia [Rebenaque et al., 200%b] se presentan dos ejemplos practicos de estas estruc-
turas con distinta funcidn de transferencia: respuesta con dos bandas de paso y respuesta
pseudo-eliptica. A continuacidn, se proponen topalogias de tercer orden distintas a la
transversal, que han dado lugar al articulo [Rebenaque et al., 200%]. Estos esquemas de
acoplo alternativos se siguen basando en el acoplo maltiple de la sefial de los puertos
terminales a los resonadaores internos de la estructura. Por un lado, facilitan la imple-
mentacion practica de dispositivos, al tratarse de topologfas que se pueden implementar
en un anico sustrato. Sin embargo, tienen el inconveniente de requerir acaplo entre los
resonadores internos de la estrutura, y que al no tratarse de una red transversal, el méto-
do de sintesis de la matriz de acopla N + 2 no se puede usar directamente para modelar
estas topologias. Entre las opciones existentes para obtener la matriz final que modele la
estructura, se utiliza un métod o de optimizacidn sencillo basado en el gradiente aplicada
a los elementos de la matriz de acoplo.

10



Capitulo

Meétodo de sintesis de la matriz de acoplo
NxN

En este capitulo se estudiara la técnica de la matriz de acoplo v su aplicacion a la sintesis
de diferentes funciones de transferencia de filtros paso banda, que ha sido la base de la técnica
principalmente empleada para el disefio de los distintos circuitos presentados a lo largo de la
tesis. Los filtros que se podran tratar con esta técnica estardn compuestos por un conjunto de
resonadores interacoplados, siendo independiente de la tecnologfa final de fabricacian.

El concepto de la matriz de acoplo fue introducido por primera vez por Atia y Williams
[Atia and Williams, 1972]-[Atia et al., 1974] a principios de la decada de los 70, donde se aplicd
a filtros de guiaonda simétricos. La representacion de filtros de microondas en forma matricial
resulta especialmente titil porque ademas de modelar el propio circuito, permite realizar clertas
operaciones de forma sencilla, coma inversidn, fraccionamientas o similarity trans formations
{rotaciones}. Tales operaciones pueden ser fitiles en la simplificacién de la sintesis, mejora de la
simulacién en circuitos complejos o reconfiguracion de la topologia que facilite la fabricacion
de protatipos.

Otraventaja de la matriz de acoplo es que incluye algunas de las propiedades fisicas reales
de los elementos del filtra. Como veremos, cada elemento de la matriz se puede identificar
exclusivamente con un elemento en el dispositivo de microondas final. Los elementos no nulos
de la matriz de acoplo representardn los acoplos presentes entre los resonadores que formen
el filtro (topologfal, ¥ su valor representara la magnitud de dichos acoplos. Esto nos permite
considerar las contribuciones de cada elemento a la respuesta eléctrica, como los valores del
tactor de calidad {{J} para cada resonador o las caracter{sticas de los distintos tipos de acoplos
presentes en las estructuras de filtrado, algo imposible de conseguir con una representacion
polinomial de las caracteristicas del filtra.

Los métodos que se explicaran son completamente genéricos ¥ permitiran sintetizar direc-
tamente filtros prototipo de dos puertos, con funciones de filtrado tipo Chebyshev generalizado
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{rizado constante en la banda de paso} y con un niimero variable de ceros de transmisidn en
frecuencias finitas, y que ademas incarporan la posibilidad de:

m orden par o impar.

m siendo N el arden del filtro, establecimiento de un maximo de N — 2 ceros transmision
{ny:}en posiciones especificadas, que pueden ser reales y /o complejos conjugados para
ecualizacidn del retardo de grupo.

m carateristicas simétricas o asimétricas.

El método de sintesis directa que se explicard consta de varios pasos que se iran tratanto
a lo largo del capitulo. Se comenzard con una técnica recursiva sencilla que a partir de unas
especificaciones del filtro dadas {orden, pérdidas de retorno ¥ posicidn de los ceros de trans-
misidn en frecuencias finitas} calcula los polinomios de la funcidn de filtrado, que coincidirdn
con los polinomios numeradores de los pardmetros de scattering [Cameron, 199%]. Se contin-
uard con el principio de singularidad alternativa para calcular el polinomio denominador de
dichos parametros de scattering {seccidn 6.2 de [Cameron et al., 2007b]}. Por otro lado, a partir
de los elementos que modelan el circuita, se obtendrdn los parametros de admitancia que lo
representan {[Cameron et al., 2007b], capftulo 8}, Con estos datos va se podra calcular la matriz
de acoplo NxN. Finalmente, a partir de esta matriz v la identificacion de sus elementos con
los pardmetros que modelan el circuito, se verd como representar la respuesta en frecuencia
del filtro ¥y comprobar que efectivamente se cumplen las especificaciones establecidas para el
mismo.

2.1. Introduccidon

En este capftulo se va a desarrollar el procedimiento completa de sintesis para obtener la
matriz de acoplo de filtros pasa banda de Chebyshev [Cameraon, 1999], [Cameron etal., 2007b];
incluyendo los casos de grado par o impar del filtro, v tanto caracteristicas simétricas comao
asimétricas. El método de sintesis de la matriz NxN se puede dividir en dos partes:

B Sintesis de polinomios: Enesta parte se describird que es ¥ como se comporta la
funcign de filtrado, asf como la técnica recursiva v el principio de singularidad alterna-
tiva necesarios para abtener los polinomios que determinardn los pardmetras 557 v 5q3.
También se presentard un efemplo de la sintesis descrita.

B Procedimiento para obtener la matriz de acoplo: La segunda parte tratars
de obtener las ecuaciones del circuito, asf como el caleulo de los pardmetros de ad mitancia
v la relacién entre éstos v los pardmetros de transmisidn y reflexion. Se debera distinguir

entre los casos de filtros de orden par o impar.

Para el proceso de sintesis estableceremos previamente las especificaciones del filtra:
situacion de los ceros de transmisidn, el orden del filtro ¥ las pérdidas de retorno deseadas.
A partir de estos datas, lograremos obtener la matriz de acoplo.

12
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2.2. Sintesis de polinomios

En cualquier red de filtros sin pérdidas de 2 puertos, compuesta por una serie de N re-
sonadores interacopladas, las funciones de reflexion v transferencia se pueden expresar como un
cociente de dos polinomios de grada N, que comparten denominadar comuin:

m Funcion de reflexian

F
S1(w) = % (2.1)
m Funcion de transferencia
#
8 (w) = L‘Eﬂ} (22)

El objetiva de la presente seccidn serd calcular la expresion de los polinomos que for-
man las funciones de reflexion y transferencia, donde en (2.1} v {2.2}, w es la variable real de
frecuencia normalizada, relacionada con la variable compleja s segtin s = |- w; ¥ £ es una cons-
tante que para una funcion de filtrado de Chebyshev normaliza el valor de 521 (w) en w = £1
segn:

1 P 1 P}
R0 Flshl oy VIDRE10 -1 Fliw)|,_y,
donde RL representa el nivel de pérdidas de retorno expresado en €5, ¥ se asume gue todos los
palinomios estdn normalizados {es decir, el coeficiente del término de mayor arden sera igual

a la unidad).

El polinomio numerador de la funcidn de transferencia S;;(w), Plw), contiene los ceros
de transmisidn, y por tanto se podra determinar a partir de éstos {serdn las raices del poli-
nomio}. Para desarrollar la expresidn de la funcién de transferencia (2.2} podemos elevar ésta
al cuadrado y sustituir en ella la expresién de la funcian de reflexian (2.1%

P (e P2l P2
S (w) = W) __ _ @) (2.4)
e Bw) L ey P
Sy} 1 Snlw)

donde hemos utilizado la ecuacidn de la conservacion de la energfa para una red de dos puertos
sin pérdidas (|S$7]2 + |Sx | = 1). Despejando €l valor de 8y (w) de (2.4)

Su(@)P & F(w) = P(w) - (1 - [Sn(@)]) 25)
EleZI,(w:' . W2 = Ol . D

( P?—(w)“) 1San(w) = (& C{(w) + 1) [Sn(w)* =1 (2.6)

$0(0)F = 5=y = 1 27

2 2wy +1 (14) & Cylw)) [1—j & Cylw))
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dande hemos definido en {2.6} la nueva funcidn Cy{w) denominada como funcién de filtrado

de grado N, ¥ definida comao: Cy(w) = ) Psta funcién tiene una forma concreta para la

funcian de Chebyshev generalizada:
N _ M
Cn(w) = cosh | ¥ cosh (%)] = cosh [E cosh ]Ifxﬁ)] (2.8}
- i

H=] =]

donde . wy, = 5, es la posicion del n-¢simo cero de transmision en el plano complejo, v se ha

— w Tlam : ir ; ] ]
tomado 1y = T a7er para simplificar la notacién. Por otra parte, se comprueba facilmente co
ma cuando todos los ceros de transmisidn se aproximan a infinito w, — o2, la funcidn degenera

en la funcidn pura de Chebyshev:

w—1

= cosh [i cosh ! (m)] = cosh [N . cosh ! [w)] (2.9}

fi=1

CN [w)

(g — 20

Asimismo, es sencillo demostrar que para gue los coeficientes del polinomio Plw) sean
puramente reales, se debe cumplir que la posicidn de los ceros de transmision debe ser simétri-
ca alrededor del eje imaginario s = |- w del plano complejo. Esto implicard que los ceros de
transmisién serdn o bien reales, o bien pares complejos conjugados. Ademas, el grado de Plw)
serd igual al niimera de ceros de transmisién finitas #ny,, mientras que el palinomio Flw) sera
de grado N, igual al arden del filtra. Las estructuras que se describirdn a lo largo de la pre-
sente tesis, asf como el método de sintesis que se utilizars, cumplirdn que el nimero de ceros
de transmisidn en posiciones finitas en el plano s debe ser 1y, € N. Aquellos ceros de trans-
misidn que no se localicen en posiciones finitas N — n f;, se situardn en el infinito. Ademds, en el
método de sintesis que se revisard en el presente capitulo, las funciones de transferencia que se
podran implementar deberdn situar al menos 2 ceros de transmision en el infinito, 1, £ N —2,
{va se verd en el siguiente capitulo como superar esta limitacian), puesto que corresponden a
redes candnicas { folded — form} cuyoesquema se muestra en la Fig, 2.1 parael caso par e impar

(Apéndice A}.
Q9 -0 0 ©
0

®

Figura 2.1: Esquemas de acoplo de redes candnicas (folded  fornt) de grado par e impan

El abjetivo ahaora es encontrar los coeficientes de los polinomios de gradao N en la variable
w, carrespondientes a la ecuacian (2.8}, Con estos polinomios podremas proceder a la sintesis
del prototipo de la red, de donde podremaos obtener una red eléctrica real con la funcidn de
transferencia caracterfstica dada por S; (w).

El primer pasa en el procedimiento utiliza la definicidn de la funcién hiperbdlica inversa:

cosh 1{xy) = In (xn + 4/ x5 — 1) {2.10}
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y el desarrollo es el siguiente:

Cr[w) = cosh [i cosh (xn)] = cosh {i b (xn + o/ 13 — l)] 2.11}

=1 =1

By = Ty,

Se define — { (2.12)

bpg= }C%—j.

¥ si se aplica la definicidn de la funcidn coseno hiperbélico y propiedades de los logaritmaos,
gueda:

= % [exp(;m[an—l—bn)) —i—exp(— ;In[an—l—bn])] =
:%- [Hexp(m[an+bn))+nexp( i@ + by ) % [H an + b :

=1 pr;‘f:] (@ + by)
(2.13)

Si se multiplica v divide el segundo #rmino potr [Th_(@s — be), la expresion Culw)
quedara:

C Ay + by o=l R - By + D — by
n]ji " I—[QL] (@n +be) TIpty(ae — be) T2 E " U
(2.14}
donde se ha tenido en cuenta que:
i i i
H("Iﬁ + brt) ' H(ﬂn - bﬁ) = H(aﬁ - bﬁ)
fi=1 =1 fi=1
i ]
deshaciendo el cambio {2.12} — H(xﬁ — (=1 = Hl =1 {2.15}
=1 =1

A continuacién se tienen en cuenta los valores definidos anteriormente para las variables
Ay, by ¥ Xy v s€ sigue desarrollando Cy(ew) a partir de (2.14)

cute) = 111 (ser y3=3) + 11 (- V271) -
() (-l )

(2.16)
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Desarrollando solamente el primer término de la ecuacidn anterior:

M o o 2 N . I . 2 o 2
H W an_i_\/(iu‘ ’_lfwﬂ) 1 _H w—1/w, (w—1/wy) (1— w/iwy)

i ]—Lu‘fjwrt 1-(&.}.:;&}& _ﬁ=] l—wfwn V [:1—&},;&}”)2 B
N o — L \/wl—z—‘”'+i—’.l+2£—”—2 gl (w—i+\/w2—l+i-(l—w2))
o ey a2 oty w2 =1 i P
:H T o =+ 1_ @ = " —

r=1 iy aiy I—[n=] (1_.;.}2")
_Hg=](w—wiﬂ+xjw2—1- 1—;}5)
o (1-2)
{2.17}

5i se procede andlogamente con el segundo término de la ecuacion (2.16, la expresion que
gueda para la funcién de filtrado es:

-] ¥=](w—wlﬂ+ww2—1-..,f1—£—;") HN=](&}_GL"_U(U2_1' l_ﬂ:l_?z)
2 TTR-; (1_ ;.;_ﬂ) ne (1 B G?_J

Se define ahora:

Cr =0 — 1/ wy
de =0 (1 =1/ w2)

!

o =(w?—1)7? (2.19)

¥ sustituyenda estos valores se puede reescribir la peniiltima ecuacién comao:

1 [Ihy (en + da) + TTH— (cr — 24)
: I (1-2)

Co(w) = (2.20)

Comparandao esta ecuacidn can la definicidn de la funcién de filtrad o {2.6}), se puede iden-
tificar el numerador Flw) vy denominador Plw) de Cy(w). Plw), que es denominador de la
funcién de filtrado vy numerador de la funcion de transmisién S;;(w), se genera a partir de los
ceros de transmisicn deseados wy,.

Denominador (Cy(w)) = Plw) =[] (1 - —) (2.21}

Flw) es el polinomio numeradar de Cy(w), ¥ a su vez también de 5yy(w), v tendra la
sigiiente expresidn:
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De la expresidn de F(w) se puede destacar que parece una mezela de dos polinomios de
grado finito, uno de ellos en la variable pura w, y el otro con cada uno de sus coeficientes

2 — 172, Sin embargo, los coeficientes que

multiplicado por la variable transformada w' = (w
multiplican a la variable transformada, se cancelardn unos con otros cuando operemaos sobre
la expresion (2.21}. Esto se puede comprobar en el siguiente ejemplo para N = 2, facilmente

generalizable para cualquier valor de N:

Flw) H(cﬁ+dﬁ)+1j](cﬁ—dﬁ) = (cr+d) (cz+da) +(cr—dy) [ca—da) =

=1

=(cy - ca+ey datdy catidy da) (o ca—eyda—dyea iy da) =
. ) . -

'l

=2-C]'Cz+2'd]-ﬁ.r2 {223}

Se observa como los #rminaos indicadas, que continen un niimero impar de elementas dy
se cancelan unos con otras. Por tanto, quedaran dnicamente aquellos que contienen un nimera
par de dichos elementos. Debido a que «’ = (e — ‘_Ijl”2 es multiplicador comun para todos
los elementos d,, la variable transformada o' sdlo estard presente elevada a potencias pares,
produciendo entonces subpolinomios tnicamente en la variable pura w. Par tanto, se puede

concluir que Fw) serd un polinomio en la variable pura .

2.2.1. Térenica recursiva

Volviend o a la expresion del numerador de la funcidn de filtrado Cy (e, se puede escribir
éste como;

Numerador (Cy(w)) = Flw) = = [Gylw) + G'ylw)] (2.24}

fad | =2

siendeo;

fi=1 =1 [
™ 1 1 1/2
&w(w)=Tlen—du)=T] [(w—w—)—w’-(l—g) ] (2.25)
fi=1 =1 fi [

El método para el caleulo de los coeficientes de F{w) consiste en una técnica recursiva,
por tanto, la solucidn para el grado » se construye a partir de los resultados obtenidos para el
grado n — 1 [Cameron, 1999]. Considerando en primer lugar el polinomio Gy(w), éste puede
reescribirse como la suma de los palinomios Ly (ew) v Viy(w). El palinomio Uy (w) contiene los
coeficlentes de los términos en la variable w, mientras que el polinomio auxiliar Vi (w) contiene
los coeficientes multiplicados por la variable transformada w’

Gylw) = Unlw) + Viy(w) {2.26}

donde: Ul = sty + 0ty @ 4 iy - w0 4 o4 ity - ™

Vi (@) =w"-(vg+v] -w+02-w2+...+vw-ww)
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Elciclo recursivo se inicia con los términos correspondientes al primer cero de transmision
deseado wy, esto es, sustituyendo N = 1 en Gy [w) vy utilizando las definiciones de (2,19}

= +dy = ( —i) +w' (1—%)”2= Ly (w) + Vy(w)

[y [
(2.27)

Crlw) = Hlfﬁr + '-'irt]

=1

En el siguiente ciclo del praceso, Gy (w) se debe multiplicar por el término correspondiente

al siguiente cero desead o wx

U[Cﬁ + i = [er+ ] fea+ ] = Gilw) [ea+4ds] =

— [th () + Vi ()] [[w—wi) +o {1 wi)f

Se observa que el producto w’ - Viy(w) resultard en o’ Viy(w) = (W = 1) (vo+ vy w+
vy w4 .+ oy w™, es decit, un polinomio en la variable pura w, v que, por tanto, se debe

= Uzlw) + Valw) {2.28}

reubicar en L (w). Teniendo esto en cuenta, se opera y se reordenan de nuevo los #rminos, en
Us(w) v Va[w) segiin carresponda a la variable pura o la transformada. De forma detallada, la
reagrupacion queda como sigue:

Gaf@) = th(e) - {w= )+ thfuo) " 1 - wiﬁ)”i i) (w= o)+l o {1

-

5,

o

siendo Us(w) =w - Lh({w) — th(w) + (fl —

Valer) = ¥3(a) VLE‘;"') + (1 —%)Uz-w’ U (@)

(2.29)

Tras abtener estos nuevos polinomios L (w) v Va(w), el ciclo se repetiria con el tercer
cero de transmisidn deseado, v asf sucesivamente con los N ceros, hasta completar todas las
iteraciones {incluyendo aquellos ceros situados en el infinita, wy = oe}.

Se puede realizar andlogamente este proceso, pero esta vez para obtener Gy'(w) =
Lnd () + Viy'[w), v es sencillo comprabar que se llegarfa al siguiente resultado:

Viy'(w) = — Viy(w) (2.30)

Por tanto, tras finalizar el método recursivo, Vy(w) v V' (w) se anulardn, v se cumplira
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gue:
Numeradar [Cy(w)] =Fylw) = = - [Gu(w) + Gy'(w)] =

=5 - [tn (@) + V(@) + U/ (@) + Vo' ()] =

El abjetivo planteado al principio de la presente seccitn era calcular la funcidn de reflexion
¥ la funcion de transferencia de una red de dos puertos. Con este dltimo resultado se calcula el
numerador de 54y (w]), también es conocido el valor del numerador de 837 (w), Flw), v el valor
de &. Queda por determinar el valor del denominador de ambas funciones £(w). Para ello, se
utilizard el principio de singularidad alternativa, que se describe a continuacian.

2.2.2. Principio de la singularidad alternativa

El principio de singularidad alternativa (Alternating Fole Method] servird para
determinar el polinomio £(s) en la sintesis de polinomios descrita anteriormente. Conocidos
va dos de los tres polinomios a determinar, el tercero se puede calcular a partir de una ecuacion
gue los relacione, como es la ecuacion de conservacidn de la energfa:

S (s) = % Sn(s) = - P;)S) ; (2.32}
1511 () |7 4+ 821 ()17 = 1 == Sy1(5) - S11(5)" + S1(5) - Sa1(5)" = 1 (2.33}

Se ha incluido una nueva constante en la funcidn de reflexian, £g, no contemplada hasta
ahora ¥ cuyo significado se verd en el siguiente capitulo. El valor de esta constante sdlo es
distinto de la unidad cuando el grado del filtro es igual al ndmero de ceros transmisidn en
posiciones finitas N = #y,, esto no ocurrird en redes sintetizadas mediante matrices NxN.

A continuacién se sustituyen los pardmetros S de la ecuacion (2.33) por su expresidén como
cociente de polinomiocs, asi quedard:

(225 (2 + (25 (28 =

(F(S)E-EF(S)“) N (P(s) :(s)“) _E(s) sy 0.3

R

Los polinomios de la parte izquierda de la ecuacidn son conocidos, por tanto se puede
calcular el valor de este término mediante multiplicaciones de polinomios y encontrar de este
modao E(s) - E[5)*, que debe ser una cantidad real. Esto significa que las 2. N rafces de £(s) -
E(s)" serdn simétricas alrededor del eje imaginario del plano complejo, ya que a cualguier
frecuencia s, el producta E(s) - E(5)* es real.

Las rafces de E(5) son también los polos de 821(5). Para que el circuito sea estable, E(5) sera
un polinomio de Hurwitz. Por tanto, las rafces de E(s5) deben estar todas en la mitad izquierda
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del plano complejo, es decit, la parte real de todas ellas es negativa. Asf, una vez se tengan las
rafces de E(s) - E(s)" a partir de la ecuacidn {2.34}, se sabe que las que estén en la parte derecha
del plano complejo pertenecerdna E(s5)*; mientras que eligiendo las N rafees del ladoizquierdo

ge padrd reconstruir el polinomio £(s).

El métadao que se acaba de explicar es genérico, pero presenta la desventaja de tener que
trabajar con el doble del grado del polinomio, v a veces, con funciones de filtrado de grado muy
alto, las rafees de E(s) - £(s)" tienden a acercarse mucho a s = £, lo que puede dar lugar a una
baja precision. A continuacion se presenta un métado alternativo [Rhodes and Alseyab, 1980]
en el que las rafces de E{s) se pueden determinar sin tener que trabajar con polinomios de
grada2 . N.

2.2.21. Método de Rhodes&Alseyab:

En este método se van a distinguir dos casos, en funcidn de si la diferencia entre el grado
del filtro N v el ntimero de ceros de transmisién finitos #1y, es par o impar. La razon por la que
hay que distinguir entre los casos par e impar se detalla en el Apéndice B.

m (asoenel que N — 1y, es un niimero impar

Partiendo de nuevo del desarrallo de la ecuacidn (2.34), se expresa de la siguiente forma:
(¢ Fs)- F(s)") + (& - P(s) - P(s)") = & &k E(s) - E(s)" (2.35)

A continuacién se suma v resta al término izquierdo dela ecuacian anterior £ &5 - P(s)" -
F(s) +¢ &g P(s) F(s)*, v se reagrupa, quedando:

(% Fs) F(s)) + [er - P(s) - P(s)") +
+eeg P(s)" - F(s)+e-e5-Ps) Fs)
—g.gp P(s) F(s)—c.eg - Ps) F(s)" =& ¢% E(s) E(s)" (2.36}

gp - P(s) ler P(s)" 4+ F(s)" ]+ F(s) g F(s)" +er P(s5)7]

—c.eq- [P(s)" F(s)+ P(s) F(s)'] =& e% - E(s) E(s)" {2.37}

[er - P(s) +e- F(s)] [en P[s)"+e F(s)7]
—g.ep- [P(s)“ CF(s)+ P(s) - F(s)*| = &2 & E(s)  E(s5)° (2.38)

Para que el término subrayado se anule: P(s)* - F(s) = —P{s]  F(s)" (2.39}

Por atra parte, la condicién de ortogonalidad unitaria es la siguiente:

81783 4 83785, = 0 (2.40)
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por lo que para el casa N — g Impar se tiene:

(“?RF'(;:ESI') | (E P;)S)) * (Epfg?s)) ' (ERFEE[)S:,) =0 (2.41)

Simplificando queda: F(s) - P(5)" + P(s) - Faafs)" =10 {242}

Se observa que para que se cumplan simultdneamente las condiciones {2.39} y {2.42} debe
ocurrir que:
F(s) = Faa(s) {2.43)

Ademas, seglin se demuestra en el Apéndice B, la condicidn de ortogonalidad unitaria
implica una condicidn de fase, segiin la cual los N ceros del numerador de 5;;(s), es
decir, de Fa2(s), deben ser o bien coincidentes con los del numerador de S11(s), F(s), o
bien formar pares reflejados sobre el eje imaginario con los N ceros de 5y (s). Por tanto,
la tinica posibilidad para que se cumpla la condicién (2.43), es que todos los ceros de F(s)

estén en el eje imaginario y coincidan con los de Fs(s).

m Casoenel que N —#ny, 28 un nimero par

Como en el caso anterior se parte de la ecuacidn (2.34}, pero ahora se suma v resta una
cantidad distinta. En concreto se utiliza: e eg - P(5)" [  F(s) +&-eg- P(s) -} F(s)", yde
MUeVQO S reagrupa:

(& F(s) - Fls)* )+ (k- P(s) - (5)*)+
Pls)" j Fls)+e er
Pl )

§)" j F(s)—¢ ep-

+E"E'R

—g-g" s} [5) = &% g% E(s) E(s)" {2.44}

er- [ P(s) e Fs)" +er - P(s)" (=)l + e Fls) [e- F(5)" +er Pls)" - (=])]
—eep - [[—f) P(s)" Fs)+(f- P(s)) F(s)]= & e} E[s) - £(s)" (2.45)

ler (- P(s)) +2 F(s)] [er (f P(s))" +2 F(s)7]
—&- e U-Pfsj)“-Ff5)+f}-Pf5])-F(5)“] =&” oy E(s) E(s) (2.46)

Para que el ¥rmino subrayado se anule: P(s)" .« F(s) = P(s) - F(s)" (2.47}

Como en este caso se trata de N — ny, par, el palinomia P{s) se ha tenido que multi-
plicar por j. Entonces, la condicidn de ortogonalidad unitaria (2.40) tendré la siguiente

expresidn
F(s) PPN (i P(s) Faals] 3" _
(erem) (Fey) +(5e) (B28) = 248
—F(s) - P(s)"+ [ Ps) Faals)" =10 {2.49}
Simplificando queda: F(s) - P(s)" — P(s) - Faa(s)" =0 {2.50}
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Se observa que para que se cumplan simultdaneamente las condiciones {2.47} y {2.50) debe
ocurrir gue:
B(s) = Fan(s) 2.5

De nueva, al igual que en primer caso, la tinica posibilidad es que todos los ceros de F(s)
estén en el eje imaginario y coincidan canlos de F;(s).

Por tanto, silos ceros de F(s) v Faa(s) cumplen la condicion F(s) = f;(s), las ecuaciones
vistas para los casos patr e impar se reducen a:

m Caso N — #p, impar

& -E;‘k CE(s) - E(s)" =[eg - P(s)+ & F(s)] |er - P(s)" +& F(s)"]
=ler - P(s)+ & F(s)] [er  P[s) +e F(s)] {2.52)

w (Caso N — #ny, par

o -E%{ E(s)-E[s)" =[eq - (j P(s)y+e&- F(s]] [ER (fP(s)” +E-F(5]*]
=ler - (f- P(s))+e F(s)] [er (j- P(s))+e F(s)] (2.53)

51 se trabaja en el plano w, entonces P(w) v Flw) tendran coeficientes puramente reales,
v se podran encontrar las singularidades en el caso N —#,, par o impar indistintamente, wuti-
lizand o la ecuacion {2.53} modificada como sigue:

& 0% Elw) E(w)" = [ep Plw) —f & Flw]] [eg  Plw) —f & Flew)]” {254

Calculando las rafces de uno de los términos de la parte derecha de la ecuacidn (2.54), se
tendrd un patrdn de singularidades que alternara entre la mitad derecha v la mitad izquierda
del plano complejo. Buscando ademads las raices del otro término, se obtendra el conjunto de
singularidades complementarias, completando la simetrfa del patrén alrededar del eje imagi-
nario y confirmando que el producto de ambaos términos es escalar, como indica el término de
la parte izquierda de la ecuacion (2.54} e ilustra la siguiente figura.

Unicamente es necesario, por tanto, construir uno de los dos #érminos del miembro dere-
cho dela ecuacién {2.54) a partir de los polinomios Pw) v Flw), v luego encontrar las raices del
polinomio resultante de grado N con coeficientes complejos para encontrar las singularidades.

Al ser conocido que el polinomio £(s) es de Hurwitz, cualguier singularidad en el plano
derecho se debe reflejar alrededor del eje imaginario en el plano izquierdo. Para encontrar £(s)
solo se tendra que tratar con polinomios de grado N, ¥ como las singularidades tienden a estar
Menos cercanas a s = £, se garantiza mayor precisidn.

En la practica, para la mayorfa de los casos utilizando distintas funciones de filtrado, los
ceros de reflexidn (rafces del polinomio F(s)} estdn en el eje imaginatio, ¥ el métado de la
singularidad alternativa se puede aplicar para encontrar el polinomio £(s). Para ciertos casos
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Principio de la singularidad alternativa

®  Singularidades de + Singularidades de
' [emej=P (5] +=F(s]] jw | [emei=Plel=-F(=)]*
u +
® +
u +
—
) 5 + &
" +
x +

Figura 2.2: Ejemplo de ceros para el caso W ny, Impan

Principio de o singularidad alternativa

e ¥ Snquaidadesde| egeePle)s eFle)
a +  Saguardadesde| =gqeP|+ e FlE)T
* & 5 rngquardades de Efs)
L .
a8 ®
& - q
& ]
-] -

Figura 2.5: Distribucidn de las rafces de los polinomios de la ecuacion (2.53).

especificos, por ejemplo en filtros predistorsionados [Cameron et al., 2007b], en los que algunos
0 todos los ceros de reflexidn estdn en el plano complejo ¥ no en el eje imaginario, se tendra
gue usat €l método general que utiliza la ecuacion de conservacion de la energfa para encontrar

E(s).

2.2.3. Ejemplo de sintesis de polinomios

Para ilustrar el proceso recursivo de sintesis de polinomics, se va a aplicar a un eempla
de un filtro asimétrico de cuarto orden, con un nivel de pérdidas de retorno de 20d8 v ceros de
transmision situadosensy = j-12vs; = 2




Caprrulo 2: Métodeo de sitesis de la maniz de acoplo Nx N

Iniciando el praoceso con wy = 1,2 a partir de (227} se tiene:

Lh(w) = w — 0,8333
Vi(w) = o' (0,5528) {255}

En el segundo ciclo del proceso, con ws = 2 se abtiene:

L) = 14787 - w? — 1,3333 - w — 0,0620
Va(w) = o' [1,4188 - w — 0,9981) (2.56)

¥ en el tercer ciclo, con ws = oo

Hs(w) = 2,8075 @’ — 2,3314 . w? — 1,4808 . w + 10,9981
Va(w) = o' - (2,8975 - w” — 2,3314 . w — 0,0620) {2.57)

por tltimo, en el cuarto ciclo, con wy = e

Ly(w) = 5,7950 - o' — 4,6628 . o — 44404 . o + 3,3295 . w + 10,0620
Valw) = o' (5,7950 w® — 4,6628 . w? — 1,5429 . w + 0,9981) (2.58)

En este momento, v a falta de normalizar, el polinomio Uy(w) es el polinomio numerador
de la funcidn de reflexidn Si{w), Falew). Encontrando sus rafces se obtendran log N ceros de
reflexidn en la banda de paso. Las rafces del polinomio Vy{w) dardn los N — 1 mdximos de
reflexion dentro de la banda de paso. Aplicando el principio de singularidad alternativa, se
obtienen las rafces de E4(s). Las rafces de los polinomios abtenidos se resumen en:

Rafces de fi[s): — j - 0,8564; j. 09742, 0,7050; —f - 0,0182.
Ceros de transmisidn: sy = [ 1,253 = [ 2;5; = 0054 = 00,
Raices de £4(s): —0,6776 —j . 1,3381; —1,0195 + j . 0,1212;
— 0,0749 + } - 1,0729; —0,4168 + | - 0,9490.
Rafces de Vy(s): —j 04834} 08857, 04023 {2.59}

La respuesta obtenida se muestra en Fig. 2.4, mientras que los polinomios ¥ constantes que
forman los pardmetras de transferencia y reflexion de dicha respuesta serdn:

P(s)=j s +3200-5— j-2,4000
F(s) = s*— j.0,8046 .57 + 0,7662 . 5° — | 0,5745 . 5 + 0,0107
E(s) = s+ (2,1889 — j . 0,8046) . * + (3,1618 — /. 2,0687) . s>+
+ (1,9683 — j - 3,1752) - s+ 0,1773 — j . 1,7078
£ = 1,3978, g =1 (2.60)
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e

--""h .

|Parametros S| (dB)
L
[ ]
T

. ; i i
-4 -3 - -1 a 1 2 2 4
Fracuencia normalizada o (rad/s)

Figura 2.4: Caracteristicas de transferencia y reflexién prototipo paso bajo de un filitro de
Chebyshev asimétrico con ceros de transmisidnens, = 12y 52 =7 2,

2.3. Procedimiento para obtener la matriz de acoplo NxN

El punto de partida para la sintesis de la matriz de acoplo son los polinomios calculados
previamente para la abtencidn de la funciones de transferencia y reflexién, £(s), F(s) v P(s):

_ Fls), _Pls) L 1 P(s)
511 = [’5)" Sa1 = £ E[fs)i - 1QRLAT F(Sj {261}

s=f

En general, los coeficientes de £(s) serdn complejos, y los de F(s) y P(s) alternardn entre
puramente reales y puramente imaginarios seglin aumente la potencia de 5. El grado de E(s)
y F(s) serd N, v el grado de P(s) se corresponde con el nimero de ceros de transmisidn en
posiciones finitas especificados, #1y..

A continuacidn se describird la sintesis de polinomios racionales para los pardmetros de
admitancia ¥21(= ¥12) € ¥z de redes de dos puertos, reciprocas y sin pérdidas, a partir de los
polinomios de transferencia y reflexién £(s), F(s) v P(s). Posteriormente, el métado utilizado
mostrard como sintetizar la matriz de acoplo de la red a partir de los pardmetros y21 e ya2, asi
coma la relacidn entre éstos y los pardmetos de scattering 557 ¥ 5q5.

2.3.1. Sintesis de los polinomios que forman los parametros de admitancia

La siguiente figura muestra una red tipica de filtrado de dos puertos, sin pérdidas, con
fuente de tensidn e impedancia de carga:

Se tratara de obtener la impedancia de entrada del sistema Z(s) = Vy(s)/ f1[5), para ello
se parte de las ecuaciones basicas que definen la red, dadas por la matriz de admitancias e
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Rl 11 12

,VW—)- ———

el Vl VZ § Rn

Figura 2.5: Andlisis de la red

impedancias:
=y ¥+ Vs {2.62}
L=y ¥Vi+¥m-Vs {2.63}
V] =71 f]+2’]2' fa {264}
Vi=zn - h+zm I {2.65)
Observando el cireuito, se observa que se cumple: Vo = — 15 Ry {2.H61
De donde, utilizand o £2.63}, se deduce: L=1vyn Vi—vn L Ry {2.67)
Y Yo
Despejando {7 en esta tltima ecuacién: 2= L N h= ybz—] {2.68}
1 + y;‘_z ' RPT RH + y_
el
Y
¥ sustituyend o ahora en {2.64) queda: Vi=z11 1 +712- (!':HT) {2.69)
T um

Con estos resultados va se puede determinar la relacidn entre Vy(s) e f1(s) que dard la
impedancia de entrada buscada. Reagrupando a partir de la ecuacién anterior:

22
V] . 1— E‘EZ—] =Z71 f]
Re+ =

L
1 1
[ 11 (Rn+_) 77 (th'l'_)
Zigls) = — = 23211 _ S vz ) _ frem ©2.70)
h l—ﬂ R”+E_yiz;'2]2 Re+ (_] Fzrhz)
Rn‘l‘é Yoz

51 ademds se tiene en cuenta que en redes reciprocas, como las que se estdn tratando, se
cumple la siguiente relacidn entre los parametros ABCD de la red, definidos en [Collin, 1966],
pagina 258, y se expresa ésta en funcidn de los pardmetros ¥ v Z [Fozar, 1998]:

A D—8.C=1 (2.71)
1 1
it ¥w 41y (2.72)
11 ¥n Y1 En
—Zx Yo t+l=yn Zn=1=11 21n+2xn Y {2.73}
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Al ser una red reciproca también se verifica zy; = 7y, por lo que la dltima ecuacitn se puede
exXpresar coma:
11—y 212

- (2.74)

=y zn+zn Yo =zin=

Ahora, teniendo en cuenta esta tltima ecuacion, se sustituye en (2.70), v se aobtiene la ex-
presign de la impedancia de entrada que se estaba buscando:

1
v, Ine (Rn + —m)
7. (5] = = 2.75
in(s) f, R+ 222 (2.75)

Normalizando Ry a 102, la impedancia de entrada queda finalmente:

1
v Fab i (1 + ﬁ—)
Zin(s) = f—]] B : (2.76)

Par atra parte, si la impedancia de carga estd normalizada, la impedancia de entrada tam-
bién se puede expresar en funcién de los polinomios £(s) y F(s) coma:

s
_1+5]](5)_1+%_E(s)+F[5)_m]+ﬂ] {277}
CI-Enl) R - Fl) mtm '
]

zfn(sj

donde w1y, 1113, 117 ¥ 13 son los palinomios complejos par e impar respectivamente, en la variable
s, cantruidos a partir de £(s) y F(s); concretamente:

#, + 17 = numerador (Z(s)) = E(s) + F(s) {2.78}
por lo que:
my = Re(e,+ f)+ ) fmle;+ 7)) s+ Relea+ f2) 5° + .
1= jfmleg+ fo) + Reley+ f1) s+ [ fmlea+ f2) 52+ ... {2.79)
¢; = Coeficientes complejos de E{s};
donde: fi = Coeficientes complejos de Fis};

i=0,1,2,...N.

Se distinguirdn 2 casos:

m Orden N del filtro PAR

Sacando 1y de los paréntesis en {2.77), se tiene:

m-(%‘+l)

Zinl8) = 2.80
n(s) =~ (2.580)
y comparando esta expresion con (2.76}, se deduce:
L]
= — 2.81
y = (2.81)
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y como el denominador de ¥;; es el misma que el de vz, y el numerador de v;; tiene los

mismos ceros de transmisidn que S5 (s5) = %, también se cumplird gue:

Ps)
= 2.82
21 £y { ¥
m Chrden M del filtro IMPAR
Sacando vy de los paréntesis en (2.77), se tiene:
w1 (1 + :711)
Zigls) = ———————— 2.83
() = 2.83)
y comparando esta expresion con (2,76}, se deduce:
i
o = — (2.84)
)

v como €l denominador de ¥ es el mismo gue el de y22, ¥ el numerador de y,; tiene los
mismos ceros de transmisién que S;;(s), también se cumplirad que:

P(s)

(2.85)

W21 =

En este momenta ya se tienen calculados los polinomios numerador ¥ denominador que
componen iz e yaz, el siguiente paso serd la sintesis de la matriz de acoplo de la red eléctrica.

2.3.2. Procedimiento para obtener las ecuaciones del circuito

Bajo el analisis eléctrica, la red prototipo producird exactamente las mismas caracteristicas
de transferencia y reflexién que aquellas expresadas por las representaciones polindmicas de
S11(5) v S31(5). A continuacidn se detallard el procedimiento para la sintesis de la matriz de
acoplo NxN.Se asumird que los coeficientes de acaoplo son invatriantes con la frecuencia, v las
impedancias de terminacién de la red estdn normalizadas y también son invariantes en fre-
cuencia. La red a modelar serd normalmente un filtro paso banda, por tanto, se puede realizar
la siguiente transformacién para un prototipa paso bajo:

s=j 2 . (ﬂ—ﬁ) (2.86)
Wi — o LWe W

donde w es la variable frecuencial en el prototipo paso banda; we = /w7 - @z serd la frecuencia

central del filtro; mientras que &y ¥ w; serdn las frecuencias superior e inferior que limitan

el ancho de banda del filtro. Asf pues, partiendo del prototipo paso banda se podran obtener

las ecuaciones del paso bajo. Se debe tener en cuenta que para la red prototipo paso banda,

la frecuencia central ¥ el ancho de banda son ambos de 1 rad/s, ¥ la ecuacidn {2.86} quedaria

5=;'-( _i) (2.87)

simplificada a:
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Rq ”Cle
| |

A, ! I =1H

Figura 2.6: Cavidad aislada del prototipo paso banda

A continuacidn se modelard el funcionamiento interior del prototipo genérico de la red
paso banda, para obtener las ecuaciones del circuito, Supongamos una tinica cavidad:

Se puede calcular ahora la impedancia equivalente de los tres elementos en serie que apare-
cen en el circuito:

R'Jf
1 , . .

Zog= R+ 7 + [ - w, correspondiente a los elementos en serie }¢.+f = Ir_,]_w {2.88)

frw b=j w.

, 1
Zeq=R]+j'(£u‘—a)=R]+S {289}
Par tanto se cumplird:

g = !I] 'qu = !I] ' (R] +5) {2%}

Siahora, en lugar de considerar una cavidad aislada, se consideran muiiltiples cavidades
modeladas comao circuitos L colocados en cascada ¥ acopladas mediante transformadores.
Ademas, tedricamente, cada cavidad se puede acoplar con cualquier otra por medio de acoplos
cruzados a partir de las inductancias que forman la linea principal de transformadaores. Por
tanto, se tendran que considerar acoplos mutuos entre cualesquiera dos cavidades (MT-I-), donde
P L T=12.N:

Ya se ha visto como en la primera malla aislada se cumplia ¢; = {7 (R + 5). 51 ademds se

tienen en cuenta los acoplos entre cavidades, la ecuacion quedara:

E]:.f]-(R]+S)+f2'}|:'M]2+II3'J,I:'M]3+... {29’1}

Enla segunda malla, primero suponiendo que se encuentra aislada:

: 1 , : , 1 , 1 1 , , 1 ,
D=!z-(;.lwlc+,r-w-L+j-w-L) =Jz-(m+;-w-§+;-w-§) =Jz-(,r-(w—;))=z;_-s
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M]N

N N N\

L !

b | ) In,
(1 T\%@[@?\{ /”2 ; g / " H “2 ) \\ / (N)TEN RN
vy A \ My Mf'f / My

Figura 2.7: Varias cavidades acopladas. Prototipo paso banda

51 ademas se tiene en cuenta los acoplos cruzados con el resto de cavidades, quedara:

D=f]-,,f'-Mz]+fz-S+f3-}l:-M23+... {2.93)

51 se repite este proceso con cada una de las mallas, se llega a una expresion general, que
se puede expresar en forma matricial como sigue:

e s+ Ry joMy foMgs | My 1

] JTI-J";-"I;{] 5 )l'Mzg, j'M?_N {'2

b= Mn [ Mz s : | B (2.94)
: : : oMy 1w

i ,II:'MN] )I:'MNZ ,II:'MN,N 1 S+RN Iy

5i se denomina Z a la matriz total, se puede descomponer esta matriz como:

Z=514+R+] M=5 1+Mpg =

(1 o0 D\ (R] o0 0 \ ( 0 My My ... My \
01 0 0 o0 0 o M ... May
s-| 00 1 +| 0 0 D +i | My Mz D :
O i MI\I' 1M
oo ... 0 1 0 0 ... 0 Ry Myr Mz oo My o 0
(2.95)

donde Z es la matriz de impedancia de la red de N—resonadores y sus terminaciones {repre-
sentada en la Fig. 2.7} I es la matriz identidad; R es una matriz cuyos tinicos elementos no
nulos Ry7 ¥ Ry contienen las resistencias terminales £ y Ry, ¥ M es la matriz de acopla.

Y paor tanto, el sistema total quedara representado por las siguientes ecuaciones:

[sotk Rt M| ah iv]=lao..00] @@
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donde []' denocta matriz traspuesta v M, I v R son matrices de tamafio NxN
definidas en {2.95). El circuito modelado hasta ahora se corresponde con el estudi-
ado a principios de los 70 en la introduccion del concepto de matriz de acoplo
[Atia and Williams, 1972], [Atia and Williams, 1974] [Atia et al,, 1974] v presenta las limitacio-
nes de considerar filtros sincronos v caracteristicas simétricas. A continuacion se vera como se
puede modificar el circuito prototipo para incluir caracteristicas asimétricas y, por tanto, gen-
eralizar la representacion dada por la matriz de acoplo M.

Matriz de acoplo M

La matriz M tiene dimensiones NxN y sus elementos contienen los valares de los acoplos
entre los nodaos o cavidades de la red {provista por transformadores o acoplos mutuos), por lo
gue se denomina matriz de acoplo. En general, tod os los elementos de la matriz M puedentener

valores no nulos, si bien, dada la reciprocidad de la redes pasivas se cumplira que My = M.
En cuanto a sus elementos, si el acoplo My, se produce entre nodos consecutivos (i —jl=1}el
término representa la linea de acaplo principal; mientras que el resto de acaplos entre nodos de
numeracidn no consecutiva (M;;, donde i # [} se denominan acoplos cruzados. Enel desarrollo

revisado hasta ahora, los elementos de la diagonal principal My se mantenfan nulos, lo que
implica una red a modelar sincrona.

Para generalizar las posibles representaciones de la red de acoplo y poder considerar fil-
tros asincronos ¥ respuestas asimétricas se debe madificar el circuito prototipo mostrado en la
Fig. 2.7. La madificacion consiste en la introduccién de un nuevo elemento en la formulacién
del maodelo paso bajo, concretamente una reactancia de valor B;. En cuanto a la representacidn
matricial {2.95}, el nuevo términa se incorporariaen la diagonal principal de la matriz de acopla
M; M;; = B;, v se denomina autoacopla.

I'I- Ci
__ o Bi Mz Mg M
Ma B2 Mz Man
M= | Mir Mz Es
k : Muy 1n J
T T Myt Mpz o0 My o By

Figura 2.8: Modificacién de la cavidad prototipo ¥ su efecto en la matriz M para poder
ncorporar filtros asincronos

En la Fig. 2.8 se observa como quedarfa una cavidad ejemplo /. Teniendo en cuenta el
nuevo circuita, la representacidn matricial también se verfa modificada como se muestra a la
derecha de dicha figura {matriz M}. La ecuacion que cumpliria en este caso generalizado una
cavidad | ¥ que justifica el valor de los elementos My serfa:

D=!]",T'MT']+...+IT"(m‘l‘j'(ﬂ'iﬁ‘l‘j'gf)+...+IN'J,|"MT'N=

=h-f- Mg+ + G (54 B+t iy o My {2.97)
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Esta herramienta matemadtica utilizada por primera vez en [Baum, 1957] permite que la
respuesta del filtro sea asimétrica con respecto a la frecuencia central. Este nuevo elemento
representard un desplazamiento en frecuencia del circuito resonante que modela la cavidad,
requisito éste que deben cumplir los filtros paso banda asimétricas.

2.3.3. Relacidn entre los pardmetros de admitancia y los elementos que modelan el
cireuito

El siguiente paso en el proceso de sintesis serd obtener la relacidn de los parametros de
admitancia con las matrices anteriores que modelan el sistema total. Para ello se calculardn
primero los pardmetros de admitancia. Se comienza con el cambio de variable s = [ w. A
continuacidn, si se pretende obtener el pardmetro v, (s) se tendra que excitar en el puerta 1, y
medir iy /€, de forma que ey sea nula. El circuito para esta medida tendria la siguiente forma:

I" N
L N

aQ |izl=p |

Figura 2.9 Circuito para calcular yaq (5 ).

Se observa que en el circuito se cumple que Ry = Ry = 0, por lo tanto la matriz R sera
una matriz completamente nula. El sistema, por tanto, con la excitacion a la entrada e, v las
resistencias de fuente y carga nulas, serd:

j-[m-HM]-[f] .. sw]f=[e] 0o .. n]f (2.98)

Expresando el sistema anterior en funcién de la matriz de admitancia, [¥] = [Z] ! =
(jlw IT+M]) ', v teniendo en cuenta que para el analisis actual tinicamente interesan las
corrientes ¥ tensiones en los puertos terminales, la ecuacidn anterior se puede expresat:

by _f W e § &
( i ) - ( (wlvr [¥lww ) (EN ) (2.99)

donde los elementos [1]17, [y, .- son los elementos de las esquinas de la matriz de admitancia.
Particularizando para caleular el pardmetro v21(5), segtin indica la figura Fig. 2.%

ISR MR H R ST R
1

g =0 M1

y2(5) = 1ls) = 2} =

Tomanda las definiciones conocidas para el resto de elementos de la matriz de admitancias
[¥], se contintia considerando las resistencias de fuente y carga nulas, y anulando ey 0 ey segtin
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corresponda, se pueden expresar los pardmetros v para una red de dos puertos a partir de la
matriz M como sigue:

i (s) = [z]) = e le=0 [s- 1+ M]n] =f[-w I- M]]]] (2.101}
f : .
yo(s) = Eluh = |, =51+ Mlyy = [—w I=Mly,  @102)

Este s el paso principal en el procedimiento de sintesis de red, puesto que relaciona la
funcién de transferencia expresada en términos puramente matematicos {es decit, 817(s), 121 (5],
ete, expresados como polinomios racionales), con el mundo real modelado por la matriz de
acoplo, cada uno de cuyos elementos corresponde tinicamente a un elemento fisico de acoplo
en el filtro a realizar.

Caomo M es real, v simétrica a lo largo de su diagonal principal, todos sus valores prapios
serd reales [Kreiszig, 1972]. Por tanto, existe una matriz T de tamafo NaN compuesta por filas
de vectores unitarios ortogonales, que satisface la ecuacidn:

-M=T A T (2.103)

daonde:

A =diag [ A, A o Ay ] ; stenda As los valores propios de la matriz —M, v :
TT=T"'T=1 (2.104)

5i se sustituye (2.103}en {2100} v (2.102), se tiene:

yals) =j [T-AT —w 1],
yols) = [T-A T —w 1], (2.105)

. i ]
La solucién general para cualquier elemento [T-A - T — w - ] ;e puede expresar coma
una descompaosicidn en fracciones simples:

MOoTe T
i 1 ik Tk _—
T-AT —w-l}ﬁ =k§=] . coni, j=1,2, .. N {2,106}

v los pardmetros y21(5) e ¥22(s) a partir de las dos ecuaciones anteriores, vendran dados
por:

Tk T
ynls) = Z w— Ay
k=1

s)=j Ew " (2,107}
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Se abservaentonces que los valores propios Ay de —M son también las rafces del polinomio
denominador comun de ¥, (5) @ ¥2a(s) (2.81)-(2.85). Se puede, por tanto, abtener la primera y
altima filas Ty v Tiy de la matriz ortogonal T igualanda los residuos de v (s) e v (s) con
Ty Ten ¥ Tin s@glin corresponda:

Tk = 22k

¥ ¥
Ty = =% — 2k, conk=1,2, ... N. (2.108)

Tk fFax

La red se puede conectar directamente a resistencias terminales R¢ v £, que en gen-

eral, pueden tener valores distintos a la unidad. En la presente tesis siempre se consider-
aran resistencias terminales normalizadas a 10} Sin embarga, para no perder generalidad ¥
poder adaptar cualguier valor de impedancia terminal, se puede considerar un circuito equiv-
alente con transformadores, cuyo valor permitird normalizar los valores de las impedancias de

tuente /carga:
Re=114 |1:n¢ # ¢ onp 1
: 5 5 _lh o L g
! !
€1T e T y}1 ];*’}2 T 2 Tez ; =10
Yor Yo 2

Figura 2.10: Red con transformadores para normalizara la unidad las impedandcias.

De las ecuaciones del transformador se deduce:

! : ? :
= ! £ —I
1 1, 2 2
€7 .!-J €32 —.!_;l

Y aplicando las definiciones para los pardametros de admitancia, junto con las ecuaciones
anteriores, es sencillo abtener:

h

¥ = 2 et = M =% ¥
Andlogamente: Wz = g ¥ yf];_i
Va1 = M5 1y Yy,
Yz = " 21 2.110)

Teniendo en cuenta estos resultados, la ecuacidn (2,107} se puede reescribir comao:

Tk Tk
yn(s) =ns 1, yn(s) = | Z c: ;Ll
k=1

yn(s) =07 ya(s) = |- Ew ” (2.111)
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Si se busca expresar los pardmetros Y’ de la misma forma que los pardmetros Y, se puede
reescribir cualquiera de las igualdades anteriores, por ejempla:

A kafﬂ.'_ (T]kfﬂsj

ya(s) = f- (2.112}
k=1 WAy
de donde se concluye de forma inmediata:
o Tk
1 e
T

T, = & £2.113)

My

De este modo se tienen va dos filas que servirdn de punto de partida para el caleulo
de la matriz T. El resto de filas necesarias {IN — 2} para completar la matriz se pueden ab-
tener de la matriz identidad. Restard por aplicar el proceso de ortonormalizacidn de Gram-
Schmidt [Frame, 1964], [Hamburger and Grimshaw, 1951], [(Golub and Loan, 1989] para obte-
net la definitiva matriz T. Finalmente se sintetizara la matriz de acoplo M usando la igualdad
-M=T A T.

2.4. Caracteristicas de transferencia y reflexién a partir de la matriz
NxN

Una vez conocida la matriz de acoplo, es sencillo obtener a partir de sus elementos la res-
puesta en frecuencia de la red que representa. Para ello primero se debe calcular la ad mitancia
de reflexidn y la admitancia de transferencia. Para ello, se procede a excitar en el puerto 1. Las
ecuaciones del circuito serdn:

(e]\ (5+R1+,r'-51 JoMiz M JRL ST \ (f] \
j Ma s+j By j Mo j Moy i
D= | M JoMa s+ B : | i
: : : Frdy 1w ..
L Fo M Jo My fr-Myw 1 5+ By +/[ By Iy
(2.114)

51 se divide en ambaos lados de la igualadad por ey, se tiene:

10 o] = [sterti M [h/e aie . ivie | (2.115)

El valor de la matriz de acoplo M es conocido. Del mismo modo, el valor de R se
puede determinar a partir de las resistencias Ry ¥ Ry. Por tanto, sabiendo que s = . w,
y resalviendo el sistema (2.114} para cada frecuencia, se pueden encontrar las admitancias
buscadas. Concretamente, el vector de soluciones tras resolver el sistema (2.115) serd sol =
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[ ih/ep afer .. Inie ],por lo que:
Vi = s0l(1] = ;—]]
- i
Yirans = S0L(N) = E—” (2.116)
1

Conaocidas la admitancia de entrada Yy, (s) v 1a de transferencia Yy, (5), quedard encontrar
la relacion de éstas v los pardmetros de scattering que daran la respuesta en frecuencia del
sisterna, S14(5) ¥ 521(5) .

2.4.1. Relacidn entre la admitancia de entrada, la admitancia de transterencia y los
pardmetros 5 y 511.

Para el andlisis circuital que permitird expresar 511(5) v Sz1(s) en funcidn de Yy (5) €
Yin(s) en redes de dos puertos, se verifican las siguientes relaciones entre tensiones, carrientes,
andas reflejadas e incidentes [Balanis, 2003]:

bl i A b2

R] ] e I] 12 PR,
- |
_'_
TVQ I'N¢§RN
. i

Figura 2.11: Andlisis de red con dos terminaciones.

Al Vi = VR (@ + ) b}V = Ry - {82+ ba2);

%-(ﬂ]—b]); d}f2= VJ,LR_N-[({,I;

C} = —bp_) {2.11?}

Elsiguiente pasa serd expresar las ondas incidentes y reflejadas en funcidn de las corrientes
¥ tensiones del circuito. Para encontrar a7 sumamos las ecuaciones {2.117}a} ¥ ¢}, ¥ despejamos
si valor:

V]

m+VR] =@+ (b)) =24

1 1
b (ﬁ - JR ;]) 2.118)

Restando para obtener by: b=

¥
: (m — Ry f]) {2.119}

fud] =
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_ 1 Vs
Andl te, 1 2117y dy @ = - | —==
nalogamente, para las ecuaciones bt v dk a 5 ( =

1 V5
5225,(m_m.f2) (2.121)

Del circuito de la Fig. 2,11 se observa que también se cumple lo siguiente:

+ Ry - f;_) £2.120)

V] = Vg — f] : R]J Vi= —17. RN.-’ IlN =—1 {2122}

Por tanto, sustityendo estas dltimas ecuaciones en las expresiones (2.118)-{2.121%

—1. V7 . —1. Vg—f] R] "y _ Vg
=5 (gt vEn) =5 (Bt ) - em)

1 % — 1
ﬂl:il( 2 —|— RNIZ)=—(_IERN+EZRN)=D {212‘4}

VR 2. 4/Ry

1 (Ve—1 Ry R V=204 R
R RN G k2 )‘ RV

—f3 Ry — Ryl = —Ry 2 (2126}

-

1
2"\."’RN

Finalmente, la relacidn buscada se obtiene operando a partir de la definicidn de los
parametros 5, la ecuacidn (2,116} v las expresiones anteriores:

S Lr) bl| _ _f;‘_"..-'RN :2'|!:N"'..FRN"\,-'R]
P T =0 T V(2R v,
Ba1(s) =2 VR V'R1 Yiraus(s) {2.127)
g L’S):b_] :Vg_z'f]'ﬁ]I2'\3R]:]_2'R]'f]
1 {.I] ﬂ2=0 ZVIH_] Vg Vg

Bruls) =1—2- Ry ¥ ([s] {2.128})

2.5. Ejemplo

Erneste apartado se va a continuar con el ejemplo empezado en la Seccion 2.2.3 para ilustrar
el proceso de obtencidn de los pardmetros de admitancia v la descomposicidn en fracciones
simples necesarios para obtener la matriz de acoplo. Las especificaciones del ejemplo eran:
filtro asimétrico de 4° orden, con un nivel de pérdidas de retorno inferior a 2048 y dos ceros de
transmision situadosens; = f 12y s, = -2

En este ejemplo yva se habian calculado los polinomios que formaban las funciones de
transferencia y reflexion (2,60} A partir de éstos, ¥ teniendo en cuenta que se trata de un caso

37



Caprrulo 2: Métodeo de sitesis de la maniz de acoplo Nx N

de orden par, se obtienen los polinomios de admitancia {2.81}-{2.82}):

j- 03577 5% +1,1446 .5 — j . 0,8585
ynls) =g —7 0,8046 5 + 19640 .52 — } - 1,8749 - 5 — 0,0833
10044 5% — [ 1,0344 52+ 0,9841 5 — | - 0,8133
— 7 08046 5 + 19640 .52 — . 1,8749 -5 — 0,0833

(2,129}

11"22'.(5) = ot

A partir de la descomposicidn en fracciones simples de los pardametros de admitancia, se
obtendrédn los residuos asociados v los valores propios de la matriz de acopla (2107}

rap = |—0,3327 00694 —02145  04778];
rap = [0,3327 00694 02145  04778)];
Ay = |—1,4559% 1,473 10665  0,M68]; (2,130

Con estos datos v utilizando las ecuaciones (2,108} v {2,113} se obtienen 2 filas necesarias
para el caleulo de la matriz T:

T = [—05768 02634  —04631  0,6912];
Tox = [05768 02634 04631  0,6912]; (2.131)

A partir de estas hilas v tras el proceso de ortonormalizacidn de Gram-Schmidt se obtiene
la matriz T definitiva. Por dltimo, para formar la matriz M se utilizarad la ecuacidn (2,103},
donde la matriz A tendrd como dnicos elementos no nulos los correspondientes a su diagonal
principal, que coincidirdn con los valores propios Ayg.

05514 02518 —0,4427 0,6607 01405 08707 02590 —0,3268
—0,6260 O 07798 O | —08707 —00779 0 —0,8707
T= D o930 oasel |© M7 | po2se0 0 10077 12590
05514 02518 04427  0,6607 03268 08707 02590  0,1405

(2.132)

La respuesta de la matriz de acoplo ya se ha mostrado en Fig. 2.4, donde se comprueba

coma cumple con las especificaciones dadas.

2.6. Conclusiones

En este capitulo se ha revisado un método genérico para sintetizar la matriz de acoplo
NxN, describlendo todos los pasos necesarios € incluyendo ejemplos para facilitar la com-
prensidn: establecimienta de especificaciones, descripcion de la técnica recursiva para la ab-
tencidn de polinomios que forman la funciones de transferencia y reflexidn, identificacidn con
los pardmetros flsicos del cireuito a modelar, obtencidn de la matriz de acoplo v, por tdltima,
representacion de la respuesta en frecuencia a partir de la matriz sintetizada.

Esta matriz de acoplo se puede aplicar a funciones de filtrado paso banda de dos puer-
tos, simétricas o asimétricas, de grado par o impar, incluyendo todas las ventajas que presenta
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la representacidn matricial de las funciones de hiltrado: modelado del circuito a sintetizar y
sus propiedades fisicas, v posibilidad de realizar operaciones de forma sencilla. También se
debe comentar la restriccidn que presenta este método de sintesis, pues sélo se podran imple-
mentar funciones de filtrado que presenten un méaximo de ceros de transmisidn en posiciones
f: = N—2,siendo N el orden del filtro. Estos ceros de transmision deberdn ser reales o pares
conjugados (simétricos con respecto al eje imaginario).

Par otra lado, la teorfa mostrada en el capftulo se ha deserito de un modo lo més autom-
atizado posible, con el abjetivo de acabar implementando un software de sintesis. Los ejem-
plos mostrados se han obtenido con éste software, mostranda las especificaciones y respuestas
abtenidas para el caso paso bajo normalizado (ancho de banda de —1 a 1rad/s. La transforma-
clion en frecuencia de estos datos, se realizard a partir de la farmula:

fe (f fa)
we 2o (L _ e £2.133)
AfF Nfe S
donde £ serd la frecuencia central del filtro v Af el ancho de banda.
La teoria explicada en el presente capitulo servird de base para la sintesis de la matriz

N + 2 que se estudiard en el siguiente capftulo, que permitira superar la limitacién en cuanto
al nimero miximao de ceros de transmision finitos posibles en la red a implementar.
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Capitulo

Sintesis de filtros mediante la matriz
N+2

3.1. Introduccion

En este capftulo se continuara con el estudio de la técnica de la matriz de acoplo v su apli-
cacidn a la sintesis de diferentes funciones de transferencia de filtros. La principal ventaja v
diferencia con el caso visto en el capitulo anterior, es que con la introduccidn de la matriz N + 2
se va a poder incluir el casa fulliy — canonical, es decir, cuando el orden del filtro N coincide con
el ntmero de ceros de transmision en posiciones finitas # 5. Filtros de este tipo, que requieren
la presencia de un acoplo directo entre la fuente vy la carga, se han presentado en el pasadao,
[Rachmann, 1973], [Zaki et al., 1988] o [Montejo-Garai, 2000]. Sin embargo, ha sido mds recien-
temente cuando se han presentado sus ventajas en aplicaciones practicas [Hunter et al., 1999],
lo que ha motivado un creciente interés en la investigacion de técnicas de sintesis. Una refer-
encia muy completa e interesante fue expuesta en [Cameron, 2003] ¥ puede verse como una
extensidn de la tradicional matriz Nx N, puesto que incluye en la matriz de acoplo dos nuevas
filas ¥ dos nuevas columnas que representaran los posibles acoplos entre la fuente y carga del
circuito y los resonadaores internos, pasando por tanto las dimensiones de la matriz de NxlN a
(N +2)x(N+2). El nuevo método sintetiza de forma directa la matriz de acoplo de una red
transversal paso banda, una red transversal presenta las siguientes caracteristicas:

= Permite multiples acoplos de los nodos terminales con los distintos resonadores.

® Se puede implementar el acoplo directo fuente-carga necesario para los casos en los que

la red es fully — canonical.

= Noexisten acoplos entre los resonadores internos de la red.

La matriz de acoplo N + 2 permite mayor generalidad que la matriz tradicional NxNN,
manteniendo las propiedades ya vistas en el capftulo anterior puesto que se mantiene el mode-
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ladoen forma matricial de circuitos. Las nuevas ventajas que aporta la matriz N + 2 se pueden
resumir en:

® Se pueden incluir miltiples acoplos de entrada/salida, es decir, se pueden incluir acoplos
directamente desde la fuente hacia los resonadares internos, o desde éstos hacia la carga,
inclusa acaplos directos fuente-carga.

m Debidoa la posible inclusién de acoplo directo fuente-carga, permitira la sintesis de redes
Fully — canonical.

m La matriz N + 2 permite ademas mayar flexibilidad en el proceso de sintesis. Al dispaner
de nuevas filas y columnas externas, se facilitan las rotaciones vy por tanto €l cambio de
topologia de la red sintetizada.

m Finalmente, el proceso de sintesis de la matriz N + 2 es mds sencillo que el de la matriz
NxaN, debido a que no es necesaria la etapa de ortonormalizacion de Gram-Schmidt.

En el presente capitulo se comenzard con el estudio del proceso de sintesis de la matriz
acaplo W + 2, similar al capftula anterior: se sintetizard la funcién de admitancia que maodela el
circuito mediante dos métodos distintos, a partir de los polinomios de transferencia y reflexion
y mediante la aproximacion circuital. Este proceso se completara mostrando cdmo se abtiene la
respuesta en frecuencia a partir de la matriz de acoplo. A continuacidn, se verad cdmo la nueva
matriz de acoplo N + 2 permite de forma sencilla la extensidn a respuestas duales tipo banda
rechazada.

Una diferencia a tener en cuenta con respecto a la matriz que se obtiene directamente a
partir del método de sintesis de matriz NxN {Capitulo 2}, y el métoda de sintesis que se expli-
card a continuacidn, es que en el primer caso, la matriz resultante corresponde a una topologia
folded — form, mientras que la matriz resultado N + 2 corresponderd a una topologia transver-
sal, normalmente poco 1til desde el punto de vista practico. En la tltima parte de este capitulo
se verd como se puede recanfigurar la matriz de acoplo resultado en otras matrices de idénti-
ca respuesta en frecuencia, pero tecnoldgicamente de mas sencilla realizacion [Cameran, 1979],
[Cameron and Rhodes, 1981] como la felded — form, o como utilizar esta iltima como punta
de partida para otro tipo de topologfas. Este tipo de transformaciones se pueden realizar de
modao idéntico con la matriz de acoplo Nx N, pera su explicacidn se ha dejado para este capi-
tulo puesto que la matriz N + 2 serd la utilizada para los disefios propuestos a lo largo de la
tesis.

Par dltimo sefialar que a lo largo del capitulo se irdn mostrando ejemplos de aplicacian de
las distintas secciones con el objetivo de validar los conceptos tedricos expuestos.

3.2. Sintesis de la funcion de admitancia

Para contruir la matriz de acoplo transversal N + 2 se procedera con una estrategia similar
a la empleada en el capitulo anterior. Se necesitard obtener los pardmetros de ad mitancia de la
red total [¥] que representan las caracteristicas del filtro a sintetizar de dos formas distintas:
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m A partir de los coeficientes de los polinomiaos racionales que determinan los parametros

de scattering 5,7 v 5q5.

w La segunda forma sera a partir de los elementos del circuito de array transversal de la red

Asf, mediante las dos expresiones de la matriz de admitancias Y] obtenidas, se podra
relacionar los elementos de la matriz N + 2 con los coeficientes de los polinomios Sxi(s) v

S1(s).
3.2.1. Sintesis mediante polinomios de transferencia y reflexién

En cualquier red de filtros sin pérdidas de 2 puertos, compuesta por una serie de N resao-
nadores interacoplados, las funciones de reflexidn y transferencia pueden expresarse como un

cociente de dos polinomios de grado N, que comparten denominadaor comuin:

m Funcion de reflexion

S11(s) = % (3.1}
m Funcidn de transferencia ’
82(5) = - ;)S} (3.2)

donde se mantienen las siguientes caracteristicas ya comentadas en el capitulo anterior:

m Los polinomios £(s), F(5) v P(s) estdn normalizados a su grado mayor.
m E(s)y F(s) son polinomios de grado N, igual al orden del filtro.

= P(s5) es un polinomio de grado igual al nimero de ceros de transmisidn del filtro en

frecuencias finitas, ;.
Pero ademds, por tratarse de la sintesis de la matriz N + 2, se debe tener en cuenta:

m El ntimero de ceros de transmision finitos puede ser menor o igual que el orden del filtro,
ng: = N, a diferencia de lo que ocurria en la sintesis de la matriz de acoplo Nx N, donde
la limitacion era ny, < N — 2.

= Aparece una nueva constante g, cuyo valor es la unidad para todos los casaos, excepto en
funciones de filtrado fully — canonical (n;, = N}. En el capitulo anterior se obviaba esta
constante puesto que la situacidn fully — canonical no era implementable.

A diferencia del caso anterior, los valores de las constantes ¢ v er se calculan de forma
diferente segtn la funcion de fitrado de que se trate:
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Célculo general de sy zp:

En la mayor parte de los casas, los valores de estas constantes se calculan coma:

1 P
g= - (5) ;con RL = Nivel de pérdidas de retarno

Calculo de ¢ ¥ £ en funciones de filtrado fully — canonical:

En este caso concreto, la constante #5 tendrd un valor mayor que la unidad, dado por:

£
s e e 34
p— (3.4)

Para poder caleular el valor de las constantes se deben conocer los polinomios P(s) ¥ F(s),
ademds de la ecuacitn anterior que las relaciona:
1 Ps)

£
k= . — = = 21
R0 =T Fls)|._; er

de donde se deduce el valor de laconstante & ¢ = vk2—1 {3.51

También se debe cumplir la condicidn de artogonalidad entre los pardmetros de trans-
ferencia y reflexion. Como se demuestra en la ecuacidn {B.13} del Apéndice B, serad necesaric
multiplicar el palinomio P(s) por j cuando la resta (N — 7y, ) sea un namero par.

Por otra parte, los polinomios numerador v denominador de los elementos 17 (§) ¥ ¥22(5)
de la matriz [Yy] se pueden construir directamente a partir de los polinomios de transferencia
y reflexian, S21(s5) v S11(s).

¥a se vid en el capitulo anterior, ecuaciones {2.81}1-(2.85), que en una red de dos puertos
con impedancias de fuente y carga normalizadas se cumple:

T

() P
128 = 20y T Ty

Para N impar:  yaa(s) = y;z?g) = ?:: ([SS));

Y (s) = Yo (5) P(s)

yals) & m(s)
donde my = Re(eg+ fo) +j Imle;+ /) s+ Relex+ f2) s +... ;i=0,1,2, .. N

m =} fmleg+ fo) + Re[ey + ) s+ ] fmlea+ f) 5%+ ...

g = Coeficientes complejos de £(s)

i = Coeficientes complejos de F(s) /ey
(3.6)
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Canociendo entonces los palinomios numerador y denominador de vyyy(s) e y2:(s), se
podrd obtener su expansidn en fracciones simples, asi como sus residuos rop(s) ¥ rase(s)
{k =1,2,.., N} mientras que los valores propios puramente reales Ay de la red, se pueden en-
contrar a partir de las rafces puramente imaginarias del polinomio denominador comtin 1y(s),
gue vendran dadas por j Ay

51 se expresan los residuos de forma matricial, obtenemos la siguente matriz de admitan-
cias:

Yo = (}J’]](S:' viz2(s) ) _ 1 . (}"]]ﬁ:(sjl Y1ze(5) )
ya(s) v2a(s) Yals) Y21e(5)  Wa2e(S)

YN='-( 0 Ka)_'_i 1 I(?‘]m ?‘un) (3.7)
L = ¥ Ay Y21k T2k

donde la constante Kg es nula excepto en el caso fully — canonical. En ese caso particular, donde
N = ny, ¥ por tanto €l grada del numeradar de 1, (s} es igual al grado del denominador {al
no haber ningiin cero de transmisidn en el infinito, la funcidn de transferencia cuando 5 —
o¢ tenderd a un valor finito); Kp se debe extraer previamente de y21(s), consiguiendo de este
mada reducir el grado de su polinomio numerador en una, antes de encontrar sus residuos rayg.
Ademads, ¥ como ya se ha comentado, enel caso fully —canonical secumple que N —#np, = Des

una cantidad par, por lo que es necesario multiplicar P(s) por | para asegurar que se cumplen
las condiciones de unitariedad de la matriz de scattering.

Elvalor de la constante K es independiente de la variable frecuencial s, por tanto se evalia
ens = j. 00 como sigue:

E (5]
yals)

[ Pls)/e

ke
/R ¥als)

(3.8)

5=f.m 5=|fl'm

Dado el proceso para construir el polinomio denominador vy (s) (3.6}, v que la ecuacidn
{3.8} conduce al coeficiente de grado mds alto de los polinomios que intervienen {se recuerda
gue se ha asumido que los polinomios £(s), F(s5) v £(s) se han normalizado a su grado mas
alta}, la ecuacidn anterior quedard:

P(s) 1 1 11 &1 (3.9)
¢ Relew+fv) € 14+1/er & er+1

Entonces, el nuevo polinomio numerador yh,, (s) serd de grado N — 1, y se caleulard como:
Yaun(s) = yan(s) = f- Ko vals) (3.10)

Yo, (30
Yals)
habitual, mediante la expansidn en fracciones simples.

En este punto, los residuos rayg de vh,(5) = va se pueden encontrar de la forma
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3.2.2. Sintesis mediante aproximacidn cireunital

Loselementos de la matriz de admitancia [Yy] de la red de dos puertos también se pueden
sintetizar directamente a partir la red transversal fufly — canonical. Una red transversal cumple
tres condiciones:

w Los puertos de entrada y salida estdn acoplados a todos los resonadores.

m Los resonadores no se encuentran acoplados entre ellos.

® Puede existir o no acaplo directo entre la fuente y la carga.

000

g L
_c 0_
Mgy

Figura 3.1: Array de N resonadores iransversales incluyendo el acoplo  directo
fuente/carga Mg,

Un ejemplo genérico de red transversal se observa en la Fig. 3.1, donde se muestran una
serie de N secciones individuales paso bajo de primer orden, conectadas en paralelo entre los
terminales de fuente y carga. Asimismo, se incluye el inversor de acoplo directo entre la fuente
v la carga, representado por Mg, , cuya existencia permitird la realizacidn de funciones de trans-
terencia fully — canonical, de acuerdo a la regla del camino miimo (Apéndice A). Esta regla in-
dicaba que el nimero maximo de ceros de transmision en posiciones finitas 7y, = que puede
sintetizar una red, viene dado por el grado de ésta, menos el nimero de resonadores exis-
tente en la ruta mds corta de la red #ny, entre la terminacidon de fuente y la carga. En las redes
fully — canonical, gy = 0, porloque ng, = N — nyy = N, esto es, el ntimero maximo de
ceros de transmisidn en posiciones finitas que puede realizar la red coincide con el grado de la
funcian de filtrado.

Cada una de las M secciones paso bajo que forma las ramas de la Fig. 3.1 comprende un
condensador Cy conectado en paralelo, ¥y una susceptancia By invariante con la frecuencia,
conectada mediante inversores de admitancia, cuyas admitancias caracteristicas de fuente y
carga serdn Mq, v M, respectivamente.

3.2.2.1. Funciones de filtrado fully — canonical: cdleulo de Mgy

El inversar de acoplo directo entre fuente y carga, Mg, en Fig. 3.1, es nulo excepto para
funciones de filtrado fully — canonical, en las que el ntimero de ceros de transmision en posi-
ciones finitas es igual al orden del filtro N. En este apartado se va a calcular su valor para este
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Mgy C,—=— H j- By My

O_ —

Figura 3.2: Seccidn paso bajo &k ésima, que representa larama k' ésima de la Fig. 3.1,

caso particular. Para ello, se tendrd en cuenta que a frecuencias infinitas {5 = &/ - e} todos los
condensadaores C, se compartan como cartocircuitos en paralelo:

Ze= =—=0 (3.11)

Estos cortocircuitos creados por los condensadores en las distintas secciones, aparecen co-
ma circuitos abiertos en los puertos de fuente v carga debido a los inversores Msy v My, Por
tanto, el tinico camino restante entre fuente y carga se produce a través del inversor de admi-
tancia Mg, invariante con la frecuencia {ver Fig. 3.3(a}}. 5i la impedancia de carga es de 10}, el
circuito equivalente del array transversal a frecuencia infinitas serd el mostrado en Fig. 3.3(b}:

Inversor
Rs de admitancia

Circuitos
abiertos
:| Mgy R; =10
1 |

| |
§—) ¢ — L

Mgy Y1100

{a) Unico camino posible entre fuente v carga iby Circuito equivalente

Figura 3.3: Array transversal ens = £+ oo,

Por tanto, la admitancia de entrada {(driving port admittance} en s = £ 03, Y110, conociendao
el valor del inversor, se podré calcular como:

Yiel = Yie= - = ME, (3.12}
s=fo L

A partir de este valor, es sencillo calcular el coeficiente de reflexidn a la entrada cuando
§ — £f o
1-— Y]]m

3.13

S]](S) ) = |S]]m| =

s=f- a0
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Sustituyendo el valor anterior en la ecuacidn de conservacion de la energfa, queda:
g g — e Z_Z'vynm_ 2 Mgy
1S210] = /1= [S11e 2 = = = - (3.14)
1+Y‘]]m -]‘I‘Y]]m 1+MSL

Operando con la expresidn anterior para llegar a calcular Mg, se llega una ecuacitn de

segundo grado, cuya solucidn analitica es conocida y vendra dada por:

244 —4 0 |S5q.]? 14|57
|52100] * ME, =2 Mgy + [|S210] = 0 == Mg, = I S| {3.15)
2+ |S21| 15210

donde ademas se ha tenido en cuenta la ecuacidn de conservacion de la energia. Por otro lado,
es conocido que a frecuencias infinitas también se cumple:

|S21m(5)] = [Sar(j - 00)] = %‘:1 S 1m($)] = (811 00)] = %‘:i
(3.16)

puesto gue los polinomios P(s), F(s) v £(5) se encuentran normalizados a su grado mas alto.

For tanto: g
14+ . 141 . +1
MSL — | 11 | — KER - £ (ER :l {3-1?}
| 53100 | 1/¢ IR

Se vid al principio del capitulo como g tenfa un valor igual a la unidad para una red en
caso general, siendo un valor ligeramente mayor que la unidad para una red fully — canonical.
Por un lado, se abserva como en el caso general (e = 1} efectivamente se cumple que Mg, = .
Por otra lado, en el caso de redes fully — canonical, en la expresion (3.17} se elegira el signo
negativo en lugar del signo positivo {al que se denominard Ms, ). A continuacidn se vera la
relacién entre ambos casos, Mg, v M5, ; v el motivo de esta eleccién.

51 se contintia con el desarrollo de Ms, a partir de (3.15) con el signo positiva:

T+ 81e _ 145nel (V1= [5n=l*y _ (14 [Sy1ml) v/ 1— [S|* _
| 52100 V1= 5« \ W1 5nel? 1—|Snsf?

1 5170 1 S 1— 1511 1 59100
MSL—( + 15110l (VT + S0 ] 1 — [S112]) + |5 7100] (3.18)
(1+ 5110} (1= [S11m0]) 1 — 571

donde se ha utilizado de nuevo la ecuacidn de conservacion de la energfa. Si se procede

Mz =

analégamente con Mz, utilizando el signo negativo de (3.15) se llega a:

1— 5110 _ 1— |511a] B A |S11m0|? _ (1= 5110]) " /1= |S1100|? _
|52]m| \f1—|S]]m|2 1..-'-.1—|S]]Q,C,|‘j‘ 1_|S]]m|2

ML, _( 181160]) - (W1 = [Sn1a| - 1+ |S]]m|) 1 —|59100] _ 1 (3.19)
(1= 15110} (14 [511m0]) 14 811 My

Se abserva que la segunda solucién My, tiene el valor inverso a la que se obtiene tomando
el signo negativo. Al ser el valor de e ligeramente mayor que la unidad, Mg, tendrd un valor

i
Mz =
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relativamente pequefio. Como consecuencia, la magnitud de My, serd mayor que la de Mg,
haciendo complicada su implementacidn fisica. En la préactica para filtros paso banda nunca se
tomard el signo positivo debido a las dificultades de realizacidn tecnolégica de acoplos muy
grandes [Amari, 2001].

3.2.2.2. Sintesis de lamatriz de admitancia Yy

El siguiente paso serd el cdleulo de la matriz de pardmetros ABCD de cada una de las
secciones que forman el circuito de la Fig. 3.1, Para el caleulo de la matriz total, se toma en
primer lugar la seccidn k—ésima (Fig. 3.2}, v se consideran tres etapas caonectadas en cascada
Fig. 3.4. Se calculard la matriz ABCD; de cada una de ellas f = 1,2, 3; para posteriormente

multiplicarlas y obtener la matriz completa de la seccion k—ésima.

= T s
Me; P Cr H}"Bﬁri My 4
o— ' O— —0
Yy s Gt B

Figura 54: Etapas para el cdlculo de la matriz ABCD

= La primera etapa consiste en un inversor de admitancia, cuya admitancia caraterfstica es
Y. = Mg, v por tanto su matriz se puede obtener a partir de la matriz de una linea de
transmisidn de longitud { = A/4 ¥ una impedancia carateristica Z. = 1/ Mg A partir de
las expresiones generales [Pozar, 1998] calculamos sus parametros ABCD:

A:cos[ﬁ-!):ms(%-%):ﬂ

. . 1 2T A o1
B=;-Zc-sm(ﬁ-I)=;-M—“-sm 1 =I.M_Sk

2. A
C=j Yesin(f 1) =j Ms sin (TH'Z) =} Mg
2.7 A
0= cos(fi l) = cos (Ti) =0 (3.20}
Die esta forma, la matriz ABCDy serd:
o S
ABCDy = | I W (3.01)
Joo Mgy 0

m La segunda etapa consiste en una admitancia ¥ conectada en paralelo. Como antes,
se pueden calcular sus pardmetros ABCD; a partir de las expresiones generales de
[Fozar, 1998], obteniendo:

ABCD, = o 1, 0 (3.22)
¥ o1 s Cp4j By 1
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m Por dltimao, la tercera etapa es similar a la primera, con la diferencia de que en este caso la

admitancia caracteristica del inversor es M, ;. Procediendo analogamente al primer casa,
se llega a la matriz ABCD;:

0 ;’"M]
ABCD:= | L {3.23)
,nr'ML.‘: i

Para obtener la matriz total ABCD de la seccidn k—ésima, basta con multiplicar las tres
matrices ABCD; que se acaban de calcular:

A0 mm )
SCR‘F)’BR-I j'ML.‘: i)

e
=
2
=
o
I
T
R
o om
=
R
= §|._.
e
P
—
L]

e C
T P L A
§ M o JoMyg 0
_% _s-E‘*-&-,r'Bk
ABCDy = ( gﬁ Mo )
flie

(3.24)

Esta matriz se puede convertir de forma directa a su equivalente de matriz de pardmetros
Yy utilizando la siguiente expresidn [Pozar, 1998]:

(s wm(s) Y B SLAEED) )
= (F?_]k[s) Va2l s) ) N (

5 (3.25)
E E
donde cada uno de los pardmetros v seré:
D — Mz /Mg Mey My, Mg
_ Y : - Lk 3.26
yi(s) B —(s Gt B/ (Mep- M) s5-Ce+j By My 926)
A-D—B.C (—Mag /M) (= M/ M) My - Mg
- - _ = 327
Vi2¢(s) B —(5 Co+fBe)/(Meg - My) s Ce+f By @27
1 1 Moy - Mg
_ 1 . = : 3.28
Yok (s) 8 —(5 Cp+ [ Be)/(Mep - M) 5. Co+f By 5-28)
A — M, S My Meg My My
_ A : = LE 3.29
ya(s) = 3 —(s Cotj B}/ [(Ms M) 5 Cotj By My 529

Ahora ya se puede construir la matriz de pardmetros de admitancia para la seccidn
k—ésima:

M
_ Mg My omE 1Y 1 . Mz, Mse - My (3.30)
k 5 Cy+ [ B 1 %“ﬁ s G+ By Mg« My Mg, -
S
Finalmente, la matriz de admitancia en cortocircuito de la red de dos puertos [Yn] del

array de las N secciones conectadas en paralelo {ver Fig. 3.1}, sera la suma de la matrices de
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parametros Yy de cada una de las secciones individuales, mas la matriz de pardmetros Yg;, del
inversor directo de acoplo fuente /carga, Ms, :

Yy = (ansj ¥12(5) ) — Yo+ i ( yik(s) vz (s) )

va1(s) yaz(s) Yo (s) Vo (s)
. L MSL MSR M - Mg
Yy =/ 3.31
N =/ ( My ) E]S Ck+j B, ( Mee Mg Miﬁ: ) { )

3.2.2.3. Sintesis de lamatriz transversal N 42

Se ha conseguido expresar la matriz Yn de dos formas distintas, la primera en trminos de
los residuos de la funcidn de transferencia (3.7}, v la segunda en términos de los elementas cir-
cuitales del array transversal (3.31}). 5i se igualan ambas expresiones se deducen las siguientes
relaciones:

Ko = Me, {3.32}
ok Meg o Mg
.'S—J,l:-.f"L;C S-Cg-l-j-Bg
Faop _ M:fd_k
S—J,l:-.f.'L;; S-Cg+j-5g

(3.33)

Los residuos iy, ¥ ragy, asi como los valores propios Ay ya se han obtenido a partir de
los polinomios S11(5) ¥ Sa1(s) de la funcidn de filtrado deseada. Por tanto, igualando las
partes reales e imaginarias de las ecuaciones {3.33} se pueden relacionar directamente con los
pardmetros del circuita:

Cp=1
Bi(= My) = =4y
My = rap == Mg = +/rr = Tk

Fa1k
Mep M = ¥ == Mo = . conk=1,2,.. N {3.34)
v

Faze

A partir de las dos dltimas relaciones anteriores, se puede identificar que los #érminos Mz
¥ Mg constituyen los vectores hila Tix v T de la matriz ortogonal T definida en el capitu-
lo anterior. En este punto se conocen los valores de los condensadores C; de las subredes en
paralelo {tienen todos un valor igual a la unidad}, de las susceptancias invariantes con la fre-
cuencia {By = Ay, que representaran los valores de la matriz My, My, ..., My}, ademis, de
los acoplos de entrada Msy, losacoplos de salida My v el acoplo directo fuente-carga My, . Por
tanto, ya se puede canstruir la matriz de acoplo M reciproca ¥ transversal N 42 que representa
la red, teniendo en cuenta que:

m Los elementos son los N acoplos de entrada, v ocupan la primera fila y columna de
la matriz, de la posicion 1a la N.

m Los elementos M, son los N acoplos de salida, v ocupan la dltima fila ¥ columna de la
matriz, de la posician 1 a la N.
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| s 1 ]2 ]| x ][ |N]L]
0 My
1 M 0 i) 0 ) O Mg
2 i) Mas i) i ) i) M, s
{0 0 0 0 1 :
k O 0 { Mg 0 0 My,
: 0, 1] 0 1] 0
) i) i i) i i) Melppg | My
L || Mgy | My | M3 Mg M, L

Tabla 3.1: Mairiz transversal W 4+ 2.

m Los elementos de la diagonal principal My, k = 1,2,..., N se corresponden con los A.
Representan la desviacidn en la frecuencia de resonancia de cada resonador con respecto
a la frecuencia central del filtro, serdn nulos para filtros sincronos.

m Los elementos My, se corresponden con el acoplo directo fuente/carga.

m El resto de elementos de la matriz son nulos.

3.3. Caracteristicas de transferencia y reflexién a partir de la matriz
N+2

Para obtener la respuesta frecuencial del filtra a partir de la matriz N + 2, a la que se de-
nominatd M, se procedera practicamente del mismo modo que se ¥id en el caso de la matriz
NxN, Seccién 2.4. La diferencia es que ahora se ha de eliminar la dependencia frecuencial de
los elementas Zy; ¥ Zyw de la matriz total Z = 5.1+ R+ M, puesto que en este caso va
no representan un desplazamiento respecto de la frecuencia de resonancia para el primer reso-
nador y para el tltima, sino que se refieren a la fuente v la carga. Por tanto, la diferencia sera
que la matriz diagonal I tendrd sus elementas [y e Iy iguales a 0, quedando la matriz total Z
descompuesta coma:

Z=5I+R+; M=

g 0 0 0 4 R O ] ( a Mo Mya My
0 1 ) g 10 . 5 Moy By Moz
g0 1 My Mz B Mgy
=5 + +; . .
)] )] 'D 'D .
00 0 10 By My
LI ] 0 B
a0 a 040 o My My M 1 .
y / \ - /
I R M
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Una vez construida la matriz de impedancia Z como se ha indicado, el resto del procesa y
relacién entre los pardmetros de impedancia/admitancia v los pardmetros 5 serdn idénticos a
los vistos en la Seccion 2.4, ¥ que se resumen en la expresiones {2.127}-{2.128)

523 (5:‘ =2 \/ﬂ ' \/R_] YFP‘LTFIS(S)

S]](S) =1-2. R] 'YT' (Sj {336}
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3.4. Ejemplos de sintesis de filtros paso banda con la matriz N+2

La teorfa desarrollada a lo largo de los apartados anteriores se ha implementado en un
praograma en Matlab. Este software permite obtener a partir de las especificaciones de un fil-
tro tanto su matriz de acopla N + 2 como la respuesta frecuencia, permitiendo de este modo
comprobar que dicha respuesta cumple las especificaciones propuestas:

Ejemple 1: Filtro pase banda de segundo orden con dos ceros de transmisidn

En este ejemplo se verdn los pasos y resultados intermedios para la sintesis de un filtro panda
simétrico de orden 2, con impedancias terminales normalizadas, pérdidas de retorno de 20
dB y dos ceros de transmisidn en an> = &6, Se trata por tanto de una red frlly — canonical
(N = n_,l"z}-

Primero, se determinan mediante la técnica recursiva los coeficientes de los palinomios
Ulw) v Viw) (Seccién2.2.1):

Lhw) = w+ 0,1667; Vifw) = 00860 - ',  conwy = —b
La(w) = 1,9722  w” — 1; Valw) = (19720 w) ', conwz= 6 {3.37}

Normalizando al grado mayor a partir del valor anterior de U {w) y de los ceros de trans-
misian del filtro, se obtiene:

Plw) = w” — 36, (3.38)

A partir de estos polinomios ya se puede calcular el valor de las constantes £ v ¢,. Ademas,
para determinar el polinomio denominadar de los pardmetros de scattering, también se necesi-
tan la rafces obtenidas mediante el principio de la singularidad alternativa (Seccidn 2.2.2} para
determinar £(s):

£ = 72055
Ep = ],DD?B,
E(s) = s — 27679 .5 —50214; donde s=[ W {3.39)

Para obtener la expresion de los pardmetros de scattering se deben tener en cuenta ademas
de las constantes de la expresiGn anterior, que se estd tratando un caso donde N — ny; es par,
por tanto, para satisfacer la condicién de unitariedad habra que incluir un factor fen Sz (5):

0,1388 - 5% + 49962
27679 .5— 50214
0,9903 . s* 4+ 05021
52 —2 7679.5—50214"

Snis) = |

Snls) = (3.40)
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A partir de 557 (s) v 517(s) se obtienen los polinomios m (5) vy (s) ((2.79))

(5] = 1,9903 . 52 4+ 5,5235;
11(8) = 2,7679 . 5; {341}

A partir los polinomios w17 (s) y 11 (s) y del numerador de S (s) se obtiene la expresion de
los parametros de admitancia {{2.81)-(2.85}}. Finalmente, con la expansidn en fracciones simples
de estos pardmetros y sus residuos y valores propios asociad os {2,107} se obtienen los elementos
de la matriz de acoplo:

0,0697 . 5> + 2,512 . 0,6953 56953
— . — D,0697 . f — , y
ls) =} g7 ’ IS 16659 ) T 51,6659
13907 06953 06953
2+ 27752 5+ 16659 ) 5— 16689 )

Yaa(s) = (3.42)

Con estos polinomios, de forma practicamente directa y aplicando las ecuaciones {2,108}
se obtienen los elementos que forman la matriz de acapla:

Mz = 0,0697;

My = —Ag = [1,6659  — 1,6659];
Meg = Ty = [-0,8339  0,8339];
My = Toyx = [0,8339  0,8339); (3.43)

Destacar que para redes de dos puertos cuyas terminaciones de fuente y carga sean iguales,
se cumplird que ryy serd real para una red realizable, y que ademads |ro;| = |ran], 1o cual se
puede comprabar como se cumple en la expresion {3.42}.

En la Fig. 3.5 se representa graficamente la respuesta frecuencial del filtro que se ha sinteti-
zado, junto con los elementos de la matriz de acoplo. Ademds, también se presenta una segun-
da solucidn de dicha matriz, con idéntica respuesta ¥ que corresponde al caso Mi, = 1/Mg,
comentado en las expresiones (3.15}-{3.19} seglin la eleccion de signo. Se comprueba como por
razones practicas, la eleccidn serd siempre My, .

Ejemple 2: Filtro paso banda asimétrico de tercer orden con dos ceros de transmisidn

En este segundo ejemplo se tratara un filtro asimétrico de orden 3, por tanto impar, donde
se mantienen las impedancias terminales normalizadas v se situardn dos ceros de transmision
en frecuencias finitas, es decir, N = 3, ny; = 2 ¥ los ceros de transmisidn se representardn
como wy = —b, wi; = —4 ¥ w3 = ro. De este modo se comprobara la validez del método
de sintesis también para casos de filtros asimétricos, impares y cuando no se trate del caso
Fully — canonical.

Por otro lado, se obviardn los pasos ¥ resultados intermedios del proceso de sintesis,
maostrando tnicamente los resultados correspondientes a los pardmetros de scattering y mante-
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Figura 3.5: Respuesta y matriz de un filiro paso banda fully  cononicel de segundo or
den.

niend o también la representacion en frecuencia. Como no se trata de un hiltro fully — canonical,
Mz, =0, y s6lo obtendremos una solucidn de la matriz de acoplo.

Las funciones de los pardmetros de transferencia y reflexién serdn:

615 = ] s+ 10.5—24

2T g 088 33+[23?D‘5‘+j-D21D'9)- 24 (35386 + ] - 0,7919)s + 2,2039 + | - 1,278’
s% 4 j.0,2109 52 40,7335 s + - 0,1043

Sy (s) = I L (3.44)

S+ (23709 + |- 0,2109) - 52 + (35386 + f - 0,7919)s + 2,2039 + | - 12778’

Mientras que se obtienen los siguientes polinomios de admitancia, matriz M y respuesta
en frecuendia:

0,053 - 52 + f- 0,5303 - 5 — 12727
s+ 02109 52421309 .5+ | - 10,6911
1,1855 - 5 + - 0,3960 - s + 1,1020
S+ 02109 52 +2,1309 s+ ] - 0,6911°

yai(s) =

Yaa(s5) = {3.45)

3.5. Extension a filtros de banda rechazada

En esta seccifn se pretende mostrar como se puede extender la técnica vista ahora para
filtros paso banda v de forma directa obtener la sintesis de filtros banda rechazada. Se contin-
uard considerando la existencia de acoplo directoentre carga v fuente mediante un inversor de
admitancia para poder generar hasta N ceros de reflexidn {para filtros de banda rechazada, se
tratard de ceros de reflexion en lugar de los ceros de transmisitn del caso paso banda}. Tam-
bién se comprobara caomao se pueden obtener dos soluciones distintas e igualmente validas de
la matriz de acoplo, que no estdn relacionadas mediante simifarity transformations (se veran
en la Seccion 3.6}, v que a diferencia del caso paso banda, ambas son realizables en la practica.
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Fipura 3.6: Respuesta y matriz de un filtro paso banda asimétrico de tercer orden.

‘ Faso Banda | Banda rechazada H Paso Banda | Banda rechazada

P(s) Fis} £R g
Fis} Pis} £ £R

Tabkla 3.2: Cambios entre pardrmetros de filtro paso banda y banda rechazada

3.5.1. Relacion entre filtros paso banda y banda rechazada

Las ecuaciones que determinardn la respuesta banda rechazada de un esquema similar al
de la figura Fig. 3.1 serdn idénticas a las que determinan una respuesta del tipo paso banda
vistas hasta ahora. Con unos ajustes sencillos, el procedimiento de sintesis de filtros paso ban-
da con acoplo directo entre la fuente v la carga (es decir, un software que implemente dicha
sintesis), se podra utilizar para sintetizar filtros de banda rechazada. Unicamente se requerira
el intercambio de los roles de ciertas especificaciones: las que antes determinaban la respuesta
en transmisién del filtro paso banda, serdn ahora las que determinen la repuesta en reflexion, ¥
viceversa. En un filtro paso banda la sintesis comienza con la definicidn de #ny, ceros de trans-
misidn y un nivel de pérdidas de retorna RL. En el caso banda rechazada, un filtro cuyao nivel
de rechazo en banda sea igual a las pérdidas de retorno del filtro anterior, ¥ cuvos ceros de
reflexion coincidan con los ceros de transmisidn de éste, se puede sintetizar simplemente inter-
cambiando 511 ¥ 537. Por tanto, se puede aprovechar esta propiedad para utilizar un programa
de sintesis de filtros paso banda mediante la matriz N + 2 ya implementado, para sintetizar
filtros de banda rechazada [Amari and Rosenberg, 20{Mal].

Las relaciones entre ambos tipos de filtros para el caso fully — canonical, o cambios a re-
alizar para pasar de un filtro paso banda a otro de banda rechazada, se resumen en la Tabla 3.2

Se ha considerado en todo momento la existencia de acoplo fuente-carga. El valor del co-
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eficiente Mg, se extraerd, coma ya se ha visto, a partir de los coeficientes de admitancia en el
limite 5 — ¢, donde los condensadaores de la red actian como cortocircuitas, ¥ a través de
los inversores, se comportan como circuitos abiertos para la fuente v la carga. En este limite, el
tinico camina entre la fuente v la carga es el inversor My, por lo que se cumplen las ecuaciones
va introducidas en {3.14}-{3.19)

2 My

- = (3.46]
1+ Mz,

|52]m| =

v los posibles valares para el acoplo fuente-carga:

11— 1511 : 1+ [5110] 1
Mz | 1+ (571 s, 1— 81| M|

Los ceros de reflexidn de la estructura pueden no encontrarse todos en frecuencias fini-

tas, es decir, tratarse de un caso distinto al fully — canonical. Para este caso, la ecuacidn {(3.47}
implica un resultado a tener en cuenta: en el limite s — o0, 55y tendrd al menos un cera de refle-
Xién, es decit, |S11a | = 0, por tanto, a partir de {3.47), el coeficiente Mg, tendrd una magnitud
iguala la unidad {Mz, = &1} Elsigno se determinard en funcidn de la solucidn escogida entre
las dos posibles, comao se explicard en el siguiente apartado. Una vez se conace €l valor de este
coeficiente, el resto de elementos de la matriz N + 2 se puede determinar de la forma habitual
a partir de la expansion en fracciones simples y sus residuos.

3.5.2. 5Solucidon dual en filtros de handa rechazada

Se demostré en un apartado anterior la existencia de dos posibles soluciones de la matriz
N + 2, en funcion del signo tomado en la ecuacion {3.17}. Dependiendo de esta eleccion, el
coeficiente de acoplo fuente-carga puede ser Mg, o Mi, = 1/Ms,. En el caso de filtros paso
banda también se vid que sélo la eleccian del signo negativo era vdlida para disefios practicos,
puesta que tomando el signo paositivo, los valores de la matriz de acoplo tomaban valores muy

altos,

En contraste con lo anterior, otro resultado interesante del caso banda rechazada es que las
dos soluciones Mg, v M;L = 1/Msz. pueden ser vélidas [Amari and Rosenberg, 2{Ha]. Ahora,
el valor asintético de |Sq1.| es pequeno para cualquier aplicacién practica debanda rechazada.
Par gemplo, si las pérdidas de retorno en la banda de paso de un filtro de banda rechazada
son de 2048 minimo, los dos valores que se obtendrfan para el coeficiente fuente-carga serian
|Ms, | = 0,8698 v [ML, | = 1,1499, ambos de magnitud similar. Por contra, para un filtro paso
banda con similares caracteristicas de pérdidas de insercidn en la banda eliminada de al menaos
208, los valores serfan |Mg, | = 0,0697 v | M5, | = 14,3413, la segunda opcidn es practicamente
inviable.

A continuacion se muestran dos ejemplos para ilustrar las propiedades comentadas de los
filtros de banda rechazada.
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Ejemple 1: Filtro simétrico de segund o orden:

En primer lugar se procederd a la sintesis de la matriz de un filtro de orden 2 con las sigu-
lentes caracteristicas: pérdidas de retorno minimas de 2045, dos ceros de reflexidn situados en
£ 6. Las especificaciones coinciden con las dadas para el ejemplo 1 visto en el caso pasobanda
. Como entonces, se comienza determinando los polinomios U{w) v V(w) mediante la #enica
recursiva los coeficientes (Seccidn 2.2.1%

L) = w+ D,1667; Vi) = 0,0860 - o) con ) = —H
Us(w) = 1,9722 . ® —1; Valw) = (1,9720 ) ',  conwz= 6 (3.48}

Normalizando al grado mavor a partir del valor anterior de U (w) v de los ceros de trans-
misian del filtro, se obtiene:

Pluw) = w* — 0,607, (3.49)

A partir de estos polinomios ya se puede caleular el valor de las constantes £ v ¢,. Ademas,
para determinar el polinomio denominador de los pardmetros de scattering, también se necesi-
tan la rafces obtenidas mediante el principio de la singularidad alternativa (Seccién 2.2.2} para
determinar £(s):

g = 1,0098,
g = 72055,
E(s) = 5° — 27679 . 5 — 50214, donde S=j w {3.50)

Para obtener la expresion de los pardmetros de scattering se deben tener en cuenta ademds
de las constantes de la expresidn anteriot, que se estd tratando un caso donde N — 1y, es pat,
por tanto, para satisfacer la condicién de unitariedad habra que incluir un factor fen Sz1(s):

3 09903 . s> + 05021

= 57679 s —5.m1d’

Si(s) = 01388 .57 4+ 4,9962
52 —27679. 5 —5,0214"

S1(s)

(3.51)

Hasta ahora, se puede comprobar al comparar con el ejemplo 1 del caso pasa banda ({3.37}-
{3.43}}, como se cumplen las relaciones indicadas en la Tabla 3.2. Siguiendo con el ejemplo, a
partir de Sx1(s) v S11(s) se abtienen los polinomios w1 (s) v m(s) ({279

(5] = 1,1388 . 5° 4+ 10,0175
f1(5) = 2,7679 - 5; {3.52}

A partir los polinomios #11(s) y m1(s) v del numerador de S21(s) se obtiene la expresidn de
los pardametros de admitancia {{2.81}-(2.85}}. Finalmente, con la expansitn en fracciones simples
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de estos pardmetras v sus residuos y valores propios asociad os {2,107} se obtienen los elementos

de la matriz de acoplo:

1,2153

. 10,8696 . 5% + 0,4409 . 1,2153
sl= = ,8696 . f — :
yor(s) = J 2 + 8,7967 I 529659
2,4306 - 5 1,2153 1,2153
}-’22(5:' =

= = - + .,.:
2+ 87967 5—29659.] 54 2,9659. ]

5 +2,965% . |
(3.53)

Con estos polinomios, de forma practicamente directa y aplicando las ecuaciones {2,108}

se abtienen los elementos que forman la matriz de acopla:

Mz, = 0,8696;

Mg = —Ay = [—2,9659  2,9659];
Mep = Ty = [—1,1024  1,1024];

My = Toe = [1,1024  1,1004];

(3.54]

Se muestran tambi¢n los elementos de la matriz de acoplo para el caso My, = 1/M%,,

{signo negativo en ecuacidn {3.15}).

-
=g

|Parametros 5| (dB)
5
{ 3

'EJ’D i i i
10 -5 D 5 10
Frecuencia normalizada wm

M(MSL]—

0.0000 -1.1024 11024 D.BBS6
—1.1024 -2 8654 0.0000 11024
11024 0.0000 2.9658 11024
D.BBSE 1.1024 11024 0.0000

MM 1=

D.0000 -1.2677 1.2677 -1.1445
-1.2677 01710 0.0000 1.2677
1.8677 0.0000 0710 12677
11485 12677 1.2677 0.0000

Figura 3.7: Respuesta y mairiz de un filtro banda rechazada fully  canonical de segundo

orden.
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Ejemplo 2: Filtro asimétrico de cuarto orden:
En este segundo se muestra directamente la respuesta en frecuencia y matriz de un filtro de

orden 4 asimétrico con las siguientes caracteristicas: pérdidas de retorno minimas de 2048, dos
ceros de reflexién situadosen —f . 6y —f - &

MM, 1=

00000 <0.8272 0.7865 —0.62358 1.6743 1.0004
—0.8272 —1.91&0 0.0000 0.00040 0.00040 0.4272
4.7888  0.00040 1.7238 9.0000 0.00040 0.7885
—{1.6238 9.00040 90000 92411 0.0004 9.6238
046743 000040 0.0000 90009 01823 06743
10000 0.8272 07888 06238 0.6743 (.0000

MM 3=

|Parametros 3| (dB)

0.0000 —0.9268 0.97E7 0.3488 04838 —1.0000
—0.92&88 15318 00000 00000 0.0000 0.9288
0.9767 0.0000 —1.357E 00000 0.0000 09787
0.3458 0.0000 40900 1.098E 0.0000 0.3488
—0.4635 0.0000 00000 00000 —1.0538 0.4836
—1.0000 09265 0.97E7 0.3488 0. 483& 0.0000

Frecuendcia narmalizada w

Figura 53.8: Respuesia y mairiz de un filtro banda rechazada asimétrico de cuarto orden.

3.6, Transformaciones de la matriz de acoplo: rotaciones.

Los elementos de la matriz de acoplo M que surge del procedimiento de sintesis descritao,
pueden tener en general valores no nulos. Los valores de los elementos de la diagonal principal
representan los desplazamientos de la frecuencia central de cada resonancia {eléctricamente
asincronos). Los valores no nulos del resto de elementos de la matriz My, donde i & j;i, f = 5,1,
2,..., N, L, representan el acoplo entre nodos {terminales y/o resonantes} de la red representada
por M. El método descrita a lo largo del presente capitulo representa de forma directa una red
de topologia transversal. Esto es en general, ¥ salvo casos sencillos, poco practico a la hora
de disefiar e implementar una red. Entre los motivos que dificultan este tipo de topologfas se
deben considerar las limitaciones geométricas v las eléctricas:

m Limitaciones geométricas: Acoplar un puerto de la red a varios resonadores es compli-
cado. Los resonadores deber ser adyacentes a la linea de entrada o salida. Debido a esta
condicidn de proximidad y al tamafio ocupado por resonadores y puertos, su niimero ¥
dispasicion estaran limitados. En el caso concreto de tecnologias planares y acoplamienta

por proximidad, podrdn disponerse como maximo dos resonadores, uno a cada lado de
la linea.

w Limitaciones eléctricas: En general los acoplos con los nodos terminales son fuertes.
La necesidad de acoplos miiltiples entre los puertos v los resonadares internos, puede
suponer también una via de acoplamiento entre dichos resonadores internos, resultan-
do en una topologia distinta a la transversal. Ademas, las estructuras de acoplamiento
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pueden influir en los pardmetros del resonadar, coma son la frecuencia de resaonancia y
st factor de calidad.

Debido a estas razones, el objetivo de esta seccitn serd describir métodos para trans-
formar la topologia v elementos circuitales de una red, pero conservando su comportamien-
to eléctrico. Asi, es usual recurrir a una serie de operaciones matriciales conocidas como
similarity — trans formations o rotaciones [Gantmacher, 1950], [Friberg, 1965] que conduzcan
a una forma mas convenierte de la matriz M, normalmente minimizando el niimera de ele-
mentos distintos de cero {acoplos presentes en la red}.

Las transformaciones similares son un caso particular de las transformaciones de se-
mejanza [Golub and Loan, 1989], [Lampérez, 2004 ]. Dos matrices relacionadas mediante una
transformacion de semejanza comparten varias propiedades: poseen el mismo rango, el mis-
mo determinante, la misma traza, los mismos valores propios, el mismo polinomio car-
acteristico y mismo polinomio minimo. En algebra se considera una transformacidn lineal
[Noble and Daniel, 1987], ¥ se cumple que dos matrices A y B de dimensiones NxN son se-
mejantes si existe una matriz T invertible y de idénticas dimensiones tal que:

B;=T A T (3.55}

Un tipo de transformaciones de semejanza son las transformaciones similares o rotaciones.
En este caso, la transformacion afecta sélo a ciertos vectores de los que forman la matriz, que
sufren una rotacion de un determinado dngulo [Kaufman and Roe, 19703]. El uso de transfar-
maciones similares garantiza que los valores propios ¥ vectores propios de la matriz M se
conserven tras tales operaciones. For tanto, la matriz transformada ofrecerd exactamente las
mismas caracteristicas de transferencia y reflexién que la original. Estas propiedades son vali-
das para las matrices sintetizadas con los dos métodos vistos hasta ahora, tanto para matrices
Nx N, como para matrices N+ 2. Unicamente se deberd tener en cuenta de que tipo se trata para
canocer a que acoplo concreta de la configuracidn en cada caso corresponde cada elementao de
la matriz.

Existen varias formas candnicas de la matriz M mas précticas que la obtenida directamente
de la sintesis. La mds utilizada es la llamada folded — form [Rhodes, 1970]. Esta forma canéni-
ca se puede utilizar directamente para obtener los acoplos, o bien utilizarse como punta de
partida para la aplicacién de mas transfarmaciones que conduzcan a una topologfa alternativa
de resonadores acoplados [Bell, 1982], [Cameraon, 2003], con el objetivo de adaptarse lo mejor
posible a las restricciones fisicas y eléctricas de la tecnologia con la que se vaya a implementar
el hltro.

En esta seccion se explicard primero el concepto de simifarity — trans formation, asf comao
otra tipo de transformaciones basicas de la matriz de acoplo. A continuacion se describird el
método para la reduccidn de una matriz de acoplo genérica a la folded — form. Se pueden
obtener otros esquemas de acoplo utilizando transformaciones similares. Finalmente, también
se vera como se consigue obtener la configuracion cul — de — sac a partir de la folded — form,
para lo cual serdn necesarias una serie de rotaciones adicionales.
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3.6.1. Similarity — trans formations y cancelacidn de elementos de lamatriz

Una rotacian (o similarity — transformation} de una matriz M se realiza pre y post-
multiplicando M por otra matriz Ry R respectivamente, llamada de rotacidn, donde R tendra
las mismas dimensiones que M. Por ejemplo, para una matriz M de orden 7, y un pivote [3,5],
los elementas de la matriz M serdn como sigue [Gantmacher, 1950, Froberg, 1965]:

f1 0 0 1] 1 1] D\‘
o1 0 0 0 o0
00 cosfp 0 —senfp 0O 0
M; =R M, R donde: R=| 00 0 1 0 o0 (3.56)
0 0 senép 0 cosfp 0O 0
o0 00 0 1 0
\o0 0 0 0 0 o1

donde Mj es la matriz de acoplo original, M, es la matriz después de la transformacidn, v la
matriz de rotacidn R se define en {3.56) para un caso concreto. En general, el pivate [f, f]({ # [}
de la matriz R indica que los elementos Ry = Ry = cosflr; Ry = —Ry; = senfr; v tr es el
angulo de rotacion. Los otros elementos de la diagonal principal de la matriz son iguales a la
unidad, mientras que el resto de elementos de la matriz es nulo. Ademas, se cumplird que la
primera ¥ tltima fila o columna de la matriz no podran formar parte del pivote, es decir, para
un estructura de orden M se cumplird que f, f #£ 1 oM.

Después de la transformacidn, los valores propios de la matriz M, son iguales a los de
la matriz original Mp. Esto indica que se puede aplicar una serie arbitrariamente extensa de
rotaciones con pivotes ¥ dngulos definidaos arbitrariamente, empezando con My, sin que la
respuesta final varie. Esta serie de rotaciones tendria la siguiente forma:

M,=R, M, ; R r=1,2,3 .., R (3.57)
F.

y analizando la matriz resultante M, al final de la serie de transformaciones, ésta producira
exactamente los mismos valores y vectores propios que la matriz original Ma.

Cuando una transformacidn similar de pivote [f, f], v dngulo 8y 3 0 se aplica a una matriz
de acoplo M, 1, los elementos de las filas { v |, v los elementos de las columnas [ v j de la matriz
resultante M,, cambian sus valares respecto a los valores de los mismos elementas correspon-
dientes a la matriz M, ; previa a la rotacidn. Es sencillo comprabar a partir de {3.56} que para
un elemento k—ésima de la fila 0 columna { o [ de la matriz M,, que no se encuentre en los
elementos cruzados del pivote {es decir, para k # [, [}, el valor del elemento en cuestion variara
seglin:

My = cosfy My — senfly - My, para un elemento en la fila |
M:ﬁk = senthy - My + costy M, para un elemento en la fila |
My, = cosB, - My; — sené, My, para un elemento en la calumna |

Mif = senby - My + costy - My, para un elemento en la columna | {3.58)
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donde k # |, ;v los elementos con (") corresponden a la matriz M,, mientras que los que no
llevan ‘ corresponden a la matriz M, ;. Para los elementos del pivote, se cumplira:

M}, = cos?8, My —2 - cosb,  senby .« My + sen®f, - My
M;ﬁ = sen*fy - My + 2 - cosfy - senfy My + cos8y - My
My = My = (cos™8, — sin8,) - My + cos8, - send, . (My; — My) {3.59)
A la vista de las expresiones anteriores, existen dos propiedades de las rotaciones que se
pueden utilizar en el proceso de reduccion de la matriz:

1. En el pivote [/, /] de una transformacién, sélo aquellos elementos en las filas y columnas
[y j se verdn afectados por la transformacion. El resto de elementos permaneceran con los
valores previos, lo que permite minimizar la generacidn de nuevas elementos de acaplo
no nulos.

2. 5i dos elementos que estin enfrentados a través de las filas v colummnas del pivote,
son ambos nulos antes de aplicar la transformacion similar, se mantendran nulos tras
ella. Por ejempla, si los elementos My ¥ My son nulos antes de la transformacidn del
pivate [2,4], serdn nulos también tras la transformacién, independientemente del valor
del dangulo &, v a pesar de encontrarse en las filas o columnas i o [

Las ecuaciones mostradas en {3.58)-(3.59} permiten calcular la rotacion de un determinado
coeficiente de acoplo, por lo que se pueden utilizar para cancelar elementos especfficas de la
matriz de acoplo, es decir, para conseguir anular determinados acoplos. Aungue las filas que
se veran modificadas serdn las correspondientes la pivote [f, /], el acoplo cuyo valor se pretende
modificar o cancelar serd My; o My; donde k puede representar cualquier nodo de la red {in-
terno o terminal), mientras que |, [ representan los nodos internos de la red. Por eemplo, para
cancelar el elemento Mys {y de paso simultdineamente Mz} en la matriz ejemplo de grado 7,
se puede aplicar una transformacidn de pivote [i, f] = [3,5], por lo que, a partir de la dltima
ecuacidn de las expresiones {3.58), donde | = 3, | = 5; se tomara entonces k = 1 para anular el
elemento Mif = M. Igualando la expresion indicada a cera:

M;:f = senty - My + costly - My, = 0 = sendl, - My3 + costy - Mys = Mz {3.601

Despejando esta ecuacidn se obtendra el valor que ha de tener el dngulo de rotacidn para
cancelar el acoplo deseado, en este caso concreto:

My, M
tan g, = — il ]
My My
My Mis
8 —tan | —— ) = —tan V{22 3.61
= ( MH) o My (3.61)

Utilizando el dngulo de rotacidn 8y indicado en la expresién anteriar y aplicando la
rotacidn, se conseguird una matriz con los elementos Mis ¥ Ms1 nulos. El resto de elementos
de las filas v columnas 3 ¥ 5 podran haber sufrido variacion en sus valores.
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Procediendao de forma andloga al ejemplo que se acaba de explicar, se pueden anular otros
elementos o acoplos de la matriz. Generalizando lo anterior, a continuacién se detalla el valor
del dngulo de rotacidon £, necesario para cancelar elementos especificos de la matriz de acoplo,
con una rotacidn en el pivote [f, f]:

M
g, = tan ( Tk) para el elementa My
(——) para el elementa My
8, = tan (—m) para el elementa My,

— el para el elemento M;, {3.62)

En las transformaciones vistas hasta ahora, las coordenadas del elemento a cancelar no
coinciden con el pivote seleccionado, es decir, k # |, /. A continuacidn se explicara un caso con-
creto de rotacidn, la transformacidn cross-pivot, que se produce cuando el elemento a cancelar
coincide con el pivote de la transformacion, o lo que es lo mismo, se pretende eliminar el el-
emento My con el pivote i, /]. En este caso concreta, se praduce la ventaja de que sdlo se ven
afectadas por la transformacion los elementos de la matriz M que se encuentren en la fila |
¥ en la columna j. Ademds, el dngulo de transformacién crass-pivot es diferente al explicada.
En estas transformaciones el dngule de rotacion se puede calcular a partir de las ecuaciones
{3.59}, igualando a cero el elemento a cancelar {My;, My; o My} se llega a:

M;; £ \/M;?—J. — My My

8 = tan ' para el elemento My
Mij
—Mij £ /M — M M
fr = tan ! 7 pata el elemento M
it
g = 1 tan (ﬂ) ara el elemento M;; {3.63)
2 My — My P " '

Enesta tesis se trabajara con resonadores asincronos, por tanto, no serd necesario cancelar
los elementaos de la diagonal principal de la matriz de acaoplo, es decir, no se recurrird a las dos
primeras ecuaciones de la expresidn (3.63}). Sin embargo, en algunos casos especificos, coma
se comprobard mas adelante, si se utilizara la transformacion cross-pivot para cancelar clertos
elementos My, coni # [

3.6.2. Otros tipos de transformaciones de la matriz de acoplo.

Ademis de las transformaciones similares, hay otras aperaciones simples que pueden ser
titiles a la hora de trabajar sobre la matriz de acoplo. Estas operaciones son también transforma-
ciones de semejanza, por lo que la respuesta de la red permanece invariante [Lampérez, 2004].
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Intercambio de filas vy columnas

51 se modifica tinicamente la numeracidn de los nodos de una red, este cambio afectard del
mismao modo a los elementos de la matriz de acoplo resultante. Sin embargo, la respuesta de la
red na deberfa variar. Por tanto, se cumplen las condiciones para poder expresar este paso comao
una transformacion de semejanza, cuya matriz se obtiene intercambiando dos filas v columnas
de la matrices. & se intercambia la numeracidn de los nodos &y [ de la red {filas ¥ columnas k
y { de la matriz}, la matriz T que representa la transformacitn serd la siguiente:

/1 3

T= (3.64)

En este tipo de transformacidn se ha de tener en cuenta que los nodos k&, [ deben carre-
sponder a nodos internos de la red. Mediante sucesivas transformaciones se puede llegar a
reardenar por completo las filas y columnas de la matriz de acoplo.

Cambio de signo de acoplos

El cambio de signo de todos los coeficientes de acoplo de un determinado nodo k, excluyendo
el autoacoplamiento, no modifica la respuesta de la red. La operacion es equivalente a invertir
el signa de los elementos de la fila v los de la columna de dicho nodo k. Como el elementa de
la diagonal {autoacoplo} se encuentra a su vez en la fila y columna k, el resultado del proceso
acabard con su signo original. La transformacion de semejanza que produce el cambio de signo
de los acoplos de un nodo k vendrd definida por la siguiente matriz:

[ 1 B!

T= -1 k (3.65)

3.6.3. Reduccidn de la matriz de acoplo ala forma folded — canonical.

A continuacién se presentard un ejemplo de una matriz de acoplo 7x7, donde se indicara
gue acoplos se deben cancelar en una matriz de acoplo completa mediante transformaciones
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similares para conseguir una determinada topologia. En concreto, el objetiva serd llegar a una
matriz correspondiente a una topologia folded — canonical, cuyos elementos y esquema de
acoplo se muestran a continuacian, ¥ donde los espacios vacfos representan elementos nulaos:

” 5 | ! ‘ 2 ‘ 3 ‘ 4 | 3 | L ” Fosibles acoplos no-nulos
5 " X
T *| s |m xa | xs g - auto-acoplo
2l 4| % | &5 | 4| xa | as m - acaplo directo, camino principal
S|+ | % | * |5 | m XA - acoplo cruzado asimétrica
Al | % | % | % | 5 | m X§ - acaplo cruzado simétrico
Bjl# | # | % | * | * |5 |m *- acaplos simétricas
Ll | | # | = | % | = respecto de la diagonal principal

@ = acoplo directo

== acoplocruzado asimétrico
— = acoplocmzado simétrico

Figura 3.9: Representacidn de los elementos de la matriz W 4+ 2 no nulos ¥ los acoplos de
una red folded cononical. Ejemplo de estructura con 7 nodos.

El procedimienta para reducir la matriz de acoplo M completa a su forma folded —
canonical implica una serie de transformaciones similares que cancelen los elementas que se
deben anular uno a uno. Las transformaciones se aplican en un clerto orden, de modo que
haciendo uso de las propiedades antes mencionadas de las rotaciones, se va asegurando que
los elementas cancelados no vaolverdn a aparecer por una rotacidn posterior. En este apartado
se estudiard la secuencia de transformaciones para un ejemplo de una matriz 7x7, por tantao,
frmpar. En la figura Fig. 3.10 se deja también indicad o como se realizaria un proceso similar para
reducir una matriz completa a otra folded — canonical en el caso de orden par.

Como se puede observar en la figura Fig. 3.10, la secuencia cancela alternativamente ele-
mentos de derecha a izquierda a lo largo primera de filas, y posteriormente de arriba abajo a
lo largo de las columnas. Se empezara por el elemento de la primera fila v la columna N — 1.
Una vez eliminados los elementos necesarios de la primera fila, la secuencia continuarfia por la
tiltima columna, eliminando los elementos desde la 39 fila hasta la fila N — 3.

Graficamente la secuencia de operaciones se muestra en la figura Fig. 3.10; donde las ele-
mentos sombreados indican los acaplos a cancelar, y el niimero que se encuentra en su interior,
el arden necesario en la secuencia de rotaciones para asegurar que los acoplos ya canceladosno
vuelvan a aparecer comao consecuencia de una rotacidn posterior, Por ejemplo, la primera trans-
formacién consistird en cancelar el elemento My, con el pivote [5, 6], segiin la cuarta ecuacidn de
la expresion (3.62), el angulo de rotacion serd §; = — tan{ My /M), A continuacion la segun-
da rotacién tendrd comoa pivote [4,5] v dngulo 83 = —tan{Mi5/ Myy) para cancelar el elemento
Mis. Se comprueba de forma sencilla como el elemento yva cancelado Mg no se ve afectado
por la siguiente rotacion y permanece anulado, puesto que no pertenece a las filas o columnas

67



Capfrulo 3 Sitesis de filtros mediante Ja matiz N + 2

m 4(3(2 1 xa -!lf;S 211 xa

¥l s|M O 8§ xaxs * 5§ M O Xaxs .
x|% |85 |mxaxs 5| |¥ £ % S M X5 4 .
|| % |5 \m10 6 \L"" (%% 5 \m|§
®| K| % | % |85 mT fc-kf:;'iﬂ!
».ﬁ:ew_i_sm w0k k% | %

Figura 3.10: Secuencia de cancelaciones de los acoplos de una matriz completa para re-
ducirla a su forma folded  canonical, casos pare impan

modificadas. El procedimiento continuarfa con la siguiente transformacidn, parar = 3 {pivote
[3,4] v dngulo 83 = —tan{Mie/Mi3)} ¥ r = 4 {pivote [2,3] v dngulo 8, = —tan(M3/ Mq2))
para cancelar los elementos My ¥ My respectivamente, de nuevo sin afectar a los elementos
previamente anulad os.

Tras estas cuatro transformaciones, los elementos de la primera fila de la matriz entre el

Mir ¥ M1z serdn nulos, junto con los simétricos respecto de la diagonal principal pertenecientes
a la primera columna. A continuacién se cancelaran los tres elementos de la columna 7 con los
pivotes correspondientes: Mz (pivote [3,4]), Myr (pivote [4,5]}y Msr (pivote [5, 6]} Eneste caso
se utilizard la primera ecuacidn de la expresidn {3.62} para determinar el dngulo de rotaciin
correspondiente, &5, 8, ¥ #7. Como antes, es sencillo camprobar a partir de las propiedades de
las rotaciones que los elementos previamente anulados permanecen inalterados:

= (O no son de las filas o columnas del pivote,

m o bien estdn enfrentados a través de las filas o columnas del pivote ¥ yva eran nulos antes
de esa transformacidn, por lo que el resultado de la rotacidn los mantendra anulados.

El siguiente paso serd cancelar los acoplos correspondientes a la segunda fila, Mas v M,
como indica la secuencia de la figura Fig. 3.10. Finalmente, el tiltimo paso cancelard el acaplo
carrespondiente al elemento My, de la 6% columna. En este punto, se ha conseguido la forma de
la matriz de acoplo correpondiente a una estructura folded — canonical, mostrada en la Fig. 3.9.

El proceso completo se puede resumir en la Tabla 3.3.

Las posiciones y valores finales de los elementos en las diagonales cruzadas se determinan
automaticamente, sin necesidad de mas acciones especificas. Ademas, se puede calcular de
forma sistematica el angulo a aplicar en cada transformacion, asf como el nimero total de
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N? de la rotacién | Elemento  acancelar | Pivote | 8, = tan V¢ My/ Myg)
t [, ] k I m n ¢
1 Mg 19 fila 6] | 1 6 1 & -1
2 Mis [45] |1 5 1 4 -1
3 Mg 34] | 1 4 1 3 41
4 M3 23] |1 3 1 2 -1
5 Maz Meolumna | [34] 3 7 4 7 1
6 My [45] | ¢4 7 5 7 1
7 Mar 56] | 5 7 6 7 1
8 Mg 2% fila [a5] | 2 5 2 4 -1
g Mis 34] | 2 4 2 3 1
10 My, 67 columna | [4.5] 4 i) 5 ) 1

Tabla 5.3: Resumen del proceso de reduccidn de una matriz 7z7 a la forma folded
canonical

transformaciones. Por tanto, un algoritmo vélido para una matriz de cualquier grado, donde
habria que tener en cuenta si se trata de orden par o impar, es facilmente programable:

M
ﬁ.ngulo de rotacién: &, = tan ! (c - —H) {3.60)
M?‘P‘EP‘E
N3
Niimero total de transformaciones & ¢ = Z # {3.67)
fr=1

Ejempla: Reduccion de un filtro paso banda de orden impar a su forma folded — canonical

Seva a presentar un ejemplo concreto de un filtro paso banda de grado impar, en concreto de
arden 5, utilizando la matriz N + 2, por lo que la matriz M tendra dimensiones 7x7 v su forma
final folded — canonical se ajustard al esquema presentado en la Fig. 3.9. Las especificaciones
del filtro serdn unas pérdidas de retorno de 2048 y cinco ceros de transmisidn que estardn
situados en w12 = £2, w3 = —4 v wys = E6H.

Los polinomios normalizados a su grado mayor, ¥ las constantes que forman parte de los
parametros de scattering que se obtienen del proceso de sintesis serdn:
F(s) =5+ 0127 5"+ 12854 .57 + . 0,132 . & + 0,3393 .5 + | - 0,0185
Pls) =8 +j 4.55+40. &7+ 16057+ 144 .5+ [ . 576
Efs) =5° + (20305 + j 0,127) . s* + (3,347 + [ . 0,2719) . 5”7 + (3,223 + j . 04227} . 57+
(21093 4 . 0,372) - 5+ 0,7108 + j . 0,1926
¢ =782,4453; £p = 1,0000008167 (3.68}

La respuesta frecuencial y la matriz transversal resultado del proceso de sintesis se mues-
tran en la Fig. 3.11. Tras realizar el proceso de reduccitn descrito, se obtiene la matriz en la
forma candnica que también se incluye en la misma figura, ¥ donde se puede comprobar que
se han eliminado los acoplas especificados.
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Figura 3.11: Caracteristicas de transferencia y reflexion en d B {izquierda). Matriz transver
sal y matriz folded  form (derecha)

N° de la rotacién | Elemento  acancelar | Pivote | 8, = tan "¢ My/ Mug)
t ¢, 1] ko1 m n c
1 Mis 1 fila [as5] |1 5 1 4 -1
2 Mg [34] | 1 4 1 3 1
2 Mis 23] |1 3 1 2 -1
4 Mo, 67 columna | [3,.4] 3 B 4 ) 1
5 Mg [45] | 4 & 5 & 1
6 Mo 2% fila [34] | 2 4 2 3 -1

Tabla 5.4: Resumen del proceso de reduccidn de una matriz 6x6 a la forma folded
canonical

Realizando un proceso andlogo para un caso par, por ejemplo, para una matriz 6x6, la
reduccitn ala matriz folded — canonical se podria resumir como indica la Tabla 3.4. Un eempla
cancreto de una matriz de grado 6 se puede encontrar en la seccion {1.C de [Cameron, 2003].

3.6.4. Reduccidn a la topologia cul — de —sac

La configuracidn cul — de — sac [Williams et al., 2002], [Cameron et al., 2002] es un tipo de
red de dos puertos que presenta un maximo de N — 3 ceros de Eransmisidn. Sin embargo,
podra sintetizar prototipos simétricos o asimétricos de grado par o impar. La principal ventaja
de esta configuracién es la ausencia de acoplos diagonales cruzados, que a veces son diffciles
de realizar en la practica. Ademads, su forma presenta cierta flexibilidad al realizar el layout
fisica de los resonadores. Una configuracion tipica cul — de — sac serfa la mostrada en figura

Fig. 3.12, donde se muestra un ejemplo de un prototipo de orden 10, que permititfa un méaxima
de 7 ceros de transmision.

Este tipo de configuracidn presenta un ntcleo central, formado por un cuarteto de reso-
nadores situados en forma de cuadrado, con acoplo directo entre ellos, situdndose los puertos
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6000
000 ©

Figura 5.12: Ejernplo de configuracion cul de s de orden 10

de entrada y salida en esquinas opuestas del cuadrado central. Alguno o ambos resonadores
restantes del cuadrado central (2 v 9 de la Fig. 3.12}, estdn conectados a una cadena de resona-
dores en linea. El tiltimo resonador de estas posibles cadenas no tiene acoplo de salida, de ah{
la nomenclatura de esta configuracion {cil — de — sac, literalmente calle sin salidal.

Debido a su configuracidn de niicleo central mas las subredes en cascada a partir de los
nodos no directamente conectados con los terminales de entrada/salida, este tipo de redes per-
mite una sintesis sencilla y facil de automatizar, como se verd a continuacidn. También existen
variaciones avanzadas de esta topologia {seccion 9.6 de [Cameron etal., 2007b ]} que ofrecen
ventajas en su respuesta o en sus posibilidades de implementacian.

Sintesis de redes del tipo cul — de — sac

La sintesis de este tipo de redes es muy simple y puede realizarse de forma casi automatica.
Ya se ha visto como se puede reducir cualquier matriz de acoplo a su forma folded — canonical,
y éste serd el punto de partida. A partir de la forma folded — canonical los elementos se irdn
eliminando utilizando una serie de transformaciones similares regulares {para filtros de grado
impar}, o una serie de transformaciones cross-pivat (para hiltros de orden par). Para ello se
camenzard con una linea de acoplo principal desde el centro de la matriz de acoplo, ¥ se irdn
cancelando elementos hacia fuera, a lo largo de la antidiagonal o de forma paralela a ésta. Esto
dard un maximo de (N — 2)/2 transformaciones para prototipos de grado par, o (N —3)/2
para prototipos de grado impat.

Ya se vid como la transformacidn cross-pivot que se utilizarad para la sinteris de filtros
con tapologia cul — de — sac de grado par, es aquella en las que las coordenadas del elemento
a eliminar coinciden con las del pivote de la transformacidn. En este caso, la transformacion
para cancelar el elemento M;; dnicamente afectard a los elementos de la fila |/, v la columna J.
Ademas, el dngulo de la transformacitn era diferente al habitual, y venfa dada por la tercera
ecuacion de la expresién (3.63).

En la Tabla 3.5 se indica el proceso general de los indices de los pivotes necesarios para
filtros de grado 4 o mayor, seglin sean de grado par o impar.

Ejemple de disefio de un filtro de orden 6 con topologia cul — de — sac

Fara ilustrar el proceso que se acaba de describir, se va a desarrollar un ejemplo. En con-
creto, el ejemplo consistird en la sintesis de un filtro paso-banda de orden 6. Se supondran
unas pérdidas de retorno de 2548 v un total de tres ceros de transmision a frecuencias finitas:
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Posician del pivote [i, ] y elemento de la matriz ﬁmgulo de
Grado ensu forma folded — canonical que se elimina transformacion
N Transformacidn nimero v, donde r = 1,2, 3..R &
Npar: R=(N—-2)/2 Nimpar R=[N-=-3)/2
N par [1j] M;
P N2 PN _ 1 12,
[ =2k —y f=5+r 8y = stan i .
N impar [Lj] M;; o
, , My
R j= fy = tan Lifﬁ

Tabla 3.5: Coordenadas de los pivotes que reducen la matriz de acoplo folded  canonical

alaformacu! dAe  sac

s1=1—702,5 =1+] 02ys5 = 1,3.5 observa que se cumple que el niimero de ceros de
transmisidn es igual al orden del filtro menos 3: N — 3 = 3 < ny, = 3, por lo que la topologfa
del filtro podra ser de la forma cul — de — sac. El proceso que se seguird para la sintesis serd el

siguiente:

m Sintesis de la matriz transversal N + 2.

m Reduccitn ala forma folded — canonical.

m Reduccion de la matriz folded — canonical a la topologia cul — de — sac.

Para conseguir el objetivo se requerirdn los conocimientos tratados a lo largo del presente

capitulo. Ademds, se tratard con mayor detenimienta el dltimo paso, donde se ha escogido un

gjemplo de grado par, con el objetivo de mostrar la aplicacion de la transformacion cross-pivot.

|Parametras 5| (dB)

S.E'I
--=-3 ||
n

Fetardn de grupa (s)

RS .h'u ala e

----L-n.-‘..:‘-
I S

z 1 a 1 Z 3 3 z
Frecuenscia narmalizada w (radés)

1 a 1 z 3

Frecuencia narmalizada w (rad/s)

Figura 3.13: Respuesta en frecuencia y retardo de grupo para el filtro paso banda propues-

o
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Siguiendo el proceso de sintesis de la matriz N + 2 se obtiene la matriz transversal. La
respuesta del filtro en cuestién se muestra en la Fig. 3.13, donde también se muestra el retardo

de grupo del filtro para comprobar la equalizacidn que introducen los ceros de transmisidn

camplejos.

Continuando con el proceso descrito, a partir de la matriz transversal se consigue la matriz
en su forma folded — canonical. Ambas matrices tienen los siguientes elementos:

Mfmrtst:' =

My oigeq =

/

\
/

\

0
04165
—0,3189
DA76L
—0,5311
— A8
04625
0

0

04165
1,3885

—0,3189
0
—1,2233
o
o
0
0

04165 03189

1,1085

o

1,1085 0,0379 09514
09514 0,0513
—0,6506

0

e s Y [ o

0

e R e [ |

il

0,0673
0,1507

0

DA764
0
0
—1,1527
0
0
0
DA764

0
0
—0,6506
0,0240
0A736
—0,2300
0
o

—05311 —04802
y 0
0 0
0 0
10,9492 0
0 —0,5206
0 0
05311 04802
0 0
0 0
0 0.0673
04736 —02302
05343 05676
—05676  0,0297
0 11,6394
0 o

04625 0
0 04165
o 03189
0 0A4A7H
o 05311
0 D482
D2053 04625

04625 oy

0 0\

D 0
0,1507 O

0 0

0 0
09394 O
0,0379 1,1085
1,1085 0

Par dltimo, se partird de la matriz folded — canonical para obtener la matriz que representa

la topologfa cul — de — sac. Un esquema genérico de ambos tipos de matrices se ha representado

conjuntamente en Fig. 3.14:

|s|1l2/3]4]5]6|L]

5 w xXa
1| =* |5 |m Xa | x5
2 x| % | 5 |m Xa | xs
F||*| * | *| 5 |m]|zxs

dofl o | % | % | % | 5 | MW

Bl | % ||| 5 |m

B || o | o | o | o | o | o 5 | W
Lofl | % | % | % | % | = *

|s1]2]s]ef5]e|L]

S| |m

1|5 |m T

2 | % | 5 |m #
F|| & | % | * |5

Al & | % | * | % | 5|
Bl ||+ |* |=%]|5|m
Bl | % | & | & | % | % | 5| MW
Ll | | # | & | # | | #

En concreto para el ejemplo bajo estudio, habrd que anular los elementos de la matriz
folded — canonical que se han resaltado en negrita {Mas ¥ Mag). Esta aperacidn, coma se ha

explicado anteriormente, se realizarad cancelando los elementos de la antidiagonal, partiendo

del centra de la matriz y continuand o hacia el exterior de la misma. Para ello, se anulardn dichos
elementos de la matriz con los pivotes [4,5] v 3, 6] respectivamente, par lo que se utilizardn
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™ ceeo

Figura 3.14: Ejernplo de configuracion folded  cononical ycul de sac de sexto orden

/D 1,1085 0 0 0 0 0 oo
1,085 00379 0,7241 D 0 —0,6171 O 0
0 07241 0,086 —0,7422 D 0 07241 0
Moy o 0 0 —0,7422 02946 0 0 0 0
0 0 0 0 —0,8049 —0,4975 O 0
D —D6171 0 0 —0,4975 —0,0277 09394 O
0 ) 0,7241 0 0 0,0394  0,0379 1,1085
, 0 0 0 0 0 0 1,1085 O

Figura 3.15: Mairiz correspondiente a la topologia cul  de sac buscada. Filtro de sexto
orden.

rotaciones cross-pivot. Como consecuencia de la segunda rotacidn cross-pivot, v sin necesidad
de operaciones adicionales, se produce a su vez la anulacion del elementa My, v deja de tener
valor nulo el elementa My, con lo que se abtiene la topologia buscada.

Se puede compraobar de forma sencilla como las tres matrices ofrecen la misma respuesta,
ya mostrada en la Fig. 3.13.

3.7. Conclusiones

En este capitulo se ha descrito un método simple v general para sintetizar la matriz de
acaplo N + 2, siguiendao un proceso similar al analizado en el capftulo anterior. Esta matriz
de acoplo se puede aplicar a funciones de filtrado de orden par o impar, cuyas respuestas en
frecuencia pueden ser paso banda o banda rechazada, simétricas o asimétricas. Ademas, pre-
senta varias ventajas con respecto a la matriz Nx N explicada en el apartado anterior, comao
son la posibilidad de representar configuraciones con miltiples acoplos entre los nodas termi-
nales v los resonad ores internas del filtro, asf comao la capacidad de presentar respuestas con un
nimero maximo de ceros de transmisidn igual al orden del filtro, con lo que permite sintetizar
funciones tipo fally — canonical. Ademas, no es necesario el proceso de ortonormalizacian de
Gram-Schmidt que requeria el método de sintesis de la matriz NxN.

La matriz de acoplo N + 2 se puede usar directamente para el disefio de filtros de microon-
das de topologfa transversal. Sin embargo, también se han explicado el concepto de transfor-
maciones similares ¥ su aplicacidn para recanfigurar la topologfa de la matriz en una mas
conveniente, lo cual puede ser muy fitil para eliminar acoplos indeseados y para facilitar la
implementacion de prototipos. En concreto, se ha explicado el proceso para reducir la matriz
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transversal N 42 a la forma folded — canonical, vy como esta configuracion puede usarse comao
punto de partida para otro tipo de estructuras de filtrado, como puede ser la cul — de — sac.

Los métodos y procedimientas explicados en el presente capitulo se han intentado descri-
bir de una forma que permita la maxima automatizacidn posible de los mismos. El objetivo
final es el disefio de un software que asista al ingeniero en el proceso de disefio de filtras de
microondas. Se han desarrollado diversas funciones que permiten mejorar la comprension v se
han propuesta ejemplos con los que validar la teotfa.
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Capitulo

Nuevas implementaciones de filtros
microstrip basados en resonadores de
lazo abierto

4.1. Introduccién

En los capitulos anteriores se ha revisado el proceso de sintesis de redes selectivas en fre-
cuencia de dos puertosbasadas en el uso de estructuras resonantes y acoplos electromagnéticos
entre ellas con una determinada configuracidn. Se obtenfa un modelo matricial a partir de unas
especificaciones dadas. Este punto es independiente de la tecnologia del dispositivo. El sigu-
iente paso, v objetiva de los préximos capitulos, serd la transformacidn de los elementos del
modelo circuital en elementos fisicos cuya respuesta sea lo mas similar posible. Por tanta, los
valores numéricos de las matrices de acoplo estardn relacionados con las dimensiones de los
elementos, y esta relacidn dependera de la tecnologia escogida para la fabricacion de prototi-
pos. Las principales aportaciones de la presente tesis se han basado en implementaciones en
tecnologia micrastrip [Rebenaque et al., 2003a], [Rebenaque et al., 2004b].

Entre las caracteristicas que demandan los sistemas de comunicaciones, se encuentra una
mejora del aprovechamiento del limitado espectro electromagnéticos existente [Kurzok, 1966a].
Las estructuras de filtrado que incorporan ceros de transmision en frecuencias especificas
permiten obtener bandas de transicién abruptas ¥ respuestas asimetricas, con la ventaja
que esto supone para mejorar la selectividad y una mejor separacion de canales adyacentes
[Chang and Hsu, 2002]. Las respuestas del tipo elipticas o pseudo-elipticas se adaptan a estos
requisitos. Las técnicas de sintesis disponibles en la literatura para este tipo de respuestas se
consideran como variaciones de la sintesis de Chebyshev para bandas de paso de rizado cons-
tante, conservando sus principales propiedades de orden, frecuencia central, ancho de ban-
da y nivel de rizado. Estas variaciones comentadas se basan en introducir a un esquema de
acoplo convencional en linea, acoplos cruzados entre nodos no adyacentes [Chen et al., 2003],
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[Hong and Lancaster, 1996]. Los resonadores directamente acoplados presentan una intensidad
de acoplo mayor que el cruzada, por lo que ese camino para la sefial también se denomina di-
recto. En la respuesta del filtro, esta modificacion se trasladara con el desplazamiento de ceros
de transmisidn del infinito a frecuencias finitas. Estos ceros de transmisidn estardn mds cerca de
la banda de paso del filtro cuanto mavyor sea el valor del acoplo cruzado. Otras técnicas de im-
plementacion de ceros de transmision en la respuesta del filtro son mediante acoplos by — pass
[Kurzak, 1966b], o con la insercidn de stubs en paralelo {mediante la técnica extracted — pole
[Amari and Rosenberg, 20{c]}.

Las nuevas estructuras que aporta la presente tesis se basan en un procedimiento alter-
native de implementacidn de ceros de transmisitn en la respuesta de pérdidas de insercién
del hltro. La principal diferencia con respecto a otros disefios es que la obtencidn de ceros de
transmisidn se basa en proveer més de un camino principal a la sefial entre los puertas de en-
trada y salida [Rosenberg and Amari, 2002a]. Cuando estos caminos distintos converjan en un
misma nodao, se producird una interferencia destructiva que causard la anulacién de la sefial
en determinadas frecuencias, produciendo el cera de transmision buscado. El esquema de aco-
plo que representa las estructuras propuestas corresponde a un caso de topologia transversal
[Cameron, 2003].

La investigacitn sobre un esquema de acoplo sencillo que permita mejorar la respuesta
de las estructuras de filtrado ¥ su implementacidn en tecnologfa planar es el primer y princi-
pal abjetivo del presente capitulo. El segundo objetivo, serd que las estructuras propuestas sean
sencillas, compactas, de bajo orden v permitan un disefio modular. De este modao, la generacion
de respuestas de mayor orden se podrd realizar poniendo en cascada secciones sencillas, y por
tanto mas faciles de disefiar. Por dltimo, el tercer abjetivo serd obtener la sencillez ya men-
cionada en el disefo del filtra. Para ello serd necesario que los pardmetros que controlan las
principales caracteristicas de la respuesta eléctrica del filtra sean facilmente identificables ¥
ajustables. En este contexto se propondrd una estructura que presenta la propiedad del des-
plazamiento de ceras {zero — shi fting property), que permitird controlar la posicidn del cera de
transmisidn modificando tinicamente la frecuencia de resonancia de un resonador.

Para cumplir estos objetivos, a continuacidn se presentard el disefio de nuevos filtros
planares de banda estrecha. La estructura se disefara y fabricard en tecnologia microstrip, y es-
tard formada por pares de resonadores de lazo ablerto de distinta longitud. La longitud de uno
de los resonadores se ajustard para sintonizarlo a una resonancia impar dentro de la banda de
operacion del filtra. La longitud del otro resonador se sintonizard a la siguiente resonancia pat,
también dentro de la banda de operacidn del filtro. De este maodao, las sefiales provenientes de
ambos resonadores presentaran distinto signo al juntarse en el puerto de salida, produciendo
una cancelacidn de energfa a una determinada frecuencia e implementando un cero de trans-
misién en la respuesta del filtro. Se comenzard presentando un disefio de una celda bésica con
dos resonadores. A continuacion, se presentaran dos celdas basicas en cascada operando en las
primeras resonancias disponibles, que primero se optimizaran por separado y posteriormente
se colocardn en cascada para mostrar como se pueden implementar filtros con respuestas de
mayor arden. Se fabricardn y medirdn dos prototipos para confirmar las predicciones tedricas
y validar las nuevas estructuras para aplicaciones de alta selectividad.
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4.2. Descripcion general de la estructura
4.2.1. Estado del arte

Las aplicaciones actuales requieren dispositivos selectivos en frecuencia con bandas de
transicion abruptas que permitan optimizar el uso del espectro electromagnética. La selectivi-
dad se puede incrementar mediante la utilizacién de filtros que incorporen ceros de trans-
misidn {o polos de atenuacion} en frecuencias finitas en la respuesta de pérdidas de insercidn
[Hong etal., 2000], [Chambers and Rhodes, 1981].

Entecnologfa impresa se han desarrollado varios trabajos para incrementar la selectividad
de los filtras. Por ejempla, en [Hong and Lancaster, 2000] se presentd un filtro impreso com-
puesta por resonadores en lazo abierto cuadrados. En la estructura, los ceros de transmisidn se
obtenfan por medio de clasicas interacciones de acoplos cruzados entre resonadores no adya-
centes. Este trabajo se basd en otros previas [Yu and Chang, 1998], [Hong and Lancaster, 1996]
donde la funciones de transferencia elipticas se sintetizaban de forma similar, combinanda re-
sonadores cuadradados de lazo abierto con acoplas cruzad os entre resonadores no adyacentes.
Otro ejemplo de un filtro planar basado en interacciones laterales y acoplos cruzados se pre-
sentd en [Hong and Lancaster, 1998], en este caso se colocaron resonadores tipo Rafrpin for-
mando un cuadrado para conseguir los acoplos cruzados necesarios, y la consiguiente funcidn
de transferencia eliptica, resultando un filtro con dos ceros de transmisian.

Ademds de las clasicas implementaciones de ceros de transmision mediante acaplos late-
rales, también se han propuesto implementaciones basadas en acoplos verticales. Un efempla
se puede encontrar en [Yao etal., 1993], donde se sintetiza una funcién de transferencia eliptica
de segundo orden mediante acaplo vertical de dos resonadores a través de una ranura abierta
en el plano de masa comiin de ambas estructuras microstrip. Una estrategia similar se utiliza
en [Hong and Lancaster, 1999a], donde ademds se muestra como conseguir distintos tipo de
respuesta: chebyshev, eliptica o de fase lineal. También se presentd en [Melcon et al., 2001] un
filtra de tercer orden con un cero de transmision debido al acoplo wertical cruzado entre el
primer y tercer resonador. Una técnica distinta para generar ceros de transmisidn se utilizd en
[Amariet al,, 2001], donde la respuesta elfptica se generaba mediante stubs en A/4. Siguiendo
esta misma estrategia, pero con resonadores basados en stubs de media longitud de onda, se
implementaron ceras de transmision en [Zhu and Menzel, 2003).

4.2.2. Esquema de acoplo y funcionamiento

La estructura propuesta en este capftulo se basa en un principio diferente, evita los aco-
plos cruzados y el cero de transmision se consigue implementando mas de un camino princi-
pal para la sefal entre los puertos de entrada y salida. Una estrategia similar se presentd en
[Guglielmi et al., 2001], sin embargo, la técnica se aplicd al disefio de filtros con modos duales
en tecnologia de guiaonda. Se propone la extension de esta técnica a estructuras planares mi-
crostrip, ¥ se mostrard como se pueden conseguir filtros de microondas compactos y ttiles que
exhiben gran selectividad. Esta idea también se propuso en [Rosenberg and Amari, 2002a] en
el contexto de nuevos posibles esquemas de acoplo para conseguir funciones de transferencia
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elipticas, pero no se incluy@ ninguna implementacidn en tecnologia planar.

? > —l_l—

Figura 4.1: Esquema de acoplo a); y posible layout b) de 1a estructura en tecnologia impre-
sa (de [Rosenberg and Amari, 2002a]).

Laconfiguracién basica que se va a utilizar en este capitulo responde al esquema de acoplo
mostrado en la Fig. 4.1, aunque el tramo de resonador donde se produce el acoplo se dobla
hacia dentro buscando una estructura més compacta, como se observa en la Fig. 4.2. El esquema
de acoplo corresponde a un caso sencillo de red transversal. Basicamente consiste en lineas de
entrada y salida acopladas en una configuracidn paralelo a dos resonadores de lazo abierto
de distintas longitudes. Un resonador se disefa para operar a una resonancia determinada de
orden impatr, mientras que €l otro se disefia para operar a la sigulente resonancia de orden par.
La interaccidn entre las sefiales de ambos caminos produce una cancelacion de energia a una
frecuencia dada, creando un cero de transmisidn en la respuesta de pérdidas de insercidn del
filtra.

o
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Figura 4.2: Layout del filtro de una celda bisica que produce un cero de transmision.

Los dos principales pardmetros geométricos en esta estructura son la longitud de los reso-
nadares, cuyos valores aproximados serdn N - A, rr /2¥ (N +1) A, 4 /2, donde N es la resonan-
cia seleccionada para la operacion de los resonadores {no confundir con la N vista en capitulos
anteriores que designaba el orden del filtro}; v correspondiendo A, ¢r a la longitud de onda cen-
tral de la banda de paso del filtro. Como se ha comentado, las longitudes de los resonadores
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son miltiplas aproximadoes de la longitud de onda central del filtro. Al tratarse de resonadores
asincronos, éstos no estdn sincronizados exactamente a la frecuencia central de operacin, sino
gue habra una diferencia, dada por la magnitud del elemento de la diagonal principal carres-
pondiente {ver Seccidn 2.3.2}. Ajustando apropiadamente estas longitudes, la cancelacion de
energia ocurre en la proximidad de la frecuencia central, dando como resultado una transicidn
abrupta entre la banda de paso v la banda de corte.

Encuanto alas caracterfsticas eléctricas de la estructura, las longitudes i v {,; de la Fig. 4.2,
junto con los gaps sq v 54, controlan los acoplos de entrada v salida del filtro, v se deben ajustar
cuidadosamente para conseguir el ancho de banda requerido y las caracteristicas deseadas
dentro de la banda de paso. Como las lineas de entrada y salida estan acopladas lateralmente
a los resonadores, se pueden obtener unos filtros paso banda con anchos de banda relativos
bastante estrechos. Asimismo, se requerird un ajuste fino de estos acoplos para lograr el nivel
requerido de pérdidas de insercion.

En lo que respecta a la seleccidn del valor de N {orden de la resonancia a la cual opera los
resonadores}, hay que considerar dos aspectos principales:

w Las pérdidas de msercion de la estructura junto con el tamadio de los resonadores. Valores altos
de N requieren resonadores eléctricamente largos. Esto produce un mejor control de la
geometria para filtros en ondas milimétricas, donde las dimensiones son muy pequefas.
Por contra, la respuesta de pérdidas de insercidn del filtra se deteriora conforme aumenta
N. En los disefios précticos que se han llevado a cabo en tecnologfa microstrip, hemaos
experimentado un incremento de 1.4 dB de pérdidas de insercidn de la estructura cada
vez que el orden de la resonancia N se incrementaba en una unidad.

m Ll caso especial que se produce cuando N = 1. En este caso la estructura resulta mds com-
pacta, la longitud completa de uno de los resonadores de lazo es de sélo A,zr /2. Esto
significa que las longitudes del acoplo entrada/salida, [;; v .2 de la Fig. 4.2 deben ser
considerablemente menores que A,¢;/2. Como resultado los coeficientes de acoplo en-
trada/salida que se pueden abtener mediante esta configuracidn son relativamente pe-

qUEﬁGS.

Se puede cancluir que si la cantidad de acoplo entrada/salida no es suficiente para una
determinada aplicacidn, se requiere un disefio con N = 2. Ademas, se pueden escoger valores
mayores de N si se necesita ganar control sobre las dimensiones geométricas de los resonado-
res, a costa de pérdidas de insercidn adicionales.

Finalmente, se pueden abtener respuestas de filtros de mayor orden por medio de la conex-
16n en cascada de varias celdas basicas, como la mostrada en la Fig. 4.2, junto con una sencilla
optimizacion. Debido a la configuracién en linea, las distintas secciones del filtro tienen muy
poca influencia en el resto de secciones [Amari, 2000]. Esta propiedad permite optimizar cada
seccidn por separado, con la consiguiente interconexidn entre las distintas secciones, red ucien-
do o minimizando el ajuste final de la extructura completa. A continuacion se describira el
proceso de disefio para una celda bésica como la mostrada en la Fig. 4.2, y se mostrarad como
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las celdas bésicas se pueden situar en cascada con dos configuraciones distintas para producir
ceros de transmisidn en uno o ambos lados de la banda de paso del filtro. Cada una de las al-
ternativas puede ser mas conveniente dependiendo de la aplicacion concreta y las necesidades
cancretas de rechazo en uno o ambaos ladaos de la banda de paso.

4.3. Proceso de diseiio

Para el disefio de la estructura mostrada en la Fig. 4.2, la anchura de las lineas de entra-
da v salida se elige para sintetizar lineas microstrip de 50 £} A continuacidn, la longitud de
los resonad ares se calcula para sintonizar las resonancias impar y la siguiente par requeridas,
praximas a la frecuencia central del filtro {se recuerda que se trata de resonadares asincronos).
Para el disefio de los resonadores de lazo, la longitud de las lineas de acoplo ({2 ¥ {e2), asf coma
la anchura de los gaps (s, ¥ 5;), se debe seleccionar cuidadosamente para conseguir el acoplo
de sefal requerido (ancho de banda del filtra}. En los ejemplos que se verdn en los apartados
posteriores del presente capftulo, se ha seleccionado una anchura de gap de s, = 5y = 0,2 mm,
de modo que el proceso de fabricacion no se vuelva critica. Ademds, para implementar el es-
quema de acoplo establecido, los resonadores no se deben acoplar entre ellas, ni tampoco los
puertos de entrada y salida, para lo cual se debe escoger una separacién suficiente entre dichas
lineas de entrada y salida.

Un vez tenidas en cuenta las consideraciones anteriores, el dltimo paso en la optimizacion
de la estructura final mostrada en la Fig,. 4.2 serd el ajuste final de la longitud de los reso-
nadores, para lo cual se actuard sobre la longitudes de las ramas indicadas como {y ¥ &2
en la misma figura. La relacién entre estas dos longitudes controlara la posicion del cero de
transmision, asi como el nivel del coeficiente de reflexion dentro de la banda de paso (niv-
el de rizado). Esta es una propiedad interesante de la configuracién propuesta, introducida en
[Rosenberg and Amari, 2002a] coma propledad de desplazamiento de ceros (zero shi fting property),
puesta que la posicidn del cero de transmision se puede ajustar de forma sencilla, como se vera
can mayor detalle a continuacién.

4.3.1. Propiedad de desplazamiento de ceros

Un propiedad interesante del esquema de acoplo presentado en Fig. 4.1(a} es la posibili-
dad de desplazar la posicidn de los ceros de transmision de uno a otro lado de la banda de paso
simplemente ajustanda las frecuencias de resonancia de los resonadaores {por eemplo, variando
{11 0,2}, sin modificar los coeficientes de acoplo. Este desplazamiento en frecuencia dependers
de varios factores, coma la frecuencia de resonancia de trabajo del resonador o del sustrata.
Asi, por ejempla, para un sustrato Duroid RO-4003 (anchura H = 1,1 mmy &g = 3,38}, aperan-
do en la primera resonancia posible {N = 1}, una variacidn de f,; de 3,2 mm supondré un
desplazamiento de 10 MHz. Para resonancias de mayor orden, serfa necesaria una variacidn
geamétrica mas significativa cuanto mayor sea el orden {mayor N}, para conseguir el mismao
desplazamiento en frecuencia.

A continuacién se mostrardn dos ejemplos concretos de filtros paso banda de segundo
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orden, que siguen el esquema de acoplo mostradao en la figura Fig. 4.1(a}, para ilustrar la
propiedad de desplazamienta de ceros. El primer gjemplo implementard un cera de trans-
misidn bajo la banda de paso, mientras que el segundo se optimizard para implementar el cera
de transmision por encima de la banda paso, ambos con similares caracterfsticas y utilizan-
do las primeras resonancias disponibles para conseguir estructuras compactas. Las especifica-
ciones de los filtros son: frecuencia central de 1,42 GHz, pérdidas de retorno menores de 20 dB,
ancho de banda de 20 MHz y posicidn del cera de transmision en 1,4 GHz para el caso con el
cero bajo la banda de paso; v 1,44 GHz para el caso con el cero de transmisidn por encima de la
banda de paso.
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Figura 4.3: Respuesta bisica de un filiro con un cero de transmision bajo 1a banda de paso.
Las dimensiones son: [; = I, = Emm, iz = 1, = 104 mm, Iy = 29 mm,
w; = 2.5mm, L = 315 mm, [z = 3540 mm ¥ 5, = 5; = 1,2 mm. El sustrato
presentaumna g = 3,38 yuna anchura H = 1,1 mm.

Las dimensiones que se incluyen en la leyenda corresponden a las indicadas en la Fig. 4.2.
Se observa como modificando tinicamente la relacion entre las longitudes de los resonadores
{para conseguir las mismas caracterisiticas dentro de la banda de paso}, se desplaza el cero
de transmisién de un lado a otro de la banda de paso. En cuanta al sustrata, se trata de un
Duroid RO4003 {anchura H = 1,1 mm v £g = 3,38). Las graficas muestran los resultados de
los parametros S obtenidos mediante una simulacién de onda completa basada en el método
de los momentos con el software ADS (€, comparando con la respuesta obtenida utilizando la
tearia de la mattiz de acoplo revisada en el Capitulo 3, junto con los elementos de la matriz M
correspondiente a cada casao.

El excelente acuerdo entre ambos tipos de medidas {simulacion de onda completa ¥ res-
puesta circuital basada en la matriz de acoplo N + 2}, confirma que la estructura propuesta
corresponde a un esquema transversal {mostrado en la Fig. 4.1a)). Ademas, si se presta aten-
cion a los valores de la matriz M en cada caso, se comprueba que précticamente coinciden
en ambos casos {como era de esperar, puesto que la mayorfa de las dimensiones fisicas son
idénticas}, excepto en los elementos no nulos de la diagonal principal. La diferencia en estos
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Figura 4.4: Respuesta bdsica de un filtro con un cero de transmisidn sobre 1a banda de
paso. Las dimensiones son: I; = I, = Brom, Iz = 1p = 104 mm, [; = 29 mm,
w; =25mm, L = 335mm, l,; = 3465 mm y 5, = 5; = 1,2 mm. El sustrato
presenta una e = 3,38 y una anchura H = 1,1 mm.

elementos {(Mq ¥ Maz} se corresponde con la variacidn en la resonancia de operacidn de ca-
da resonador al modificar su longitud {dimensiones [,; ¥ {5, como se puede comprobar en la
leyenda de la figuras}. Ademids, esta variacion confirma la propiedad de desplazamiento de
ceros, puesto que el cera de transmisidn presente en cada caso también varfa su posicién coma
se habia prevista. Por 1ltimo sefalar que los elementos de la 27 fila y columna de la matriz
representan los acoplos que presenta el resonador sintonizado a aproximadamente Aqfry, que
ademds produce el signo positivo en el acopla Mgy puesto que el camino recarrido por la sefial
es su longitud de onda. Por otra parte, los elementos de la 37 fila y columna de la matriz, rep-
resentan los acoplos del resonador sintonizado en RLQLF,’Z, cuya signo en el caso del acopla Ms;
tiene un signo negativo, coma correspande a la longitud recorrida por la sefal en este casa.

4.3.2. Caracteristicas de la banda de paso

La estructura prapuesta también permite modificar las caracteristicas de la banda de paso.
5i se pretende obtener un menor nivel de pérdidas de retorno, se puede conseguir ajustando
las longitudes de los resonadaores para acercar los dos polos. Como consecuencia, disminuira
el ancho de banda del filtro puesto que también se producird un acercamiento del cero de
transmision. Par otra parte, se puede aumentar el ancho de banda y mejorar las pérdidas de
retorno del filtro aumentando los coeficientes de acoplo. En este caso, las caracteristicas de la
banda rechazada del filtroempeorarian y el cero de transmision se alejaria de la banda de pasa.

Sin embargo, se puede conseguir un control independiente de las caracter{sticas paso ban-
da y la posicion del cero de transmisidn actuando sobre los acoplos de entrada y salida. For
gjemplo, 51 se incrementa el acoplo de entrada/salida disminuyendo los gaps s v 5, entonces
el ancho de banda aumentara. Ademas, se puede conseguir un control independiente del nivel
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de pérdidas de retorno variando asimétricamente los gaps sy v 5. Para ilustrar este efecto, la
Fig. 4.5 muestra la respuesta del filtro de la Fig. 4.4 para tres conjuntos de valores diferentes
de 54 ¥ 5. Se puede comprobar que la posicidn del cero de transmisién es esencialmente la
misma en todos los casos. También es similar el nivel de pérdidas de retorno en la banda de
paso {menor de 20 dB}, pero tanto la frecuencia central coma especialmente el ancho de banda
relativo del filtro ha variado, desde €l 0,85% {5y = 0,29 mm v 5 = 0,30 mm} hasta el 25%
{5, = 0,11 mmys = 0,10 mm}.

o072 —101 0 o072 —101 0
M — 072 =167 0O 072 M- 072 —167 0 072 ;

101 0 156 1,01 101 0 156 1,01

pooy2 101 0 o072 1,00 0

(4.1)

5 071 —1m 0
v |07 —es 0 om |
data3 102 o 15 102 |’

o o071 1m0

1
=

Pardmetros S (dB

_en L . 1 1 ! 1 3, 1 !
iz 13z 1m0 13 138 14 142 144 146 148 15
Frecuencia (GHz)

Figura 4.5: Respuesta del filtro utilizando sinulacidén full weove para la estruciura de
la Fig. 4.2 cuando los acoplos de entrada salida se sjustan asimétricamente,
maostrando conirol independiente del ancho de banda, nivel de pérdidas de
retorno y posicion del cero de transmision: datal: 5, = 0,11 mm, 5; = 0,10 mm;
dataZ: 5, = 5; = 020 mm; data3: 5, = 0,29 mm, 5; = 0,30 mm.

Los elementos de las matrices de acoplo mostradas, son précticament iguales en todos los
casos. Como se ha indicado, en cada caso varfa la frecuencia central y el ancho de banda, por
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lo que el protatipo paso-bajo permanece inalterado, lo que explica los resultad os obtenidos. La
magnitud del acoplo de sefal serd mds significativa en el tercer caso {data3), v mas débil en
el primer caso {datal), sin embargo, para situar el cero de transmision a una distancia relativa
similar, lo que serd determinante es la relacitn entre los acoplos Mgy ¥ My en cada caso, que,
comao se muestran los resultados, permanece similar.

4.3.3. Obtencidn de respuestas de mayor orden

Una vez se ha disefiado el filtro sencillo ¥ se conoce su funcionamiento, el siguiente pasa
serd la conexitn en cascada de de dos celdas unidad para obtener respuestas de mayor orden
en una estructura compacta. La conexidn en cascada de dos estructuras basicas {como mues-
tra la Fig. 4.6} permite la obtencion simultdnea de mejares caracteristicas de ancho de banda y
selectividad. Las dos estructuras basicas, cuyas respuestas se muestran en las figuras Fig. 4.3 y
Fig. 4.4, se usardn como punto de partida para el disefio de filtros paso banda mas complejos
de cuarto orden. Si dos celdas unidad del tipo mostrado en la Fig. 4.4 se colocan en cascada,
entonces se abtiene un filtro de cuarto orden. Destacar que en este casa, la geometria es com-
pletamente simétrica de la entrada a la salida, ¥ que las ceros de transmisién debido a ambas
celdas unidad se localizardn en el mismo lado de la banda de paso. Se puede proponer un dis-
efo alternativo si se coloca en cascada una celda unidad del tipo mostrando en la Fig. 4.3, y a
continuacién una celda unidad del tipo de la Fig. 4.4, Esta diltima estructura se puede utilizar
para obtener un rechazo alto a ambos lados de la banda de paso, puesto que entonces se ab-
tendrd una funcitn de transferencia pseudo-eliptica con un cero de transmision a cada lado de
la banda de paso. Por contra, se incrementa la complejidad del disefio, puesto que esta tltima
propuesta conduce a un estructura no simétrica.

I -
L
Eﬂ I.:.-Z 4 EI1'2
— de' ] 1 {5}
T % — — — 1"
R ! Efapa 2 i
EQ I ol I
Etapa 1 v2 :
d

Figura 4.6: Filiro con dos celdas bésicas unidad conectadas en cascada: layout (izquierda)
y esquema de acoplo{derecha). Las dimensiones comunes para los filtros del
presente capftuloson: ; = L = 8mm, Iy =1y =Tp = 1p = 104w, [, = 34
mm, wy = 25 mm y 5, = 5 = 02 mm. El sustrato presenta una £ = 338 y
una anchura H = 1,1 mm.

Puesto que va se han optimizado las celdas bdsicas unidad, el proceso de implementacion
del filtra de cuarto orden tinicamente implicard la optimizacion de dos nuevos pardmetros. El
primero serd la distancia entre los dos conjuntos de resonadores {ver iy en la Fig. 4.6}, Para
la configuracion simétrica, esta longitud se puede ajustar para controlar el balance entre los
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dos pares de resonancias producidas por cada celda unidad. El otro pardmetro importante
es la anchura de la linea de acoplo que une ambas celdas unidad {w, en la Fig. 4.6). Para la
configuracidn simétrica, esta anchura se puede decrementar para ajustar apropiadamente el
acoplo entre los dos conjuntos de resonancias. Ajustando esta anchura, se puede conseguir un
filtro final de rizado practicamente constante a lo largo de toda la banda de paso. Este dltimo
paso simplifica considerablemente la optimizacidn de filtros con respuestas de mayor orden,
ya que sdlo se deben optimizar dos nuevos pardmetros en cada paso.

a T T T -y T T ]
— 511, Ld=4mm
— 821

— G311, Ld=E.3mm
—_— 521

511, Ld=8mm
o 321

e S'I'I, Ld=14mm
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3

T
1
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k| 1 1 1 1 1 1 i i i
1360 130 1380 1390 1400 1410 1¢4M 1431 1ddd 1430 1460

Frecuencia (WHz)

Figura 4.7: Efecto de la variacidn de la distancia entre los dos conjuntos de resonadores: [,

Para la configuracién no simétrica, la optimizacidn final implica también el ajuste de los
mismos pardmetros geométricos. Sinembargo, debido a la naturaleza no simétrica de la estruc-
tura, losefectos deambos, {3 ¥ wy, se encuentran acoplados. Para ilustrar este comportamienta,
la Fig. 4.7 v la Fig. 4.8 muestran la respuesta del filtro cuando iy ¥ wy varian, respectivamente.
Como se puede ver en la Fig. 4.7, la variacion de {; no sdlo afecta el balance entre los dos pares
de resonancias, sino también al acoplo entre ellas. Ademds, como se comprueba en la grafica,
{y también afecta al valor de rechazo que se logra fuera de la banda de paso. Se puede cbservar
en la Fig. 4.7 que una mayor atenuacion fuera de la banda de paso {mejar rechazo} se logra au-
mentando la longitud ;. Por el contrario, se obtienen mejoras en las pérdidas de retarno dentro
de la banda de paso reduciendo Iy, El ajuste final de esta longitud se debe realizar tendiendo
en cuenta este compromiso. Asimismo, en la Fig. 4.8 también se puede observar que w, no solo
afecta el acoplo entre los conjuntos de resonadores y el balance entre ellos, sino también afecta
la transicion hasta la banda rechazada sobre y bajo la banda de paso. Ajustando apropiada-
mente iy, s¢ pueden situar los ceras de transmisidn simétricamente con respecto a la banda de
paso v asf obtener un grado de rechazo similar sobre v bajo la banda de paso del filtro.

La linea gruesa de la Fig. 4.7 v Fig. 4.8 representan la estructura final optimizada. Se puede
observar que ajustando {; ¥ wy, se pueden conseguir unas caracteristicas de rizado constante
en la banda de paso, junto con ceros de transmision simétricos a ambos lados de la banda de
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Figura 4.8: Efecto de 1a variacidn de la anchura de la Ifnea de acoplo: wy.

pasa, con un rechazo maximo de —27 dB en banda rechazada debido al efecto de los ceros
de transmisidn. A pesar de tratarse de una complefa estructura no simétrica, el ajuste de estos
dos pardmetros conduce a un filtro con respuesta pseudo-eliptica v de rizado constante, con

alta selectividad y ceros de transmisidn situados simétricamente a ambos lados de la banda de
pasa.

4.4. Resultados

La herramienta electromagnética de onda completa usada para la simulacidn y opti-
mizacion de los filtros ha sido el software ADS (©. Para comprobar experimentalmente la
validez de los disefios realizados, se han fabricado varios prototipos, empezando por una eta-
pa sencilla. Del mismo modo se ha trabajado con resonadores operando tanto en la primera
resonancia, como en resonancias de mayor orden, ¥ se han utilizado distintos sustratos.

4.4.1. Prototipo 1: ejemplo de segundo orden

El primer prototipo fabricado es un filtro de segundo orden de una etapa, con dos reso-
nadores operando en las resonancias de orden N = by N = 6 respectivamente. La estructura
se ha optimizado siguiendo los pasos dados a lo largo del presente capftulo. El orden de las
resonancias se ha escogido de esa magnitud para conseguir la longitud de acoplo maxima en
las lineas de entrada/ salida, de aproximadamente A/4 [Matthaei et al., 1980]. La estructura se
ha fabricado en un sustrato TMM-4 (¢, = 4,5 y anchura H = 0,51 mm}. El layout final asf coma
sus dimensiones fisicas se muestranen la leyenda de la Fig. 4.9.

Los resultados de las medidas de la estructura y las simulaciones realizadas durante el
disefio se han comparado para las respuestas en reflexion y transmision del filtro, Los resulta-
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Figura 4.9: Foto del filiro prototipo fabricado. Las dimensiones segun la Fig. 4.2 son: [} =
o =8Bmm, lmx = Iz = 160 mm, i'g. = 42 mm, wy = 1 0mm, I,;, = B4 mm,
2 = 187 mm y 5, = 5 = 02 mm. E] sustrato presenta una £; = 4,5 y una
anchura H = 0,51 mm.

dos de simulacidn se han obtenido con el médulo Momentturn [Michalski and Mosig, 1997] de
la herramienta HP — ADS; mientras que las medidas se tomaron con un analizador de redes
vectorial modelo H P — 8720 — £5. En la Fig. 4.10 se comparan ambos resultad os de parametros
de scattering del filtra, donde se ha tomado un rango de frecuencias muy amplio para poder
visualizar las distintas resonancias de los resonadores que componen el filtro. Se observa una
buena concordancia entre ambos resultados, excepto por un desplazamiento en frecuencia de
unos 50 MHz. Ademids, como se han utililizado las resonancias de orden alto (N =5y N = 6]
para aptimizar la banda de paso del filtro, también se muestran las resonancias inferiores ba-
jo la banda de paso, con los consecuentes ceros de transmisidn que producen. En concreto, la
resonancia de arden inferior mdas cercana a la banda de interés se sitia a unos 39 GHz. La
optimizacion del protatipo con N = 1 habria decrementada las dimensiones total del filtra, en
comparacion con las mostradas en la Fig. 4.9,

Los resultados medidos muestran unas pérdidas de insercion de 2,24 dB, un ancho de
banda relativo del filtro de 1,38 % y una frecuencia central de 4,45 GHz. El nivel de pérdidas de
retorno se mantiene por debajo de laos 10 dB. Como se esperaba, los dos resonadores producen
una respuesta del filtro con dos polos ¥ una transicidn abrupta debida a la presencia del cero
de transmisidn en 4,2 GHz. El filtro mostrado en la Fig. 4.9 es la primera implementacion en
tecnologfa planar del esquema de acoplo mostrado en la Fig. 4.2(a}, presentando un cera de
transmision basado en interferencia destructiva de sefiales que se propagan sobre dos caminos
principales, lo que did lugar a la comunicacion [Rebenaque et al., 2003a].
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Figura 4.10: Pardmetros de scattering sirmmulados y medidos para un filtro de una etapa

senicilla, operando en la resonancia & = 5. Las dimensiones se muesiran en la
Fig. 4.9

4.4.2. Filtros de cuarto orden

Una vez se ha disefiado, fabricado y testeado satisfactoriamente la configuracidn con un
filtro sencillo, el siguiente paso serd colocar en cascada dos celdas unidad para obtener una
respuesta de mayor orden en una estructura compacta. Las dos estructuras bésicas, cuyas res-
puestas en frecuencia se pueden observar en las Fig. 4.3 ¥ Fig. 4.4 se usardan como punto de
partida para el disefio de filtros paso banda méas complejos, de cuarto orden. Las estructuras
también se han optimizado siguiendo las directrices que se han descrito anteriormente a lo
largo del capitulo, que esencialmente implican la optimizacién de la longitud v anchura de
linea adicional que conecta las dos celdas unidad bdsicas {I; v wy de la Fig. 4.6}. En este casq,
para el disefo final se han utilizado dos celdas unidad que operaban en la primera v segunda
resonancia de la estructura (N = 1} Ademais, ahora se ha utilizad o un sustrato diferente para el
procesa de fabricacion, concretamente un Duroid RO — 4003 (ep = 3,38 y espesor H = 1,1mm}.

Se ha disefado un primer filtro colocando en cascada dos celdas unidad idénticas del tipa
mostrado en la Fig. 4.4 para obtener una respuesta asimétrica con ceros de transmision sabre la
banda de paso. Ademas, se ha disefiado un segundo filtro de cuarto orden, usando una celda
unidad del tipo mostrado en la Fig. 4.3 y otra celda del tipo mostrado en la Fig. 4.4, En este
segundo caso, el abjetivo serd obtener un cero de transmisidn a cada lado de la banda de pasa.
Las dimensiones comunes a ambos disefios se muestran en la leyenda de la Fig. 4.6. En ambos
casos, el aspecto final del hardware fabricado obtenido mediante la conexiGn en cascada de dos

celdas serd muy similar {apenas hay unas décimas de milimetro de diferencia} y se muestra en
la Fig. 4.11.
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Figura 4.11: Imagen del filtro fabricado obtenido mediante |z conexidn en cascada de dos
celdas unidad bésicas.

Para el primer disefio, ambos conjuntos de resonadores de lazo son iguales, y las dimen-

siones de la ramas segiin muestra la Fig. 4.6, tendran los siguientes valores: {py = {3 = 3,35
MM, ¥ bz = by = 34,65 mm, con wy = 2,4 mm.

[ 5y medido
- 521 medidao
© ) —— S simulado [pérdidas)

Tarametros 5 (dEB)
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1300 1320 1340 1380 1880 1400 1420 140 1480 1480
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Figura 4.12: Pardmetros de scattering sirmmulados y medidos para un filiro paso banda de
cuarte orden con ceros de transmisidn sobre la banda de paso. Las simula-

ciones se han realizado incluyendo pérdidas en metal y sustrato: o = 10!
5/my fand = 00027,
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El segundo filtro serd un estructura no simétrica donde se busca una respuesta pseuda-
eliptica. Las dimensiones para este caso variardn para la celda bésica en segundo lugar, siendo
ahara {,3 = 3,15 mm, ¥ {4 = 3540 mm, de nuevo wy = 24 mm. Como se puede apreciar, la
relacién entre las longitudes de los resonadores se ha incrementado para esta segunda celda
unidad, lo cual produce el paso del cera de transmisidn de un lado al otro de la banda de paso.

FPor dltimao, la distancia entre las dos celdas unidad ([} propuesta es de 10,6 mm para el primer
caso, ¥ de 6,3 mm para el segunda filtra.
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Figura 4.13: Pardmetros de scattering simulados y medidos para un filiro paso banda de
cuarto orden pseudo-eliptico. Las simulaciones se han realizado incluyendo
pérdidas en metal y sustrato: o = 101 8/m y tand = 0,0027.

Los resultados obtenidos se muestran en la Fig. 4.12 para el primer disefic, y en la Fig. 4.13
para el segundo disefio. Las figuras muestran los resultados medidos en comparacion con las
predicciones tedricas obtenidas mediante simulacidn el software HP — ADS. En las figuras, las
simulaciones obtenidas incluyen pérdidas tanto en el dieléctrico como en la partes metdlicas de
la estructura {conductividad finita}. Los resultados medidos se parecen razonablemente a las
predicciones. La respuesta medida muestra un mayor ancho de banda del esperado, y menor
selectividad en labanda rechazada. En el caso del filtro con dos ceros de transmisian por encima
de la banda de paso, éstos deberfan situarse en la misma posicion en frecuencia. Sin embargo,
se ha producido un desplazamiento al plano complejo, dando como resultado un par de ceros
conjugados, como muestra la pendiente mostrada en la figura. Esto se cree que se debe a las
pequenas asimetrias introd ucidas en el proceso de fabricacidn. El estudio de los efectos de los
ceros de transmisidn en el plano complejo se deja para posteriares capftulos.

Encuanto a las graficas de resultados, las diferencias pueden ser debidas a que el software
asume un material dieléctrico infinito, ¥ especialmente a las imperfecciones del proceso de
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protatipado {que se realizd con una maquina LPKF Protomat — C305). Al tratarse de prototipos
caomplejos de cuarto arden ¥ operar en las primeras resonancias disponibles, estos efectos son
mas significativos.

Finalmente resaltar que los disefios e implementaciones presentados en esta seccidn co-
rresponden a los primeros prototipos de filtras paso banda compuestos por conexian di-
recta de dos celdas como las mostradas en la Fig. 4.1, lo que did lugar a la comunicacidn
[Rebenaque etal., 2003b].

4.5. Conclusiones

En el presente capftulo se han presentado nuevas estructuras de filirado que mues-
tran gran selectividad, realizadas en tecnologfa microstrip. A diferencia de los disefos tradi-
cionales, se implementa un cerc de transmisidn proveyendo mids de un camine principalala
sefial entre los puertos de entrada y salida, de modo que pueda tener lugar una interferencia
destructiva que de lugar al ya mencionado cero de transmisian.

La estructura basica utilizada para implementar los novedosas filtros paso banda parte
de un sencillo esquema de acoplo. Consiste en conjuntos de dos resonadores de lazo abierto
operando a resonancias distintas, una par y otra impar. En el disefio de estos resonadores se
escogen longitudes distintas para cada uno, de modao que resuenen a la frecuencia correspon-
diente {formandola banda de paso del filtro} ¥ que la oposicion de fases debida la distinta res-
onancia de operacidn de cada resonador ocurra proxima a la banda de paso. Asi, se consigue
implementar un cero de transmisidn en la respuesta en frecuencia del filtro ¥ el consiguiente
aumento de selectividad.

A partir de la estructura propuesta, surgen nuevos objetivos para su validacidn en apli-
caciones précticas, como son establecer relaciones sencillas entre los pardmetros geométricos
y fisicos que permitan la sintesis de respuestas apropiadas; obtencidn de respuestas de mavor
orden con relativa sencillez y fabricacion de prototipos.

Para cumplir estos objetivos, se recurre previamente al estudio de predicciones tedricas
mediante la simulacién con el software comercial HP — AD5. En este paso, también se han
intentado relacionar las caracteristicas mds importantes de la respuesta en frecuencia con
pardmetros fisicos de la estructura en tecnologia microstrip. En este contexto, se ha explicado
y validado la propiedad de desplazamiento de cere que presenta la estructura propuesta, asf como
sus carateristicas en la banda de pasa.

Una vez comprendidao el funcionamiento de una celda unidad, el siguiente abjetivo era
comprobar si se podian generar respuestas de mayor orden mediante la colocacién en cas-
cada de varias de éstas celdas bdsicas. Ademds, se ha confirmado la deseable optimizacidn
por separado de cada una de las celdas unidad para facilitar el disefo de estructuras finales
camplejas. Fara ello, se han propuesto dos configuraciones distintas que permiten optimizar la
selectividad segin demande una determinada aplicacion.
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Finalmente, la fabricacion de prototipos confirma la aplicacidn prdctica de las estructuras
propuestas. Se puede concluir que se han propuesto, disefiado, fabricado y medido configura-
clones sencillas, asf como filtros més complejos, operando en resonancias de distinto orden
y protatipos fabricados con distintos sustratos. Las medidas obtenidas confiman la validez v
utilidad de las configuraciones propuestas.

Por dltimao, resaltar que las principales directrices de diseno, relacidn entre los pardmetros
tisicos y la respuesta en frecuencia de la estructura, asf como las implementaciones y resul-

tados finales descritos a los largo del presente capitulo, han sido recogidos en la publicacian
[Rebenaque etal., 20{Ma].
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Capitulo

Sintesis, disefio e implementacion de
filtros microstrip con ceros de
transmision

5.1. Introduccion

En los capftulos anteriores, por un lado se ha revisado el proceso de sintesis basada en
la matriz de acoplo para redes selectivas en frecuencia de dos puertos usando estructuras re-
sonantes y acoplos electromagnéticos entre ellas con una determinada configuracién. Por otra
lado, se ha presentado un esquema de acoplo transversal, ¥ se ha propuesto una nueva estruc-
tura de filtrado implementada en tecnologfa microstrip que cumple los requisitos de la sintesis
basada en la matriz de acoplo. Un aspecto impaortante de los filtros propuestos, era la topologia
basada en pares de resonadores de lazo abilerto operando en distintas resonancias. Asimisma,
se han presentado de forma cualitativa los principales pardmetros geométricas que controlan
la respuesta en frecuencia de las estructuras presentadas.

El siguiente paso de la presente tesis, sera profundizar ¥ continuar con el desarrollo de
estas novedosas estructuras de filtrado en tecnologfa micrastrip para aplicaciones de alta selec-
tividad. Para ello se propondran nuevas topologias de resonad ores, que mantengan las ventajas
va vistas: propiedad de desplazamiento de ceros, caracteristicas conocidas de la banda de pa-
s0 ¥ que permitan optimizacion independiente; y que ademsds presenten ventajas adicionales
en tamafio ¥ ancho de banda. Ademas, se pretende establecer una relacidn cuantitativa en-
tre los pardmetros geométricos de los resonadores y la caracteristicas frecuenciales del filtro
tinal, de modo que €l proceso de diseno de filtros se realice de forma rdpida v sistematica.
Par tanto, a partir de unas especificaciones dadas, se obtendrd un modelo matricial que repre-
sente los elementos circuitales cuya respuesta cumpla dichas especificaciones. A continuacidn,
se establecerd una relacion entre los elementos de la matriz obtenida v los elementos fisicos
que reproduzean la respuesta especificada de la forma lo més similar posible. Este proceso es
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de una impaortancia clave para la posterior implementacion fisica del filtro, ¥ se debe realizar
segtin las caracteristicas propias de cada aplicacién préctica vy de la tecnologia especificada
para la fabricacion. Entre las posibles tecnologfas disponibles, se escogerd v se detallard el pro-
ceso de disefo para filtros impresos microstrip [Rebenaque et al., 2004a]. En este contexto, un
articulo muy completo que revisa las tecnologias disponibles para la fabricacidn de filtros de
microondas, junto con sus ventajas e incovenientes, se puede encontrar en [Levy et al., 2002].

Uno de los aspectos claves para el ingeniero de radiofrecuencia, es el uso apropiado de
filtros de microondas. En las aplicaciones de comunicaciones, su utilidad serd necesaria para
rechazar sefales esptireas y separar canales adyacentes de los propios sistemas [Gorur, 20{2].
El desarrolla de filtros cuya respuesta de pérdidas de insercidn exhiba ceros de transmisiénen
determinadas frecuencias finitas serd de mucha utilidad para la eliminacién de sefales inde-
seadas. Para la implementacién de dichos ceros de transmisidn se continuara con el principio
de operacion basado en proveer mas de un camino principal a la sefal entre los puertos de
entrada y salida, descrito en [Rosenbergand Amari, 2002a], v cuya primera implementacidn
practica de un filtro planar se presentd en [Rebenaque et al,, 2004b], ¥ se revisd en el capitulo
anteriar. Como ya se vid, la estructura estaba basada en pares de resonadares de lazo abierto
situados en una configuracion en paralelo, correspondiend o con una topologia transversal.

En este contexto, se propondra a continuacidn una configuracidn alternativa a los resona-
dores de lazo abierto ya vistos. La nueva configuracidn es mas compacta, puesto que el reso-
nador de lazo abierto que opera en una resonancia par {de mayor longitud, aproximadamente
Aqfr), 5@ sustituye por una linea de transmision cortocircuitada (v cuya longitud aproximada
serd Ay pr/4). Ademds, se verd como la nueva estructura permite la posibilidad de manejar an-
chos de banda mavores que el disefio original. Esto se debe a la posibilidad de implementar
mayores coeficientes de acoplo entre las lineas de entrada y /o salida ¥ la nueva linea de trans-
misién cortocircuitada. Para estructuras apantalladas, un forma conveniente de implementar el
cartocircuito es mediante la pared apantallada de la cavidad [Melcon et al., 2001]. Aquf se im-
plementara el cortocircuito mediante un vig — fiele al plano de masa de la estructura microstrip.

Otro aspecto importante que se describird a continuacién, serd la forma de contralar las
caracteristicas frecuenciales de la respuesta del filtro mediante la sintonizacidn independiente
de cada resonador, profundizando un paso mds en las ventajas de las configuraciones mod-
ulares va sefaladas en [Amari, 2000]. Esto proporcionard suficiente flexibilidad al disefio del
filtro para un mayor ntimera de posibles aplicaciones practicas. For tiltimo, se disefara, fab-
ricard ¥ medira un filtro prototipa. La precision de los resultados con respecto a las predic-
ciones abtenidas mediante un software comercial demostrard la utilidad de la nueva estructura
propuesta.
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5.2. Descripcién general de la estructura
5.2.1. Esquema de acoplo y funcionamiento

El principio de operacidn de la nueva estructura que se propondrd es proveer mas de un
camino a la sefial entre los puertos de entrada y salida, a partir de una topologia transversal.
Una primera propuesta se ha descrito en el capitulo anterior, que consistia en lineas de entrada
y salida acopladas a pares de resonadores en una configuracion en paralelo (Fig. 5.1{a}}. Estos
resonadores que forman el filtra, no se encontraban acoplados entre ellos. Ademds, son de lon-
gitudes eléctricas distintas {(aproximadamente Ay¢r ¥ Ayp /2, siendo Ay la longitud de onda
central del filtro, la cual denominaremos A en adelante}, de modo que cuandao las sefiales que
recorren cada resonador coinciden en el puerto de salida, lo hacen con distinta fase, producien-
do una interferencia destructiva cerca de la banda de paso. De este modo se abtiene un cero de
transmision, ¥, por tanta, una transicidn abrupta entre la banda de paso ¥ la banda rechazada.

En este contexto, se propone a continuacion una topologia alternativa a uno de los reso-
nadores de lazo abierto presentados en [Rebenaque et al., 2004b], consistente en una linea de
transmisién cortocircuitada mediante una via al plano de masa de la linea microstrip. Una
primera aproximacian a esta propuesta se muestra en la Fig. 5.1{b}.

Wia-hole

(a} Topologia presentada en el Capitulo £y (b} Topologia alternativa
en [Rebenaque et al, 2004b].

Figura 5.1: Posibles layouts de filiros transversales de segundo orden.

La longitud de ambos resonadores de la Fig. 51({b} se ajusta para producir la resonancia
a frecuencias cercanas a la banda de operacidn del filtro final. Concretamente, la longitud del
resonador en lazo abierto es aproximadamente A/2, mientras que la longitud de la linea reso-
nante serd A/ 4. Dada la longitud del resonador de lazo, éste invierte la fase de la sefial entre los
puertos de entrada y salida, produciendo de este modo una cancelacién de energfa en el puer-
to de salida al interferir con la sefal procedente de la linea resonante. Asi, esta configuracidn
compacta tendrd una respuesta de segundo orden con un cero de transmisidn en la respues-
ta de pérdidas de insercidn. Por tanto, la linea resonante actuara de un modo equivalente en
lo que respecta a la fase de la sefal que lo recorre a como lo harfa un resonador de longitud
aproximada A, pero con un tamano significativamente menor.

Para la implementacitn préctica de la estructura, la linea de transmision cortocircuitada
se madifica en una configuracion en forma de T, como se muestra en la Fig. 5.2. Esta nueva es-
tructura mantiene el esquema de acoplo correspondiente a un caso sencillo de red transversal,
permite un layout final mds compacto v es capaz de incrementar los coeficientes de acoplo
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por tanto, manejar anchos de banda mayores que los disefios previos.

T .‘,ji Yia Hok
1
-
| —
Sowes | T E—

Figura 5.2: Layout del filtro propuesto y esquema de acoplo.

5.2.2. Principales caracteristicas y propiedades de la estructura

Los principales pardmetros geométricos de esta estructura serdn las longitudes totales de
los resonadaores y el acoplo entre éstos y los puertos de entrada y salida. Estos pardmetros
estardn relacionados con las caracterfsticas eléctricas de la estructura y, por tanta, con los ele-
mentos de la matriz de acoplo {la longitud total de los resonadores con los elementos de la
diagonal, My, v los acaplos a los puertos con los elementos Mg ¥ My, indicando el subindice

i el resonador correspondiente en cada casol

Concretamente, habria que considerar los siguientes aspectos principales en el diseno de
filtros:

® La {ongitud de los resonadores vendra determinada por los elementos de la diagonal princi-
pal de la matriz de acoplo, My, indicando el subindice 1 el resonador correspondiente en
cada caso. Este valor indicard un desplazamiento en la resonancia de aperacidn de cada
resonad or con respecto a la frecuencia central de operacian del filtra. Para la sintonizacion
apropiada, se variaran los siguientes pardmetros de la Fig. 5.2: [y para el resonador de la-
za, v {3 para la linea cortocircuitada.

w La magnitud de los acoplos de entrada/salida vendrd determinada por los elementos de matriz
de acoplo Mq; ¥ My;, indicando el subindice el resonador correspondiente en cada casa.
Este valor indicara la magnitud y signo del acoplo necesario en cada resonador. Para la
sintonizacidn apropiada, se variardn los siguientes pardmetros de la Fig. 5.2: 57 v [; para
el resonador de lazo, v 5; ¥ [; para la linea cortocircuitada.

La nueva estructura propuesta mantiene todas las propiedades vistas en el capftulo ante-
rior para el filtro compuesto por dos resonadores de lazo abierto, puesto que se mantiene el
mismoesquema de acoplo carrespondiente a una red transversal: propiedad de desplazamien-
ta de ceros, control de las caracterisiticas de la banda de paso y sintonizacidn independiente de
cada una de las secciones. Ademas, aporta nuevas mejoras en cuanto a la red uccion del tamano
de la estructura y a la posibilidad de implementar mayores anchos de banda. A continuacion
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se verdn ejemplos que muestran las propiedades ya introducidas en el capitulo anterior para la
estructura basada en resonadores de lazo.

Ademas de la presencia de un cero de transmisién, la nueva estructura mantiene la
propiedad de desplazamiento de ceros. Un ejemplo con sus correspondientes pardmetros, basa-
do en el layout de la Fig. 5.2 se muestra en la Fig. 5.3. Esto permite un disefio sencillo de filtros
con respuesta asimétrica v selectividad mejorada por debajo (filtro Tipa I, con [ = 8,40 mm ¥
Iy = 3,35 mm} o por encima de la banda de paso {filtro Tipo IL con {3 = B85 mm v I, = 2,90
mm}con s6lo variar ligeramente la relacion entre las longitudes de ambos resonadores.

ESFEGIFICAGIONES:
juk Frecuancia cantral: 142 GHz
Ancho de banda: 20 MHz

Férdidas de retorno: 20 dB
Cearo de transmision,

-

-

h -
-

i KT TR P

g I AR — Filtrs tipo |- 1.58 GHz
tn 1 : : : — Filtra tipa II: 1.48 GHz
1
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E :! -==-5,Tipol ( 0 06346 1,447 )
w o i
- % |—B5, Tim! Minges = OE846  1,6570
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Figura 5.5: Respuesta bisica de filiros con un cero de transmisidn por debajo (type I) ¥
por encma (type 1I) de la banda de paso. Las dimensiones comunes a ambos
disefios son: [, = [y = 150 mm, w = 1,8mm, 5 = 52 = 0,2mm, [, = 920 mm,
le =28 mm, I} =21,5mm, Iz = 88 mm, [y = 1,0 mm. El susirato presenta una
constante dieléctrica e = 6,15, y un espesor H = 1,27 mm.

También se puede controlar independientemente las caracteristicas de la banda de paso ac-
tuando sobre losacoplos de entrada y salida. For ejemplo, éstos acaplos se incrementan cuando
las distancias 57 ¥ 5; son menores, lo que aumenta el pasible ancho de banda de la estructura.
Para ilustrar esta propiedad, se presenta en la Fig. 5.4 la respuesta del filtro tipo I mostrada
en la Fig. 5.3 para tres valores distintos de los gaps 51 v 52. Los resultados muestran como la
principal variacion que se produce al disminuir los gaps 57 v 53 {(Data 1} es el aumento del
ancho de banda. Como consecuencia indirecta también se praduce un ligero desplazamiento
de la frecuencia central del filtro ¥ de la posicidn del cero de transmision, efectos éstos que se
pueden compensar con pequefas variaciones en las longitudes {, v 4.

Par dltimo, debido a la configuracion transversal del filtro v a la no presencia de aco-
plo entre resonadores, las distintas secciones del filtro tienen muy poca influencia en el resto
de secciones [Amari, 2000]. Esta propiedad permite optimizar cada seccidn por separado, re-
duciendo o minimizando el ajuste final de la extructura completa. En el Capitulo4 se basa
en esta propiedad el diseno de estructuras de mayor orden. Aquf vamos a utilizar el diseno
independiente de cada resonador aislado para proponer un algoritmo de disefio de este tipo
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Figura 5.4: Efecto de variacidn en la respuesta en frecuencia de un filiro del type Il de la
Fig. 5.2 cuando se varfan los acoplos de entrada y salida: Data 1: 51 = 50 = 0,1
mm; Data 2: 5y = 52 = 0,2 rmm; Data 3: 5y = 52 = 04 mm.

de estructuras de filtrado a partir de unas especificaciones dadas, que sera el abjetivo de la
siguiente seccidn.

5.3. Proceso de diseiio

En esta seccidn se va a describir un algoritmo simple para el disefio de filtros transversales
de microondas. La idea consiste en aislar cada resonador perteneciente a la estructura, para sin-
tetizar individualmente su respuesta en frecuencia, en ambaos pardmetros principales de disena:
frecuencia de resonancia y ancho de banda. Esta optimizacion por separado conducird a unas
dimensiones de la estructura de filtrado que cumplira los requisitos de una clerta funcidn de
transferencia especificada. El nuevo algoritmo se basa en un proceso sistemdtico para sintetizar
los términos tanto de acoplo mutio como de autoacoplo presentes en la estructura de filtrada.

Se comenzard con una breve revisidn de los pasos necesarios en el proceso de disefio de
filtros de microondas, donde también se comentardn los métodos mds comunes en la actuali-
dad. A continuacidn se dardn las bases tedricas necesarias para la comprensidn de los distintos
pasos ¥ parametros que intervienen en el proceso de sintesis que se propondra. Por dltimo se

describirad el proceso con detalle, dejando para la siguiente seccidn su aplicacidn a un par de
ejemplos concretos de disefio.

5.3.1. Etapas en el proceso de sintesis de filtros de microondas

El desarrollo de algoritmos precisos para el disefio de filtros de microondas con ceros de
transmision situados en determinadas frecuencias, es importante para satisfacer los cada vez
mis estrictos requisitos de los sistemas de comunicaciones actuales. Este es un paso previoa la
implementacion fisica de los filtros. Sinembargo, el proceso completo para conseguir la imple-
mentacidn de un filtro especificado es algo complejo, en general llevandose a cabo a través de
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varias etapas.

Para comenzar, se debe escoger una determinada tecnologia que presente caracterfs-
ticas apropiadas a una aplicacién particular. Las tecnologias disponibles incluyen elemen-
tos concentrados, guiaonda, resonadores dieléctricos, filtros con modos evanescentes, lineas
coaxiales o filtros impresos microstrip entre otras. Informes extensos de téenicas de disefio
pueden encontrarse en [Levy and Cohn, 1984], mas adelante ampliados en [Levy et al,, 2002]
o [Swanson and Macchiarella, 2007], que también incorporan ventajas e incovenientes de cada
tecnalogfa.

Segundo, se debe elegir una configuracidn de acoplo conveniente ¥ que se pueda im-
plementar de modo sencillo con la tecnologfa escogida. A continuacidn, se necesita encon-
trar la matriz de acoplo que represente la cantidad requerida de acoplo entre los distin-
tos nodos del filtro {puertos de entrada y salida, nodos resonantes y nodos no resonantes).
Este proceso se realiza mediante técnicas analfticas capaces de sintetizar respuestas en fre-
cuencia especificadas. Para llevar a cabo este proceso se usard la téonica de la matriz de
acoplo N + 2, introducida en [Cameron, 2003] y que se ha revisado en el Capftulo 3. Otras
técnicas analfticas que se pueden utilizar para determinados esquemas de acoplo, son, por
ejemplo, la presentada en [Amariand Rosenberg, 20dc]. Un hecho destacable de la téeni-
ca presentada en [Cameron, 2003] es que conduce a una matriz de acoplo correspondien-
te a una topologfa transversal pura, ¥ se podra usar directamente para implementar filtros
de microondas paso banda como los que aqui se propondrdn, siendo ademas una técnica
valida para distintas tecnologias [Cameron etal., 2007a]. Un gemplo de un filtro transver-
sal de segundo orden basado en el uso de discontinuidades en una cavidad rectangular se
presentd en [Guglielmietal., 2001]. Mds recientemente, nuevos filtros transversales de se-
gundo y tercer orden se han propuesto usando una tecnologfa hibrida guiaonda-microstrip
[Martinez-Mendoza et al,, 2007a], [Martinez-Mendoza et al., 2007h].

Sin embargo, antes de que se pueda obtener el filtro final en cualquier tecnologfa, se deben
encontrar las dimensiones apropiadas de la geometrfa de la estructura para que se cumplan
unas determinadas especificaciones. Este tiltimo paso puede resultar bastante complicado, va
gue se debe encantrar la relacién entre los términos de acoplo de la matriz v las dimensiones
reales de la estructura. Se han llevado a cabo diversas investigaciones basadas en distintas téc-
nicas de optimizacidn para resolver este problema de un modo automatico. Por ejemplo, unal-
garitmo que combina métodaos de programacion lineal con métod os quasi-newton se puede en-
cantrar en [Bandler etal., 1985]. Un enfoque alternativo se propuso en [Lamperez et al., 2004,
basado en el uso de andlisis electromagnético e interpolacidn racional de la respuesta obteni-
da. Otra técnica de optimizacidn es el popular space — mapping. Los principios basicos de esta
téenica, asf como su aplicacidn al diseno de filtros microstrip con doble stub doblado se presen-
taron en [Bandler etal., 1994]. Por tiltimo, los procedimientos basados en algoritmos genéticos
se han usado con éxito para la optimizacion de filtros paso banda. Se pueden encontrar ejem-
plos de disefio en [Goldberg, 1989], [Garcia et al., 2006]. Aunque estas técnicas de optimizacion
en general son efectivas, pueden presentar problemas de convergencia cuando la compleji-
dad de la estructura aumente {es decir, cuando el ntimero de pardmetros geométricos que se
necesita optimizar simultdneamente es alto}. En estas situaciones se requiere mucho tlempo de
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computo. Ademis, el cdlculo de un punto inicial cercano a la solucidn buscada es un requisito
usual para asegurar una convergencia apropiada, en especial para los algoritmos por gradiente.

Una propuesta alternativa para resolver el problema de disefic se presentd en
[Guglielmi, 1994], [Alos and Guglielmi, 1997]. Este proceso se basa en la descomposicion de
la tarea de disefio en varias tareas o pasos mas simples, evitando el uso de téenicas de apti-
mizacion directamente sobre la estructura completa. Siguiendo esta técnica, cada resonador se
extrae de la red completa, y entonces se optimiza secuencialmente. En cada paso del proceso
de disefo, salo es necesario ajustar los parametros geométricos del nuevo resonador. Esto evita
la necesidad de optimizar un conjunto amplio de parametros geométricos simultdneamente.
En [Guglielmi, 1994] esta técnica se aplicd con éxito al disefo de un duplexar complejo para
satélites. Ademas, un eemplo distinto de esta técnica de disefio, consistente en un filtro de seis
polos de Chebyshev, se presentd en [Alos and Guglielmi, 1997].

El presente capftulo tiene como abjetivo proponer un procedimiento de disefio valido para
las nuevas estructuras microstrip propuestas. La técnica se basara en la idea va comentada de
dividir el proceso de disefio en varias tareas mas sencillas. La principal diferencia con respec-
ta al trabajo ya desarrollado en [Guglielmi, 1994], es que la técnica se aplicara al diseno de
filtros tranaversales, en lugar de filtros en linea. El proceso de sintesis comenzard obtenienda
una matriz transversal asociada con una funcién de transferencia de segundo orden. Entonces,
se aislardn los distintos resonadores para medir su inversor de impedancia y su frecuencia de
resonancia. Finalmente, los resonadores, que se habran optimizado por separado, se colocan
juntos para verificar que la funcidn de filtrado deseada se ha sintetizado. Asimisma, se apar-
tardan ejemplos de disefo para mostrar la validez de la téenica.

R.3.2. Revisidon tedrica

En esta seccidn se van a revisar principios basicos tedricos que permitirdn llevar a cabo el
proceso de disefio, usando el esquema de acoplo v la topologfa mostrados en la Fig. 5.2 v la
Fig. 5.1{a). La matriz de acoplo correspondiente a un filtro transversal paso banda de segundo
arden, coma €l que se va a tratar, tendrd una forma como la indicada en la Tabla 5.1, donde
ademds se anulara el término Mg, = 0, puesto que de momento no se ha introducido el acoplo
fuente-carga.

g 1 2 L

0 Mg Mg Mg,
Mgy My D My
Mgy 0 Mz M
Mg My Mo D

ok e O

Tabla 5.1: Mairiz de acoplo ™ + 2 de un filiro transversal de segundo orden.

La ideabidsica de la técnica propuesta es aislar el compaortamiento de cada resonador. De la
matriz de acoplo mostrada en la Tabla 5.1, se puede extraer el comportamiento de un resonador
gendrico (—ésimo {i = 1,2}, usandao la matriz de acoplo mostrada en la Tabla 5.2. En esta matriz
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Tabla 5.2: Mairiz de acoplo del{  ésimo resonador aislado ({ = 1, 2).

de acoplo, el elemento de la diagonal principal {autoacoplo My} tiene en cuenta la diferencia
en la frecuencia de resonancia del resonador con respecto a la frecuencia central del filtro. Este
término de la matriz de acoplo serad siempre distinto de cero para filtros asincronos. Més con-
cretamente, si el término de la diagonal principal es negativo, la frecuencia de resonancia del
resonador serd mayor que la frecuencia central del filtra. Si, por el contrario, el términa My
es positivo, entonces la frecuencia de resonancia del resonador serd menor que la frecuencia
central del filtro. Asi, si se aplica la siguiente transformacién paso bajo a paso banda:

b (1-4)

donde f es la frecuencia, f es la frecuencia central de la banda de paso, w la frecuencia nor-
malizada y Af esel ancho de banda del filtro indicad o en las especificaciones (es decir, el ancho
de banda de rizado constante). Entonces, la frecuencia de resonancia de un resonador aisladao
se puede abtener facilmente despejando f de la ecuacidn (5.1%

f=3 (v ar+fnreaz) 52

Ahora, parael cilculo de frecuencia de resonancia de un resonador concreto fry, el valor de
w se puede particularizar por el correspondiente elemento de la diagonal con el signo cambiado
{— M) De este moda, la frecuencia obtenida serd directamente la del resonador bajo estudia,
concretamente:

Hlos o =fri= % . (—MH Af (Mg 2AR 4 -fg-) (5.3)

o=

Par otra parte, en la matriz de acoplo mostrada en la Tabla 5.2, los elementas {|Mg;| =
| M 5], serdn idénticos dada la simetrfa de la estructura} tienen en cuenta la magnitud del acoplo
entre los puertos de entrada v salida y el correspondiente resonad or i —ésima. Se sabe que este
elemento estd relacionado con el inversar de impedancia en la red eléctrica equivalente, o con
el ancho de banda a 3 dB de la respuesta fisica del resonador. El ancho de banda a 3 dB del
resonador se puede expresar como una funcion del ancho de banda en el gje de frecuencias
normalizada. Asi, se define el ancho de banda a 3 dB comao:

Mg = W1 — W {5.41

Aplicando la transformacion paso bajo a paso banda a las frecuencias de corte normal-

wus b (BB GR) e

izadas, se abtendra:
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Ovperando, la expresidn anterior quedar:

sy 110 ()

Ademis, también se cumple por definicidn que Afyge = f2 — f1, por lo que se puede es-
cribir:

Addsgg = i—} C Afgg (% + ffﬁ) (5.7}

También se considerd que la frecuencia central del filtro se define como la media geométri-
ca de las dos frecuencias de corte, f. = / fi fo. Asi, la ecuacidn resultard:

Afe
N

Adizgp =2 (5.8

Par otra parte, se puede encontrar en [Hong and Lancaster, 2001] que el factor de calidad
externo escalado es;

donde el factor de calidad (), viene dado por [Matthaei etal., 1980]:

2 o
Qe = fr (5.10)
y el ancho de banda relativo (FBW} se define coma:
Faw = ¢ (5.11)
g

El ancho de banda de rizado constante Aw en el prototipo paso bajo es Aw = 2, ya que
tiene un rango de —1 rad/seg a 1 rad/seg. Asi, el factor de calidad externo escalado se puede
expresar coma:

2 wn A 4

de= o T =R (5.12)

Wadp Wide

Ademds, se puede encontrar en [Hong and Lancaster, 2001] que el acoplo entre los puertos

de entrada/salida y cada resonador (Mg}, v el factor de calidad externa escalado presentan la
siguiente relacian:

]
Mz = — (5.13}
e

Sustituyendo la ecuacion (5.8} en (5,12}, ¥ el resultado en la ecuacitn (5,13}, se encuentra
la relacidn final entre el término de acoplo Ms; v el ancho de banda a 3 dB del resonador en el

gje de frecuencias transformado:
Afsas =2-Af - My (5.14)

Antes de continuar, se resumirdn las diferencias entre los distintos términos referentes al
ancho del banda empleados, ¥ cuya adecuada utilizacion serd determinante para la obtencion
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de resultados correctos. Los términas A f, Aw se refieren al ancho de banda de rizado constante,
mientras que los términos Afyyp, Awqyp se refieren al ancho de banda a 3 48, y donde en un
filtro sin pérdidas se cumplird |Sy7] = |Sx|. Ademas, los #rminos en f indican el dominio
transformado, mientras que los términos en w indican el dominio normalizado.

Eneste punto, y a partir de la matriz de acopla de un resonador aislado, como la mostrada
en la Tabla 5.2, se puedeencontrar el ancho de banda a 3 dB de la respuesta del resonador en el
gje de frecuencias transformado (A fze), v también su frecuencia de resonacia {fg;}, usando las
ecuaciones (5.3} v {5.14). La respuesta tipica de un resonador aislado se muestra en la Fig. 5.5
para ilustrar estos pardmetras principales que lo caracterizan. Dichos pardmetros se usardn en
la siguiente seccidn para el diseno de filtros practicos usando la tecnologia planar.

Parametros 5 (dB)

an i i i
123 14 133 1.4 143 1.5 133 18
Frecuencia (GHz)

Figura 5.5: Respuesta tipica de un resonador aislado.

5.3.3. Algoritmo propuesto de disefio

El algoritmo que se va a presentar, permitird el disefo de filtros transversales de microon-
das con una determinada respuesta en frecuencia. Se disefiard una estructura en tecnologia
planar de segundo orden con un cero de transmisidn, lo que implicard que uno de los cuatra
acoplos serd negativa. En el presente capftulo se verd como este acoplo se puede implementar
mediante un resonador de lazo ablerta y longitud total aproximada de A/Z, lo que producird el
cambio de fase de la sefial entre los puertos fuente ¥ carga. Para la implementacion del otra re-
sonador se han propuesto daos configuraciones distintas: un resonador de lazo y longitud total
aproximada A, o bien la alternativa mas compacta de una linea de transmisidn cortocircuitada
v longitud aproximada A /4.

Como ya se ha comentadao, el proceso de disefio explota los principios bésicos de la idea
presentada en [Guglielmi, 1994], pero aplicado a una topologfa transversal. A continuacidn
se detallardn las etapas que forman el algoritmo y en la siguiente seccion se ilustrard el fun-
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cionamienta del algoritmo propuesto con dos ejemplos précticos, ambas filtros paso banda de

segundo arden con un cera de transmision.

5.4.

El algoritmo de sintesis propuesto consta de las siguientes etapas:

. Definir de las especificaciones del filtro: Orden, frecuencia central, ancho de banda, pér-

didas de retorno, nimero v localizacion de los ceros de transmision finitos.

Obtener la matriz de acoplo correspondiente, para ello se hara uso del proceso presenta-
do en [Cameron, 2003] ¥ revisado en el Capftulo 3.

Aislar los resonadores v obtener los pardmeros eléctricos principales que los maodelan,
que seran los elementos Ms; ¥ My; de la matriz {acoplo resonador-nodo terminal v autoa-
coplo}.

Segiin la tecnologia escogida para la implementacidn del filtro, realizar un estudio
paramétrico que relacione los parametros geométricos del resonador con sus correspon-
dientes pardmetros eléctricos {ancho de banda a 3 dB vy desplazamiento de la frecuencia

de resonancial.

Disefiar cada resonador aislado, mediante la relacidn entre los datos obtenidos en los dos
pasos anteriores. El altimo paso de esta etapa hard uso de un método grafica.

Reconstruir la estructura completa compuesta por los resonad ores aislados disefados.

Simular mediante un software electromagnétice de onda completa la estructura com-
puesta, ¥ realizar un proceso de optimizacién final si es necesario.

Fabricar y testear la estructura final.

Ejemplos de sintesis de filtros de segundo orden

Para ilustrar el algoritmo propuesto, se propondrén dos ejemplaos reales de filtros pasa

banda asimétricos, cada uno de ellos con un cero de transmisidn {pero situados en un caso

por debajo ¥ en otro caso por encima de la banda de paso}, v utilizando distintos tipos de
resonadores,

54.1. Ejemplo 1: Filtro con un cero de transmisién bajo la banda de paso, imple-

mentado con resonadores de lazo abierto

La primera y segunda etapa del proceso de sintesis se han tratado ampliamente en el de-

sarrollo de la tesis, por lo que se resume tanto las especificaciones como la matriz de acople a
continuacion:
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S 1 L 5 2 L Mgy = 04747
s| 0 0477 D 5 B 07317 0 My = 1,0892
1| 04747 1.0892 0.4747 2 | -0.7317 -0.8825 0.7317 Me = —0,7317
L| 0 04747 0 L D 07317 0 My = —0,8825

Tabla 5.3: Matriz de acoplo de resonador{  ésimno aislads (§ = 1,2) y sus pardmetros prin
cipales

Frecuencia central 142 CHz ( ] 04747 —0,7317 il
Ancho de banda 20 MHz M. — 04747 11,0892 o 0,4747
Pérdidas de retorna 10dB 1T —,7317 0 —{1,8825 07317

Cero de Transmision | 1.385 GHz o DA77y 07317 0

(5.15)

Ejemplo 1: Especificaciones del filtra y matriz de acoplo

Latercera etapa consistfa en aislar los resonadores. A partir de la matriz de acoplo maostra-
da en (5.15), se obtienen los datos mostrados en la Tabla 5.3 para cada uno de los resonadores.
En la matriz obtenida, el resonador que no cambia de signo corresponderd al lazo abierto de
longitud aproximada A, y ademds, dado que su coeficiente de autoacapla My es positivo, este
resonador se sintonizara por debajo de la frecuencia central del filtro. Asf, con estos datos tam-
bién se conoce que el resonador {§i = 2}, con mayor frecuencia de resonancia y con coeficiente
de acoplo de signo negativo, corresponderd al resonadar de media longitud de onda.

El siguiente paso consistird en realizar un estudio pardmetrico que relacione parametros
eléctricos con pardmetros geométricos de cada resonador aislado, que posteriormente formara
parte del filtra. Este paso depende por completo de la tecnologia que implementard el filtro, asi
caomo de su topologia. Ademas presenta un compromiso entre la cantidad de datos analizados
v el tiempo necesario para su calculo, por lo que serd necesario una buena eleccidn en cuanto
al nimero de muestras. Como ya se declard al principio del ejemplo, se utilizardn resonadores
de lazo abierto de distinta longitud, de modo que se utilizara la resonancia apraopiada al signo
del elementa Ms; correspondiente en cada caso.

Para realizar el estudio se deben establecer los pardmetros que afectan a las carateristicas
eléctricas de los resonadores. Concretamente, para el caso del coeficiente de autoacoplo (Mg},
se analizard la influencia de las longitudes de las lineas laterales de los resonadores (dimensidn
Iy mostrada en la Fig, 5.2}, manteniendo constante el resto de dimensiones del resonador. Se
medird la nueva frecuencia de resonancia obtenida al variar {,; y se calculara el desplazamiento
can respecto a la frecuencia central (41} El caso del nivel de acoplo (M} es algo mas compleja,
se analizard la influencia tanto del gap de separacion como de la longitud de la linea de entrada
que se acopla al resonador {dimensiones 57 y {; mostradasen la Fig. 5.2}, manteniend o constante
el resto de dimensiones del resonador.

Por tanto, se comienza con un andlisis paramétrico para la obtencidn del desplazamiento
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de la frecuencia de resonancia del resonador al variar la dimensidn [,;. En este casa, el despla-
zamiento obtenido al variar la dimensién una cierta cantidad 3f,; mm es similar independiente-
mente del gap s; escogido, presentando una relacidn practicamente lineal. Como cabe esperar
dada la relacién entre la longitud de un resonador ¥ su frecuencia de resonancia, incrementos
en la longitud de los resonadores {#,; > 0} producirdn un desplazamienta hacia frecuencias de
resonancia menores (3§ < 0 asf lo muestra la Fig. 5.6. Fara conseguir disefiar cada resonador
por separada, como indica la quinta etapa, los datos obtenidos habrd que relacionarlos con el
parametra M;; obtenido en la Tabla 5.3. Para ello, ¥ utizandao la ecuacidn (5.3} y las especifica-
ciones del filtro {5.15), se obtiene el valor de frecuencia de resonancia que deberd presentar el
resonador ! {i=1,2} bajo estudio:

Fri(resonador — f’l.)| = 1409,16MHz == 4f = —11MHz == 5,y = 0,35mn.  (5.16)
M]'|=]_,D<392

Fra(resonador — A/2)

= 1428,85MHz == &f = 9MHz == §,; = —0,15mm.
M22= 0,5525

La Fig. 5.6 v la Fig. 5.7 muestran para los resonadores de longitud aproximada A v A /2, re-
spectivamente, tanto los datos obtenidos del analisis paramétrico de la frecuencia de resonancia
{eje Y izguiera}, como los resultados obtenidos de aplicar la ecuacian (5.3} {eje Y derecho}. Es-
tos datos se encuentran relacionados por el desplazamiento con respecto a la frecuencia central
{&f}, como indica la secuencia del proceso grafico que lleva a los resultados mostrados en la
ecuacion (5.16). Las simulaciones para la obtencidn de los datos se han realizado con madu-
lo Momentum de software HP — ADS, utilizando el sustrato RT — Duroid 6006 (5 = 6,15,
H = 1,27}, que serd el que finalmente se utilizard para la fabricacion.

Dee forma similar, se realiza un andlisis paramétricoe para la obtencidn del nivel de acoplo
de los puertos a los resonadores Ms;. Este caso es algo mds complejo debido a la influencia
de dos pardmetros de la geometria: s; v {; de la Fig. 5.2. For este motivo, se tomardn distintos
valores de {; para tres valares concretos de s; (0,1 mm, 0,3 mm ¥ 3,5 mm}, y se medira el ancho
de banda a 3 dB de la estructura resultante. Los resultados numéricos obtenidos para el anali-
sis paramétrico del nivel de acoplo Ms; para el resonador con una longitud de A /2 {siendo A
la longitud de onda central del filtra} se muestran en la Tabla 5.4. Se abserva como tanto una
disminucidn del gap de separacitn entre las lineas de entrada y el resonador, 5;, como un au-
menta de la longitud de acoplo entre ambas, &, produce un mayor ancho de banda debido al
incremento de acopla que se produce entre las tramos de linea de transmisidn implicados. Se
ha realizado un andlisis similar para el resonador con una longitud de A, cuyos resultados se
mostrardn en la Fig. 5.8.

Los resultados obtenidos en el analisis paramétrico del nivel de acoplo Ms; en funcidn de
los valores de los pardametros [; v 5, para el resonador de longitud A también se muestranen la
Fig. 5.8. Andlogamente, se representa graficamente en la Fig. 5.9 los resultados obtenidos en el
andlisis paramétrico del nivel de acaoplo Ms; en funcidn de los valores de los pardmetros [; y 52,
para el resonador de longitud A/2. En ambas figuras el gje X indicara el ancho debandaa 3 dB
del resonador aislado (A fa42), mientras que enel eje Y de la izquierda representa la longitud de
la linea de acoplo ({;}). Se han representado los resultados correspondiendes a tres separaciones
§1 fcomo indica la Tabla 54). Ademas, en el eje Y de la derecha de la figura, se muestra el
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Figura 5.6: Desplazamiento de la frecuencia de resonancia del resonador microsirip de lon-
zitud A en funcidn de la longitud !, (gfe izquierdo), y del elemento Ay ieje
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Figura 5.7: Desplazamiento de la frecuencia de resonancia del resonador microstrip de lon-
zitud A /2 en funcidn de la longitud I, (eje izquierdo), y del elemento Masieje
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coeficiente de acoplo Ms; correspondiente a cada ancho de banda a 3 dB (Af34g), obtenido a
partir de la ecuacion {5.14} segun las especificaciones del filtro {5.15). De modo similar a como
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Ancho de  bandaa3dB  Afye (MHz)
Fom) || s=0lmm s=03mm s=05mm

10 Al 245 14

< 44 22 13

B 42 20 11.5

7 395 17.5 10.5
6.5 36.5 16 9.5

B 33 15 5.8
5.5 3.5 13 8.1

5 26 115 i Na)

4 19.5 8.5 4.5

3 12 o) 3

Tabla 5.4: Estudio paramétrico del nivel de acoplo para un resonador con una longitud de

ASZ

se ha visto anteriormente, los pardmetros geométricos de la estructura (s; v §} se encuentran
relacionados con el elemento Mo, a través del ancho de banda a 3 dB del resonador aislado.

Resumiendo, se obtienen los siguientes resultad os numéricos para ambos resonadores:

s = 0,3mut) = 9,30,

Afzge ri(resonador — RL:I‘ =2.20.04747% = 901MHz
M5y =04747 L(s = 0,1mut) == 4 5.
(5.17)
N i[5 = 0,3mmt) = BB,
Afsgs ra(resonador — M2)| =2.20.0,7317 =21 42MHz
Map= 0,737 (s = 0,1mm) = 4,7mm.

La Fig. 5.9 vy la Fig. 5.8 muestran la secuencia del proceso grafico que lleva a los resultados
mostrados en la ecuacidn (517} En ambos casos se ha elegido la opeidn correspondiente a
§ = 1,3 mm por ser un valor de mas sencilla fabricacian.

Una vez obtenidas las dimensiones necesarias para disefiar la estructura, se procede al
siguiente paso, que consiste en reconstruir la estructura completa con las dimensiones sefiala-
das anteriormente. A continuacidn se simula mediante un software electromagnético de onda
completa, con-cretamente el madulo Mowenturm de ADS. Los resultados obtenidos se mues-
tran comao Filtro— 1en la Fig. 510, comparados con la respuesta obtenida mediante la sintesis
directa de la matriz de acoplo. Se observa como los resultados presentan un ligero desplaza-
miento de unos 3 MHz hacia frecuencias superiores. Fosiblemente, la falta de precision en el

andlisis paramétrico, junto con el método grafico expliquen esta variacidn. Para corregir estos
resultados existen varias alternativas:

m Utilizar la herramienta de optimizacidn que incorpara el propio software.

m Realizar una herramienta de optimizacidn propia a partir de los distintos algoritmos que
se pueden encantrar en la literatura.
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s Aprovechar los resultados obtenidos en el anilisis pardmetrica de la frecuencia de reso-
nancia.

Se opta por la tercera opcidn, ya que una vez realizado el andlisis paramétrico, la nueva
variacidn que se reguiere (Af[R1) = —3 MHz, Af(R2) = —3 MHz)} se obtendra de forma
inmediata: Al (R1) = 0,10 mm, Al,(R2) = 0,05 mm. La comparacién de los resultados de
aplicar estos cambios {en la leyenda se designa como Filtre Final} se muestra en la Fig. 5.10.

[a] =)
: - w2 AGE S 1o
. B T e | B | —F .
: -15F
=1 - -_F oy Fa =1
I ERE g |
m Ll'.r’l
=0 -5 . 1
% % == Rz Aop o
E E s} e 0
= o 4 e A d
m m
o o el
—zaf-
ol
—35f- sl
» . i ™, . .
125 1d 1ds 15 135 14 1ds 15
Fracuancia [5Hz} Fracuancia [GHzp
(a) Comparativa funcion de reflexion. by Comparativa funcion de transferencia.

Figura 5.10: Resultados del filiro de segundo orden disefiado. Dimesiones Filfro Final
segtin Fig. 5.2: w = 1,8Bmm, 5y = 50 = 03 mm, I, = 83 mm, [z = BB mm,
le =28mm, T, = 2825mm, o = 345mm, [ = 21, 5mm.

5.4.2. Ejemplo 2: Filtro conun cero de transmisidn por encima de la banda de paso,
implementado con un resonador de lazo y una linea cortocircuitada

Se comienza de nuevo con las especificaciones del filtro a disefar, asi como con su matriz
de acoplo correspondiente. En el caso del nuevo resonador basado en una linea cortocircuitada,

dada su topologia, ésta permite mayares coeficientes de acoplo, por lo que se ampliarédn las
caracteristicas de la banda de pasa:

Frecuencia central | 1.43GHz D —0,6301 1,0082 0
Ancho de banda 25 MHz M, — —{1,6301 —1,6332 o 10,6301
Pérdidas retorna 20dB = 1,082 0 1,4705 1,0882

Cera de Transmision | 147 GHz L 6301 10982 0

(5.18)

Ejernplo 2: Especificaciones del filtra y matriz de acopla

A la matriz obtenida mediante el proceso de sintesis, se le ha aplicado una transforma-
cidn de cambio de signo de acoplos correspondientes al nodo 1. Esto se debe a que el nuevo
resonador en forma de T permite mayores coeficientes de acoplo que el resonadar de lazo
{|Ms1| < |Msa|), por tanto, para que la correspondencia entre nodo 1 v el resonador de la-
zo de media longitud de onda sea coherente, el elemento Mgy debe tener signo negativo. Asi,
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el resonador que no cambia de signo corresponderd a la linea cortocircuitada en forma de T
{i = 2}, que segtn {5.18} ahora tiene mayor valor. Ademas, a partir del signo de los elementos
de la diagonal principal se puede deducir que el resonador de media longitud deonda i = 1 se
sintonizard a una frecuencia por encima de la central. Por el contrario el resonador { = 2 pre-
sentard una frecuencia de resonancia inferior a los 1,43G Hz indicados en las especificaciones.

La tercera etapa consistfa en aislar los resonadores. A partir de la matriz de acoplo maostra-
da en {5.18}, se obtienen los datos mostrados en la Tabla 5.5 para cada uno de ellos.

5 1 L S 2 L Me = —0,6301

S 0 -1.6301 0 5 L 1.0982 L My = —1,6332

1| 06301 -1.6332 0.6301 2 10982 14705 1.0982 Maz = 1,0982

L 0 0.6301 0 L 0 1.0982 0 Mz = 14705
Tabla 5.5: Matriz de acoplo del resonador § ésimo aislado (i = 1,2) y sus pardmetros

principales

El siguiente paso consistird en realizar un estudio paramétrico que relacione parametros
eléctricos con pardmetros geométricos de cada resonador aislado que posteriormente farmara
parte del filtro. Este paso depende de la topologfa de los resonadores, en concreto se utilizara
una linea en forma de T cortocircuitada, v un resonador de lazo abierto v longitud aproxima-
da A /2 {para este caso se podran reutilizar los datos obtenidas en el ejemplo 1: Tabla 5.4 v la
Fig. 5.9} Sin embargo, se debe destacar que habrd que recalcular el elemento Msy a partir de la
ecuacion {5.14}), puesto que las especificaciones han cambiada {en concreto el ancho de banda
ha pasado de 20M Hz a 25M Hz (5.18]). Ya se ha razonado previamente que el nodo R1 corre-
sponderd al resonadar de lazo de la Fig. 5.2. La grdfica que se obtiene en este caso se muestra
en la Fig. 5.11.

Realizando el mismo proceso para el resonador basado en una linea cortacircuitada en
torma de T y de longitud aproximada de A /4, se obtienen los datos de ancho de banda a 3 dB
del resonador mostrados en la Tabla 5.6, para tres valores distintos de la separacidn s;. Ademas,
se muestra en la Fig. 5.12 la relacion entre estos datos procedentes del analisis paramétrico y el
céleulo del elementa Me; obtenido a partir de la ecuacidn (5.14).

Las simulaciones para la obtencidon de la Tabla 5.6 se han realizad o de nuevo con el médula
Momentum de software HP — ADS, utilizando el sustrato RT — Duroid 6006, que serd el que
finalmente se utilizard para la fabricacion. Los datos concretos que se obtienen de la aplicacién
de laecuacién (5.14} para ambos resonadares, ¥ que se han indicado en la Fig, 5.11 v la Fig. 5.12,
se muestran en la ecuacidn {5.19}. Se obtienen tres posibles valores para la implementacidn del
resonador en forma de T, pero se escoge la alternativa intermedia correspondiente a 52 = 0,3
mm por presentar mayaor facilidad de fabricacion.
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Figura 5.11: Relacion entre el elemento Mgy (gje derecho) y el ancho de banda del reso-
nador microstrip de longitad A /2 en funcidn de la longitud 1, (eje izquierdo)
para tres posibles valores del gap 5.

Ancho de bandaa3dB Afye (MHzZ)
Lfmm) || s=01lmm s=03mm 5= 05mm
17 120 Y
15 200 90 53
13 146 72 43
11 114 56 33.5
10 99 49 295
< 55 43 255
B 725 36 215
7 6l 295 17.5
b 49 25 14
5 38 195 G
4 28 14 6.5
3 18 8.5 4

Tabla 5.6: Estudio paramétrico del nivel de acoplo para un resonador basado en una linea
cortocircuitada en forma de Ty longitmd A /4.

Afge g lresonador — A /2)

Ms=

=2.25.,6301% = 19,85MH>7

06301

(s = 03nmm) = 8,0mm,

Lis = 01mm) == 4 dnmt,

(5.19)

Lis = 0,5mut) = 16mm,

|
resovtddor — linea A/ 4
‘H@ds Rzl [ J|M

s=1,0982

=7 75 98 = o0,3MHzZ 1{1-[5 = 11,37 == 11,6mm,

Lis = 0,1mwmr) = 6,901,
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Figura 5.12: Relacién entre el elemento Msg; (eje derecho) ¥ el ancho de banda del resona-
dor basado en una lfnea microstrip cortocirouitada en funcidn de la longimd
I2 leje izquierdo) para tres posibles valores del gap sa.

Se realiza un andlisis paramétrico similar para la obtencidn del desplazamiento de la fre-
cuencia de resonancia (elemento Mz} del resonador, al variar la dimensian {3 de la Fig. 5.2, Se
vuelve a comprabar como en este caso, el desplazamiento obtenido al variar la dimensidn una
clerta cantidad Aly mm es independiente del gap 5 escogido, v presenta una relacién préctica-
mente lineal. Asi se muestra en la Fig. 5.14.

Para conseguir disefar cada resonador por separado, como indica la quinta etapa, los
datos obtenidaos habrd que relacionarlos con el pardmetro My; obtenidoen la Tabla 5.5. Fara ella,
v utizand o la ecuacidn (5.3} v las especificaciones del filtro, se obtiene el valor de frecuencia de
resonancia que deberd presentar el resonador [ {i=1,2} bajo estudio:

fri(resonador — )Lf2)| = 1440,56 M Hz == 3 f = 20 5M Hz == 3,y = —0,30mmn
l'\."‘|'|'|= ],’E}GA}Z
(5.20)
fra(resonador — linea M4)| = 1401,74MHz == 3 = —1B26MHz == 33 = 0,25mm.
M22=],4?':6

La Fig. 5.13 y la Fig. 5.14 muestran para los resonadores que formaran el filtro final, tanto
los datos obtenidos del analisis paramétrico de la frecuencia de resonancia, comao los resultados
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Figura 5.13: Desplazamiento de la frecuencia de resonancia del resonador microstrip de
longid A/2 en funcidn de la longitud [, (gje izquierdo), y del elemento
My qleje derecho).
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Figura 5.14: Desplazamiento de la frecuencia de resonancia del resonador microstrip en
forma de T cortocirouitado en funcidn de la longitad 15 (gje izquierdo), y del
elemento Mz (eje derecho).

obtenidos al aplicar la ecuacidn (5.3}, Ademds, se indica la secuencia del proceso grafico que

conduece a los resultados indicados en {5,201

El siguiente paso consistird en reconstruir la estructura completa con las dimensiones
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obtenidas. A continuacion se realiza una simulacidon mediante el software electromagnéti-
co de onda completa (ADS), obteniendo los resultados que se muestran en la Fig. 5.15 como
Filtro 2, caomparados con la respuesta obtenida mediante la sintesis directa de la matriz de
acaoplo. Se abserva un ligero desplazamiento en los pardmetros 5 abtenidos de unos 40 Hz ha-
cia frecuencias inferiores, lo cual se intenta corregir mediante un pequefnio acortamiento de las
dimensiones de los resonadares (I v 3} de 0,05mm (K1} v 0,037 (R2}.

[u] =) T
-z Acops
e % N = = m Malriz Acoplo - __:::zﬁm
a0 e e e P8 o ML m—=Fillig 2 -1 :
B sk _F'_"'C' Final B mtsbee e M
= =
=& e
- of?
PP S S o s
o i T
E _aof- | E ook oo oo oo e
2 : 2
E a5} R B an _zak
LI
- i i o h :
1235 14 145 15 155 135 14 1d5 15 155
Fracuanciz ['5Hz}y Fracuancia ['5Hz}
(ay Comparativa funcion de reflexion. (b} Comparativa funcitn de transferencia.

Figura 5.15: Resultados del filtro de segundo orden disefiado. Dimensiones Filfro Final
segvin Fig. 5.2 w = 1,Bmimt, 50 = 5, = 0,2 mm, [ = BD mm, Fg = 55 mm,
L=375mm, I =215mm, I, =9.8mm, ; = 622mm, I, = 1.0mm.

5.5. Resultados

Tras los procesos de simulacién y optimizacién realizados con los ejemplos expuestos me-
diante software de simulacién electromagnética de onda completa ADS (), se pasa a la fabri-
cacidn de prototipos. Para esta (ltima etapa se utiliza la tecnologfa microstrip, usando el sustra-
ta RT — Duroid 6006 (¢, = 6,15, y espesor H = 127w}, El primer filtro fabricado implementa
un cero de transmisidn bajo la banda de paso (ver especificaciones en la Tabla 5.1}, v tiene el
layout mostrado a la izquierda en la Fig, 5.1. Ademas, se utilizan esquinas en forma de chaflan
en los resonadores de lazo para minimizar las pérdidas por radiacion {se obtiene 10,1348 de

pérdidas por radiacién en la banda de paso, para este cdleulo se ha realizado la aperacion
1~ 180" =32}

El segundo filtro fabricado corresponde al ejemplo 2 visto en la seccidn anterior. Se ha
usado el mismo sustrato KT — Duroid 65006. En este caso, el filtro se ha disefiado segtin la confi-
guracion mostrada en la Fig. 5.2, donde el cartocircuita se ha implementado con un via-hale de
didmetra ¢ = 0,7mm conectado al plano de masa. Una foto con el aspecto final de ambaos pro-
totipos fabricados se muestra en la Fig. 5.16, donde también se puede comprobar la reduccidn
de casi el 50 % en cuanto al tamafo obtenido con la segunda configuracidn.

Los resultados de las medidas de la estructura y las simulaciones realizadas durante el dis-
eno se han comparado para las respuestas en reflexidn y transmisidn del filtro. Los resultados
se pueden ver en la Fig. 5.17 {ejemplo 1} v en la Fig. 5.18 {ejemplo 2}. En estas figuras, los datos
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Figura 5.16: Filtros prototipo fabricados.

obtenidos mediante simulacion incluyen pérdidas tanto en el sustrato dieléctrico {fand = 0,002)
como en las partes metdlicas de la estructura {conductividad finita, & = 4 - 1078/ m). Por otra
parte, las medidas se han tomado con un analizador de redes vectorial modelo HP — 8720 — E5.
Se puede observar una muy buena concordancia entre las medidas y los resultados previstos
mediante simulacidn, lo que confirma la validez de las estructuras propuestas. En el caso del
segundocero de transmision praximo a 26 Hz que se observa en la Fig, 5.17, se cree que se debe
al acaplo pardsito entre la fuente y la carga. Se trata de un acoplo muy débil, como demuestra
su posicidn alejada con respecto a la banda de paso del filtro.

e Sy simulade
== 5 simulade
—_— Gy medide f
— 5 medido

Parametros S [dB)
|

1 1 12 13 14 12 18 17T 13 13 2
Fracusncia [Hz) o’

Figura 5.17: Pardmetros 5simulados y medidos para el filiro de 1a izquierda dela Fig. 516
(ejernplo 1). Las dimensiones seguin la Fig. 5.2 son: Iy = 94w, [z = 5,1 mm,
le =27mm, | = 21,5mm, [y =2815mm, I, = 32mm, wy = L.Emm y
51 = 5z = 0,2 mm.

En cuanto a los resultados obtenidos en los filtros fabricados, para el primer prototipo se
han medido unas pérdidas de insercion de 3,248 en la frecuencia central del filtro, mientras
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Figura 5.18: Pardmetros 5 simmulados y medidos para el filiro de la derecha de la Fig. 5.16
(ejemplo 2). Las dimensiones segtn la Fig. 5.2 som [; = 8mm, [; = 5,5 mm,
h=375mm, | =21,5mm, z =88mm, 3 = 822mm, 13 = 10mm, w;, = 1,8
mmy 5 = 5, = 0,3 mm.

gue €l ancho de banda cuyas pérdidas de retorno son menores de 1048 ha resultado ser de
190 Hz. Se podria destacar el desplazamiento de la respuesta de unos 3M Hz hacia frecuencias
inferiores. Para el segundo filtro, se han obtenido unas pérdidas de insercidn de 1,585 en la
trecuencia central del filtro, mientras que el ancho de banda cuyas pérdidas de retorno son
menores de 20dB se ha reducido hasta 22M Hz desde los 25MHz esperados. Ambas prototipos
muestran resultados bastante buenos tratandose de tecnologia micraostrip.

Es impartante destacar que el tamaiio del segundo prototipo se reduce a la mitad con res-
pecto al primera. Se trata de la primera implementacién practica de un resonador microstrip
con forma de T que también forma parte de un filtro transversal, lo que did lugar a la comu-
nicacian [Rebenaque et al., 2004c]. Ademds de proporcionar una estructura mas compacta, la
nueva topologia de resonador también permite manejar mayores coeficientes de acoplo que
la estructura basada en dos resonadores de lazo abierto, como se puede deducir de la com-
paracidn de la Fig. 511 y la Fig. 5.12. El ancho de banda relativo que se puede obtener con la
estructura basada en dos resonadores de lazo abierto varia del 1% — 3 %, mientras que con la
nueva configuracidn propuesta el rango de variacion es aproximadamente del 2% — 9 %. Co-
mo inconveniente, presenta una mayor sensibilidad a la variacion de las dimensiones de su
geometria.

5.6. Conclusiones

El presente capitulo se trata de una continuacion en el desarrolle de nuevas estructuras
de filtrado realizadas en tecnologia microstrip, ¥ cuya respuesta exhibe alta selectividad. Se
ha profundizado en la implementacicn de filiros de segundo orden que presentan un cero
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de bransmisidn, producido debido a la interferencia destructiva de sefiales que tiene lugar al
proveer méds de un camino principal a la sefial entre los puertos de entrada y salida.

Concretamente, se ha introducido una nueva estructura de resonador basada en un stub
de longitud aproximada A /4 cortocircuitado a masa. Este nuevo resonador presenta un op-
eracidn similar al resonador de lazo abierto cuya longitud aproximada era A, pero con un
tamafio significativamente menor. Para conseguir mayores coeficientes de acoplo y una con-
figuracidn mds compacta, se ha dado a dicho stub un aspecto final en forma de T. La nueva
estructura obtenida mantiene el esquema de acoplo anterior basado en pares de resonadores
conectados en paralela, y por tanta, también las ventajas de este tipo de estructuras ya comen-
tadas en el capitulo anterior: propiedad de desplazamienta de ceras, caracteristicas conocidas
de la banda de paso v optimizacién independiente de cada parte por separado.

Ademds, en este capftulo se ha profundizado en el andlisis de la influencia de los
pardmetros geométricos de la estructura con su correspondiente respuesta eléctrica para
las topologfas de resonador presentadas. Se ha identificado la influencia de los principales
parametros en las caracteristicas de la banda de paso del filtro, asi como su sintonizacion en
frecuencia. Fara ello ha sido fundamental el uso de un software comercial que permita un anali-
sis electromagnético de onda completa, en concreto se ha utilizado el médulo Momermtunt de
ADS. Tomando estos pardmetros principales ¥ la propiedad del tipo de estructuras propuestas
de optimizacidn de cada parte por separado, se ha propuesto un algoritmo de disefio aplica-
ble afiltros de topologia transversal, de muy sencilla aplicacidn. Se ha probado la validez del
algoritmo propuesto con dos ejemplos distintos, utilizando distintas topologias de resonadores
y obteniendo unos resultados realmente proximos a las predicciones tedricas, produciendo que
el altimo proceso de optimizacian sea practicamente mecdnico.

La tiltima etapa del proceso ha sido la fabricacidn y medida de dos prototipos, que coin-
ciden con los ejemplos propuestos. En estos disefios se han utilizado esquinas en forma de
chaflan para reducir las pérdidas por radiacion. Los resultados obtenidos ¥ su excelente con-
cordancia con las predicciones tedricas no sdlo validan el algoribtmo propuesto para el dis-
efo de filtros transversales de microondas, sino que también confirman la correspondencia
entre el esquema de acoplo propuesto y la estructura implementada, asf como las ventajas v
propiedades de las nuevas estructuras de filtrado propuestas, puesto que en ellas se basa dicho
algoritma.

Par dltima, resaltar que las implementaciones y resultados finales descritos a los larga del
presente capftulo, han sido recagidos en la publicacian [Rebenaque et al., 2004b].
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Capitulo

Sintesis, disefio e implementacion de
filtros transversales fully-canonical

6.1. Introduccion

En el presente capitulo se profundizard en el estudio de una configuracidn simple para
implementar filtros transversales en tecnologia microstrip. Se continuard con una estructura de
segundo orden, basada en la configuracidn basica ya conocida que permite la implementacidn
de un cero de transmisidn y dos ceras de reflexidn en la respuesta del filtro. Esta configuracion
consistia en acoplar los puertos de entrada v salida a dos resonadores impresos de distinta
longitud colocados en una configuracidn paralelo. Se introducird una modificacidn en dicha
estructura para permitir un acoplo directo adicional entre la fuente ¥ la carga, de modo que se
permita la sintesis de funciones de filtrado fully — canonical, ¥ por tantola implementacion de
dos ceros de transmisidn en frecuencias finitas.

Una vez propuesto el esquema de acoplo modificad o, se comprobard cdmo dependiendo
del valar v el signo de los ¥rminos de acoplo, se pueden obtener distintos tipos de respues-
tas en frecuencia. En este contexta, y puesto que se considerard un término de acoplo directo
fuente-carga no nulo {(Mz, # 0, se propondra un método de diseno de dicho #rmino en filtros
reales fabricados en tecnologfa microstrip. También se demostrard cdmo pequefias maodifica-
ciones en los pardmetros geaométricos de la estructura bdsica permiten abtener respuestas paso
banda o banda rechazada. Siguiendo con el mismo esquema de acoplo, la presencia de dos
ceros de transmisidn permite su localizacidn en el plano real, como se ha visto hasta ahora, o
su localizacion en el plano complejo como pares conjugad os. Se analizardn las distintas posibil-
idades de situar los ceros de transmisidn en el planao real o en el plano complejo, asf como sus
efectos en la respuesta en frecuencia v en el retardo de grupo del filtro. Ademas, se explicaran
estas caracteristicas relacionadas con lostérminos de la matriz de acoplo N+ 2 que los maodela.

Finalmente, se presentardn dos implementaciones practicas en tecnologia microstrip con
distintos tipos de respuestas, asf como una tercera implementacién que demaostrara la posi-
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bilidad de ecualizacion del retardo de grupo. Por tltimo, se propondrd un cuarto filtro paso
banda implementado mediante una novedosa tecnologfa hibrida, que extenderd el algoritmo
de disefio de filtros transversales a tecnologfas distintas a la microstrip.

6.2. Descripcion general de la estructura

Los filtros de microondas se pueden clasificar seglin su respuesta en frecuencia en los
siguientes tipos: paso banda, banda rechazada o filtros con fase lineal, por citar algunos de
ellos. El tipo de respuesta depende de la localizacian de sus ceros de reflexidn y de transmisidn,
o de la forma de las bandas de paso v las bandas rechazadas.

Los filtros paso banda de microondas han sido los més ampliamente estudiados. Las
técnicas de sintesis de filtros de tipo Chebyshev o Butterworth basadas en el acoplo direc-
to de un cierto nimero de resonadores son ampliamente conocidas [Matthaei et al.,, 1980]. La
presencia de ceros de transmisidn en frecuencias finitas permite el disefio de filtros elipticos
o pseudo-elfpticos. Estos ceros de transmisidn se generan mediante la introduccion de aco-
plos adicionales entre los nodos que forman el filtra, por ejemplo mediante acoplos cruzados
[Hong and Lancaster, 1996], o proveyendo més de un camino directo a la sefal entre los puertos
de fuente y carga [Rosenberg and Amari, 2002a]. Los filtros con ecualizacidn de fase se disenan
usando el mismo principia. Sin embarga, debido al hecha de que los ceros de transmisidn que
ecualicen el retarda de grupo deben localizarse con cierta simetrfa en el plano complejo, este
tipo de dispositivos se han tratado menos frecuentemente en la literatura, y sélo en casos de
elevado orden [Lee et al., 2003].

Con los filtros de banda rechazada sucede algo similar; se pueden sintetizar mediante sim-
ples maodificaciones de las técnicas de disefio de filtros paso banda de Chebyshev. Sin em-
bargo, también son reducidas las aportaciones presentadas sobre filtros elipticos de banda re-
chazada [Amari and Rosenberg, 2004a]; v la implementaciones practicas son muy limitadas en
tecnologia planar [Wu et al., 2005], [Falcone et al., 2004], [Martin et al., 2003]; as{ como en tec-
nologfa guiaonda [Rhodes, 1972], [(uiang and Zhuang, 1983].

El objetivo del presente capitulo serd avanzar en la investigacion de filtros transversales
en tecnologfa microstrip. Para ello se implementarsd el esquema de acoplo conocido comao
Modif ied — Doublet [Amari and Rosenberg, 2003b]. Con respecto al esquema de acoplo imple-
mentado en anteriores capitulos, este esquema presenta un acoplo adicional entre los puertos
de entrada y salida, permitiend o la implementacion de filtros con hasta dos ceros de trasmisidn.
Con este esquema de acoplo, ¥ basdndose en el algoritmo de disefio presentado en el capftulo
anterior, se pretende:

= La implementacidn de filtras con respuestas paso banda, banda rechazada y de ecualiza-
cion de fase con minimas modificaciones en la topologfa de la estructura de filtrada.

= Posibilidad de implementacion de bandas de paso o bandas rechazadas asimétricas o
simétricas que conduzean a una respuesta pseud o-eliptica.
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s Anilisis detallado de los efectos de la posicidn de los ceros de transmisidn, contrastado
con las correspondientes matrices de acaplo.

= Implementacidn independiente de cada elementa de acoplo; en concreto maostrar el proce-
so de implementacidn del nuevo término de acoplo directo fuente-carga My, . Hasta ahora
este término se habia considerado nulo, por lo que no era posible la implementacion de
funciones de filtrada fuliy — canonical.

m Extender la validez del algoritmo de disefio propuesto, mediante el disefio de un filtro
paso banda con la nueva tecnologia hibrida guiaonda-circuito impreso.

R1

Pl P2

R2

Figura 6.1: Esquermna de acoplo propuesto para la estructura de filirado. La lfnea discontin
us representa el acoplo adicional introducido.

También destacar que las estructuras que se presentardn mantienen las propiedades ya
vistas, ¥ permiten, por tanto, que el esquema de acoplo (Fig. 6.1} propuesto se utilice coma
blogque basica para la implementacidn de estructuras de mayor orden.

6.2.1. Esquema de acoplo y funcionamiento

Para los disefios del presente capitulo, se implementard el esquema de acoplo conoci-
do como Modified — Doublet, maostrado en la Fig. 6.1. En esta figura, las lineas continuas
representan el acoplo entre los puertos de entrada/salida ¥ los resonadores, mientras que
la linea discontinta representa el acoplo entre puertos {implicard un término de acoplo di-
recto fuente-carga no nulo, Mg, # 0) El esquema de acoplo es similar al presentado en
[Rosenberg and Amari, 2002a], [Rebenaque et al., 2004b] pero ahora se ha anadido un acoplo
directo entre los puertos de entrada y salida, como se mostrd en [Amari and Rosenberg, 2003b].
La ventaja de la estructura propuesta es que el acoplo directo adicional entre fuente v carga
permite la sintesis de funciones de filtrado fully — canenical. Asf, dado que se trata de una es-
tructura de orden N = 2, se pueden implementar hasta dos ceros de transmisidn en frecuencias
finitas [Amari and Bornemann, 2000].

El principio de aperacidn de la estructura propuesta se mantiene con respecto a disefios an-
teriores: proveer mds de un camino a la sefal entre los puertos de entrada v salida. Las lineas
de entrada vy salida se contindan acoplando a pares de resonadores en una configuracion en
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paralelo, mientras que no existe acoplo entre ambas resonadores. Ademds, se incorpara el aco-
plo adicional entre nodos terminales. En cuanto ala topologfa de los resonad ores que forman la
estructura, se mantendran los vistos en capitulos anteriores, es decir, bien dos resonadores de
lazo abierto de distinta longitud, o bien la combinacién de un resonadar de lazo con una linea
microstrip cortocircuitada. Ademas, la posibilidad de un camino directo para la senal entre la
tuente v la carga tiene como efecta la aparicidn de un cero de transmisidn adicional en frecuen-
cias finitas. La combinacidn de la localizacion de estos dos ceros de transmisién por encima y
bajo la banda de paso permitird transiciones abruptas a ambaos lados de la banda de paso, v,

por tanto, la sintesis de respuestas pseudo-elipticas.

Una vez conseguido que el términa Mg, # 0, a partir del esquema de acoplo de la Fig. 6.1,
se podrin implementar filtros microstrip con funciones de filtrado fully — canonical. Ademas,
se presentard un andlisis tedrico de la influencia de la posicidn de los ceros de transmisidn
tanto en la respuesta en frecuencia, como en la ecualizacion de fase de hltros transversales.
Finalmente, se obtendrd una respuesta en frecuencia dual a la pseudo-eliptica ya comentada,
cambiando el signo del término de acoplo directo entre los puertos {(Ms, ). Partiendo de esta
idea, se presentara una nueva estructura que implementara una respuesta de banda rechazada,
usando la misma topologia bdsica v esquema de acoplo anteriar {Fig. 6.1} Es decit, se man-
tendrd la misma topologfa de resonadores anteriores, pera el acoplo capacitivo original entre
los puertos, se cambiara de signo, transformandolo en un acoplo de tipo inductivo. Se mostrara
que el cambio de signo de este acoplo directo {elemento Mg, de la matriz de acoplo} transforma
la respuesta en frecuencia paso banda en una respuesta dual de banda rechazada.

Ademas de las nuevas implementaciones de filtros de banda rechazada usando una
topologia transversal, otro aspecto importante ¥ novedoso que se presentara en el presente
capftulo serd la demostracidn préctica de ceros de transmisién complejos usando estructuras
micrastrip. En todas estas implementaciones se calculardn sus matrices de acoplo asociadas.
Para filtros con ecualizacidn de fase, los dos ceros de transmisidn se deben situar en el plana
camplejo, siendo sus limitaciones en cuanto a localizacion las impuestas por la tecnologfa de
fabricacian.

Finalmente, destacar que para la implementacion del término de acoplo directo Mg, en
tecnologfa planat, se propondrd una nueva modificacidn en el layout de la estructura. Para
ello, se extenderan y curvardn las lineas de entrada y salida, de modo que el acoplo entre
ellas sea posible, v ademds ficilmente controlable. For tanto, el esquema de acoplo presen-
tado {conocido coma Mod: fied — Doublet} constituird un blogue flexible ¥ versatil, muy atil
para el disefio de filtros de mayor orden mediante la conexidn en cascada de varias unidades
[Amari and Rosenberg, 2003b].

6.2.2. Posibles respuestas del bloque Modi fied — Doublet

El esquema de acoplo Modified — Doublet se trata de una estructura de orden 2 basa-
da en una topologia transversal {ver Fig. 6.1}. Por tanto, contiene dos resonadores acoplados
simultdneamente a los puertos de entrada y salida, pero que no estén acoplados entre ellos.
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Ademas, con respecto al doublet tradicional propuesto en [Rosenbergand Amari, 2002a], in-
carpora el acoplo directo fuente-carga {mostrado con linea discontinta en la Fig. 6.1}, lo que
permite la sintesis de respuestas fufly — canonical. La posibilidad de implementar tanto res-
puestas simétricas como asimétricas, con hasta dos ceros de transmisidn lo hace un bloque muy
versatil. Ajustando la magnitud v los signos de los coeficientes de acoplo que modelan la es-
tructura, este blogue se puede usar para disefar filtros paso banda, banda rechazada o filtros
caon ecualizacion de fase. Mds adelante se mostraran ejemplos concretos de cada uno de estos
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Figura 6.2: Distintas respuestas de la topologia modified  doublet, f; = 147G Hz, polosen
14650 Hz y 14750 Hz, Filtro 1: ceros de transmisidn cornplejos sobre la banda
de paso (situados en 1,50 Hz, conparte real § = 3); Filiro 2: ceros de transmision
complejos centrados en la banda de paso (situados en 147G Hz, con parte real
¢ = 3); Filiro 3t ceros de transmision reales (situados en 1420 Hz y 1,520 Hz),

respuesta pseudo-eliptica; Filiro 4: Respuesta Chebyshev. También se aportan
las matrices de acoplo.

0,6063
1 08083
0
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\ | Filtra 1 | Filtra ? | Filtra 3 | Filtra 4 |
\ Diferencia | 22.19 ns | 12.68 ns | 27.4% ns | 16.54 ns. |

Tabla 6.1: Maxima variacidn del retardo de grupo dentro de la banda de paso para las
respuestas mostradas en la Fig, 6.2

Con respecta a los filtros paso banda, debido a la posibilidad de implementacion de hasta
dos ceras de transmision, la respuesta mas tipica para esta topologfa sera la sintesis de filtros
pseudo-elipticos. La apropiada combinacidn de ambas ceros de transmisidn se puede utilizar
para obtener alta selectividad a ambos lados de la banda de paso. Para conseguirla, el resa-
nador que cambia el signo de la sefal de la entrada a la salida debe estar sintonizado bajo la
trecuencia central del filtra. Como alternativa, ambos ceros de transmisién se pueden desplazar
al mismo lado de la banda de pasa. En este caso, el resonador que cambia el signo de la sefial
se debe sintonizar sobre la frecuencia central del filtro. En esta linea, un ajuste apropiado de
los acoplos puede situar los ceros de transmision en el plano complejo comao pares conjugadaos.
Todas estas respuestas distintas se pueden observar en la Fig. 6.2. En dicha figura, Filtro 3 pre-
senta dos ceras de transmisidn en el eje real, mientras que Filtro 1y Filtro 2 presentan un par
de ceros complejos. En la misma figura también se incluye Filtre 4, cuyos ceros de transmision
se encuentran localizados en el infinito {respuesta Chebyshev}.

Se puede observar en los resultados mostrados en la Fig. 6.2(a} que el pardmetro de re-
flexion es practicamente el mismo en todos los casos. Como cabia esperar, la respuesta de
transmisidn que muestra la mayor selectividad (Filtro 3} presenta la desventaja de una mayor
variacidn en el retardo de grupo dentro de la banda de pasa. También se observa que es pasible
lograr una ecualizacidn de fase colocando los ceros de transmisidn en el plano complejo. En
particular, los valores correspondientes a la maxima variacion del retardo de grupo dentra de
la banda de paso para los filtros mostrados en la Fig. 6.2(b} se comparan en la Tabla 6.1.

En la Tabla 6.1 se muestra que el filtro con menor variacidn en el retardo de grupo corre-
sponde al Filtro 2, cuyos ceros de transmisidn coinciden con la frecuencia central de la banda
de paso del filtro. Con este dato, el siguiente paso serd comparar el modulo del pardmetro de
tranamision y el valor del retardo de grupo dependiendo del valor de la parte real de los ceros
de transmisidn complejos. Los datos mostrados en la Fig. 6.3 vuelven a confirmar el compro-
miso entre la selectividad de la respuesta en frecuencia y la ecualizacién de fase. La maxima
vatriacion del retardo de grupo dentro de la banda de paso para los filtros de la Fig. 6.3 se
comparan en la Tabla 6.2, donde la leyenda indicada coma Filtro 8 corresponde al Filtro 2 de
la Fig. 6.2. Las matrices de acoplo para los tres filtros comparados también se incluyen en la
Fig. 6.3,
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Figura 6.53: Caracterfsticas de varios filtros con ceros de transmisidn en €] plano complejo,
cenirados en la banda de paso del filto, con sus correspondientes matrices de
acoplo. El acoplo directo Mg, se debe incrementar para reducir la parte real de
los ceros complejos, y mejorar asf la ecualizacidn.

| | Filtro A | Filtro B | Filtro C |
| Diferencia | 43ns | 12.68 ns | 1556ns |

Tabla 6.2: Maxima variacidn del retardo de grupo dentro de la banda de paso para las
respuestas mostradas en la Fig, 6.3,

6.3. Implementacion de filtros paso banda transversales fully —

canonical en tecnologia microstrip

En esta seccidn se van a presentar varias implementacicnes compactas en tecnalogfa mi-
cragtrip del esguema de acaplo mostrado en la Fig, 6.1, Para el disefio de los nodos resonantes,
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se escogeran las topologias ya usadas anteriormente v basadas en resonadores de lazo abierto
de longitud aproximada A ¥ A/2, o un linea de transmisidn cortocircuitada en forma de T v
longitud aproximada A /4. Del mismo modo, se mantiene el algoritmo de disefio consistente en
alslar cada resonador perteneciente a la estructura para sintetizar individualmente su respuesta
en frecuencia {descrito en el Capftulo 5).

Con respecto a la sintesis fisica de los elementos obtenidos en la matriz de acoplo, de los
capitulos anteriores se conoce gue:

m Los términos de acoplo entre los puertos de entrada y salida v los resonadores (s} se
implementan mediante lineas acapladas.

m Los términos no nulos de la diagonal principal (M;;} se implementan mediante diferencias
en la frecuencia de resonancia de los resonadores respecto a la frecuencia central del filtro.

Ademds, para la sintesis de funciones de filtrado fully — canonical es necesario el acoplo
directo en los puertos de entrada v salida (Mg, }. La implementacién de este tiltimo elementa
en filtros planares se puede lograr extendiendo y curvando las lineas de entrada v salida, como
se muestra en la Fig. 6.4.

' Via Hole

Fuente | ' |Carga

I -

3q

|

e

Figura 6.4: Layout del filtro fully  cononica! de sepundo orden propuesto.

6.3.1. Proceso de disefio: cdlculo del término May

En las funciones de filtrado fully — canonical el término Mz, {inversor de acoplo directo
entre fuente y carga} presenta un valor no nulo. Los esquemas de acoplo que cumplen este caso
cancreta, presentan una funcidn de transferencia donde el ntimero de ceros de transmisidn en
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posiciones finitas es igual al orden N del filtro. A continuacidn se va a describir cdmo imple-
mentar en la practica el valor de este término.

Siguiendo con la estrategia utilizada en el diseno de filtros transversales de aislar cada
compaonente por separado, suponemaos que el dnico camino entre los puertos de entrada y
salida se produce a través del inversor de admitancia Mg, invariante con la frecuencia (ver
Fig. 6.5}. Este hecho se produce cuando la frecuencia de aperacidn tiende a infinito {5 — oe}; @
bien, como aproximacion cuando la frecuencia de operacidn del filtro estd lo suficientemente
lejos de labanda de paso, v los resonadaores equivalen practicamente a circuitos ablertos. En este
caso, el circuito equivalente se simplifica al inversar Mg, entre la fuente y la carga (Fig. 6.5({b}}.
La impedancia de entrada normalizada que se presenta a la fuente bajo esas condiciones es
ZTig = M%L {puede verse basicamente como un inversor de un cuarto de longitud de onda
de impedancia caracterfstica My, terminado en una carga adaptada normalizada R, = 1}, El
célculo del coeficiente de reflexidn quedara:

Mz
Zin= R—L = M3, (6.1)
sl = [525] - |55 - T
1| = = =
Zm+il Mz, + 110 1T+ M3
Inversor
C de impedancia
Circuitos Rs 2
abiertos
Mgy R; =10
1
I I
§—) t)>— L
, Mz Zin
{a} Unico camine posible entre fuente y carga (b} Topologia alternativa

Figura 6.5: Array transversal ens = £ oo,

Ya se comentd en el Capitulo 3 que existlan dos posibles soluciones equivalentes de la
matriz de acoplo, que cumplian Mg, = flfosL. Aquf se tomard [Msy | < 1, puesto que corre-
spondia a una red realizable en la practica. 51 ademds, suponemos que se trata de un filtra sin
pérdidas, se puede usar la ecuacidn de la conservacion de la energfa para redes de dos puertos
y calcular la magnitud del coeficiente de transmisién en funcidn de Ms,, ¥ bajo los supuestas
mencionados, como sigue:

2
1— mZ 4. M2

|52 |2 =1—|5n|2=1—( =
1+ Mg, (14 Mz, )2

131 = 2| Mgy | ) 1—1—1|8n)?

— despejando — [Ms, | =
]+M P] | SLl |52]|
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Asi, ya se puede obtener el valor de |Ms, | a partir del pardmetra |Sz1]. Sin embargg,
para poder realizar la implementacian practica de filtros faltard un altimo paso: relacionar los
pardmetros eléctricos obtenid as mediante las ecuaciones de sintesis con los pardmetros geomé-
tricos que permitan la fabricacion del dispositivo final. Para ello se procederd de modo similar
a los pardmetros de la matriz de acoplo (Ms;, My} que se trataron con éxito en el Capftulo 5.
Por tanto, se particularizara para la tecnologfa planar v se recurrird a un software comercial
gue permita un analisis electromagnético de onda completa, ¥ el estudio paramétrico de deter-

minadas dimensiones geométricas,

Para la realizacitn del estudio paramétrico, se partird de la estructura de la Fig. 6.4, donde
se variardn los pardmetros que determinan la longitud ¥ separacidn de las lineas de transmision
gue permiten el acoplo fuente-carga: . ¥ d,. El maximo valor permitido para la longitud I,
estard limitado por el espacio fisico que permita el disefo del resonador de lazo ablerto, por
eso se ha realizado el andlisis hasta 8w Ademas, como se ha supuesto a partir de la ecuacidn
{6.1}, y ademads se indica en la Fig. 6.5{a}, puesto que el (inico camino posible entre los puertos
fuente y carga se produce a través de la zona de acoplo entre lineas de entrada y salida, se
suprimen del circuito los resonadores. Por tanto, se realizan varias simulaciones del circuito
resultante alrededor de la frecuencia de trabajo {1,4GHz), variando los parametras £ v dg, ¥
se toma el valor del pardametra 5;;. Este valor obtenido se relacionard con el elemento de la
mattiz Me, através de la ecuacion (6.2} En concreto, los resultados obtenidos se muestran en
la Tabla 6.3.

Fuenle_. [

[Cargr

oy

Paradmalmno 521 | magniluwd}

| —
=

- P R S L
15 1 13 15 155 14 148 144 146 148 15
Fracuancia |Hz} T

{a) Layout del circuito simulado para el andlisis (b) Eiemplo de respuesta obtenida, para d; = 0.3mm

paramétrico del acoplo ffs,. v ie = 2mm.

Figura 6.6: Ejemplo de layout y resultado de la simulacion, necesarios para completar la
Tabla 6.3

Las simulaciones para la obtencidn del pardametro 5;; mostrado en la Tabla 6.3 se han re-
alizado con el madulo Meaomentun de software HP — A0S, utilizando el sustrato BT — Durofd
6006 (er = 6,15, H = 127mm), que serd el que finalmente se utilizarad para la fabricacion. El
valor del #érmino de acoplo directo Mg, se ha calculado a partir del valor 5;; obtenido me-
diante simulacién, ¥ utilizando la ecuacion (6.2}, La Fig. 6.6 muestra el layout utilizadao en la
simulacién para la elaboracidn de la Tabla 6.3, asf como el resultado de un caso concreta. Se
puede observar como los resultados presentan muy poca variacion con la frecuencia (al pasar

130



e e Vs AR e A AT A e TR e S A A el Sl gl w LR Rl el s

microship

do = 0,1 mm dp = 0,3 mm dy = 0,5 mm
{; (mm.) 521 Mg, 52 My 521 Mg,
0 0068 0034 | 0057 0029 | 0,042 0,001
1 0104 0052 | 0087 0044 | 0,065 0,033
2 n138 0069 | 0112 0058 | 0086 0,043
3 0168 0085 | 0142 0071|0106 0,053
4 0,195 0,098 | 0164 0083 | 0,124 0,062
5 o216 0,109 | 0,184 0093 | 0,13¢ 0,070
6 0235 0119 | 0200 0101 | 0152 0,076
7 0249 0126 | 0213 0,108 | 0,161 0,081
8 0259 0,132 | 0222 0112 | 0168 0,085

Tabla 6.3: Estudio paramétrico del nivel de acoplo fuente-carga para distintos valores de
lc y Az, segun la estructura mostrada en Fig. 6.4

de 14GHz a 1,5GHz, la magnitud del pardmetro de transmision varfa de{,112 a 0,119},

A continuacian se verdn ejemplos practicos de implementacion de filtros de orden N =
2 fully — canonical para validar la estructura ¥ la implementacién en tecnologia planar
propuesta. En general, se puede afadir que para una respuesta tipica de un filtro paso banda
con farma pseudo-eliptica, v siel resto de componentes de la matriz de acoplo no se modifican,
un valor alto del término My, implicard un acercamiento de los ceros de transmision a la banda
de paso, cuya contrapartida serd un menor nivel de rechazo en la banda rechazada.

6.3.2. Ejemplo de disefio de un filtro paso banda de segundo orden fully —
canontical con respuesta pseudo-eliptica en tecnologia microstrip

En esta seccion se detallard el proceso de disefio de un filtro paso banda de segundo or-
den fully — canonical con topologia transversal, usando el esquema de acoplo v la topologia
mostrados en la Fig. 6.1 y la Fig. 6.4. El proceso de sintesis comenzara con el establecimiento de
unas especificaciones y el calculo de Ia matriz de acoplo asociada segiin la teorfa ya vista:

Frecuencia central 1.4GHz 0 —0,7112 00,7166 —0,0494
Ancho de banda 15 MHz —0,7112  —12477 0 04,7112
Pérdidas de retorno 15 dB Mi=1 57166 B 12957 07166
Ceros de Tranamision | 1.36 GHz v 1.44 GHz —004ed  0,7112 0,7166 L
(6.3}

Ejemplo 1: Especificaciones del filtro ¥ matriz de acoplo

Se comenzara con el dltimo elemento introducido, el término Mz, v el caleulo de las dimen-
siones de la lineas necesarias para implementarlo. A partir del valor Ms, obtenido en la matriz
de acaplo (6.3}, ¥ de las ecuaciones mostradas en (6.2}, se obtendra el valor del parametro
51 asociado. Por dltima, gracias al andlisis paramétrico realizado, se podra relacionar dicho
parametro calculado con las dimensiones necesarias para su implementacién. Para este paso,
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se puede recurrir al método grafico yva empleado en el capitulo anterior {Fig. 6.7). De las tres
posibles opciones disponibles, se escogera la correspondiente a d, = 0,3mm por ser mis iddnea
para la fabricacidn del dispositivao final.

—a— d, = 0,1 mm i _ - 0,14
0 dy =03 mm 14 P
—¥—- d, = {15 mm i ' - 012

— Mgy,

O 10

o
g
de acoplo fuente-carga Mg,

=
=
[y

M
R

Longitud de acoplo {y{mm)
.
o
B
Coeficdente

[
=

.00 .05 0,10 .15 0.20 025 8,30
Pardmetro 529 (Magmitud)

Figura 6.7: Relacidn entre el elemento Mg, (eje Y-derecho) y el pardmetro 524 en funcidn
de la longitud I; (eje Y-izquierdo), para tres posibles valores del gap 4;.

le(dy = 0,1mm) = 0,9mm,
= 0,09856 = ¢ [.[d, = 0,3mm) = 15mm,

le[dy = D,5mm) == 2 6mm.
(6.4)

_ 2 |Ms | 20,0494

Mg, = —0,0494 = |5y = 5 = 5
1+ M2, ~ 1+0,0494

El siguiente paso consistitfa en aislar los resonadores. A partir de la matriz de acoplo
maostrada en (6.3}, se abtienen los datos mostrados en la Tabla 6.4 para cada uno de los resona-
dores. En la matriz obtenida, el resonador que cambia de signo (i = 1} correspandera al lazo
abierto de longitud aproximada A/2, y ademds, dado que su coeficiente de autoacoplo My es
negativo, este resonador se sintonizara por encima de la frecuencia central del filtro. Asf, con
estos datos también se conoce que el resonador {f = 2}, con menor frecuencia de resonancia y
can coeficiente de acoplo sin cambio de signo, corresponderd al resonador formado por la linea
de transmisidn cortocircuitada en forma de T.

Para conseguir disefiar cada resonador independientemente, se utilizaran las formulas ya
vistas en el capftulo anterior {{5.3} vy {5.14}}, junto con los datos de las especificaciones v los
elementos correspondientes de la matriz de acoplo. Ademds, para obtener el valor final de las
dimensiones de la estructura, se recurrird al método grafico obtenido a partir de los datos de la
Tabla 5.3. Con estos datos, las resultados que se obtienen para las frecuencias de resonancia de
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5 1 L 5 2 L
5 0 07112 0,494 5 0 0.7166  -0,0494
1| 07112 12977 07112 2 07166 12957 07166
L | 00494 07112 0 L | 009 07166 0

Tabla 6.4: Matriz de acoplo de resonadori  ésimo aislado (i = 1,2) y sus pardmetros prin-
cipales

los resonadares con respecto a la frecuencia central, son los siguientes:

fm| = 1409,7TMHz == 3f = 977 MHz == I, = —0,15mm. (6.5)
My = 12977

fR2| = 139032 M Hz == &f = —9,68MHz == i3 = +0,12mm.
Mog=1,2957

Con respecto a las longitudes de las lineas acopladas para ambos resonadores, se obtienen
los siguientes resultados:

Lisy = D 1mrm) == 35w,

Afsge m‘ —2.15.07112% = 15,17MHz (6.6)
M= 07112 (5 = 03mm) = p2mm.
5 la(55 = 0,3mmr) = 4,3nmm,
Afagp RZ‘ =2.15. 07166 = 15400 Hz
52 =0, 7166 l5(5; = 0,5mmt) = 6,6

Antes de continuar con el disefio, se debe resaltar un efecto que tendrd influencia en las
dimensiones finales de la estructura. La prolongacidn y curvatura de las lineas de transmisiin
de entrada v salida que dan lugar al acoplo directa fuente-carga, influyen en las caracteristicas
eléctricas de uno de los resonad ares, concretamente en el resonador de lazo abierto {§ = 1} De-
bido a la introduccidn de esas lineas con respecto a disefios precedentes, y su curvatura hacia
el interior de dicho resonador, el ancho de banda a 345 obtenido resulta $2MHz, significativa-
mente menor de los 15,170 Hz necesarios para el disefio propuesto.

Para superar este inconveniente, se pretende mantener el mismo procesa de disefio que se
ha mastradao vélido en los disefos anteriores, pero teniendo en cuenta la modificacidn intro-
ducida para implementar el acoplo directo fuente-carga. Fara ello, se repiten las simulaciones
electromagnéticas de onda completa realizadas para el resonador R1, pero se prolongan las
lineas de entrada y salida hasta alcanzar las dimensiones obtenidas para implementar el térmi-
no Mg, obtenido (64}, como muestra la Fig. 6.5.

Enla Tabla 6.5 se muestran los resultados obtenidos en las nuevas simulaciones. Mediante
un procesa de interpalacién simple de los datos, se escoge tomar un valor de ; = 8,1 mm para

la implementacidn del elemento Ms;.

Una vez obtenidas las dimensiones necesarias para disefar la estructura, se procede al
siguiente paso, que consiste en reconstruir la estructura completa con las dimensiones sena-
ladas anteriormente. A continuacion se simula toda la estructura mediante un software elec-
tromagnético de onda completa, concretamente el médulo Momentum de ADS. Los resultados
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Fuente__ | |Carga

wf1 Y L '1'51

N

[
¥

{1

Figura 6.8: Layout modificado para la obtencién del elemento Mgy teniendo en cuenta el
término Mg . Dimensiones constantes: 51 = 03 mm, oy = 18 mm, . = 1,5
mm, | = 21,5mm, dg = 0,3 mm.

I {mm} 6 6.5 7 75 8 8.5
Afygp (MHz) 9 9.5 11 125 145 185
Ma; 05477 05627 06055 0.6455 0.6952 0.7853

Tabla 6.5: Andlisis del nivel de acoplo del resonador de media longitud de onda, al variar
el pardmetro [, teniendo en cuenta que Mg = 00494,

obtenidos se muestran como Filtro— 1en la Fig. 6.9, comparados con la respuesta obtenida me-
diante la sintesis directa de la matriz de acoplo. Se observa como los resultados presentan un
ligero desplazamiento de unos 4 MHzen la frecuencia de resonancia del resonador R2 hacia fre-
cuencias superiares, lo que también ha provocado un desplazamiento del cero de transmisidn
de menaor frecuencia. Posiblemente, la falta de precision en el andlisis paramétrico, junta con
el método gréfico expliquen esta variacion. Para corregir esta desviacion, se alarga el resana-
dor en cuestidn, abteniéndose el valor concreto necesario a partir del anilisis paramétrica va
realizado. En concreto, la nueva variacion que se requiere (6f,(R2) = —4 MHz) se obtendra de
torma inmediata: &{; = +{0,05 mm. La comparacidn de los resultados de aplicar este cambia
fen la levenda se designa como Fiftro Final} se muestra también en la Fig. 6.9,

6.3.3. Ejemplo de disefio de filtros paso banda asimétricos de segundo orden
fully — canontical en teenologia microstrip

En el segundoejemplo que se va a mostrar, se utilizard la capacidad del resonador en forma
de T de poder generar mayores coeficientes de acoplo. De este modo, se obtendra una respuesta
asimétrica, con un cero de transmision muy prdximo a la banda de paso, mientras que, por
cantra, el otro estard mds alejado. Los hiltros presentados mantendran la topologia transversal
Ffully — canonical v el esquema de acoplo mostrado en la Fig. 6.1 y la Fig. 6.4. En concreto, se
mostrardn dos nuevos disenos, el primero de ellos con ceros de transmisién a ambos lados de
la banda de paso, mientras que en €l segundo hiltro ambas ceros de transmisidn se localizaran
bajo la banda de paso.
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Figura 6.9: Resultados del filiro de sepundo orden disefiado. Dimensiones Filtwo Final
segtin €] layout mostrado en la Fig. 645y = 0.3 mm, 52 = 0.5 mm, wy = 1.8
mm, I = 1.5 mm, dg =02mm, N = 21.5mm, |, = 81 mm, ;, = 4,35 mm,
I =66mm, [ = 14,07 mm.

Filtro con ceros de transmision asimétricos a ambos lados de la banda de paso.
Las nuevas especificaciones v la matriz de acoplo asociada serdn:

Frecuencia central 1.42 CHz 0 11639 —0,4855 —0,1060
Ancho de banda 20 MHz M, — 1,163%¢ 1,519 L 1,163%
Pérdidas de retorno 20dB T — 4855 o —1,5074 {34855
Ceros de Transmision | 1.30 GHz y 1.44 GHz —0,1060 11,1639 04855 0
{6.71

Ejenmplo 2: Especificaciones del filtro v matriz de acaplo

Se comenzard con el caleulo de las dimensiones de la lineas necesarias para implementar
el término Mg, . Para ello se procederd a partir del valor Mg, obtenido en la matriz de la acoplo
(6.7} { M5, = —0,1060), de las ecuaciones mostradas en (6.2}, v del anilisis paramétrico realiza-
do (Fig. 6.7}. De las posibles opciones disponibles, se escogerd la correspondiente a d, = 0,3
mm por ser mds idénea para la fabricacion del dispositivo final.

leldy = 0, Tmm) = 4,3mm,

2. |M 20,1060
| Sle = = 0209 =
T+Mg  1+01060 le(de = 0,3mm) = 6,7,
(5.8)

Mo, = —10,1060 =- |52]| =

El siguiente paso consistitfa en aislar los resonadores. A partir de la matriz de acoplo
mostrada en (6.7}, se abtienen los datos mostrados en la Tabla 6.6 para cada uno de los resona-
dores. En la matriz obtenida, el resonador que cambia de signo {f = 2} corresponderd al lazo
abierto de longitud aproximada A /2, y ademids, dado que su coeficiente de autoacoplo M2 es
negativo, este resonador se sintonizara por encima de la frecuencia central del filtro. Asf, con
estos datos también se conoce que el resonador {f = 13, con menor frecuencia de resonancia y

can coeficiente de acoplo sin cambio de signo, corresponderd al resonador formado por la linea
de transmisidn cartocircuitada en forma de T.
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5 1 L 5 2 L
5 0 1.163¢  -0.1060 5 o -0.4856  -0.1060
1| 1.163% 1519 1.1639 2| -0.4865 -1.5074 0.48hh
L | 01060 11639 0 L | -0.1060 04855 0

Tabla 6.6: Matriz de acoplo de resonadori  ésimo aislado (i = 1,2) y sus pardmetros prin-

cipales
I; {mm} B 6.5 7 7.5 8 8.5
Afage (MHZ) 4.5 5 5.5 6.5 8.5 12
Mz 03354 0.3536 0.3708 04031 04610 0.5477

Tabla 6.7: Andlisis del nivel de acoplo del resonador de media longitud de onda, al variar
el pardmetro I;, teniendo en cuenta que Mg, = 0,10680.

Para conseguir disefiar cada resonador independientemente, se utilizaran las formulas ya
vistas en el capftulo anterior ((5.3} v {5.14}}, junto con los datos de las especificaciones v los
elementos correspondiente de la matriz de acoplo. Ademads, para obtener €l valor final de las
dimensiones de la estructura, se recurrira al método gréfico obtenido a partir de los datas de la
Tabla 5.3. Con estos datos, los resultados que se obtienen para las frecuencias de resonancia de
los resonadaores con respecto a la frecuencia central, son los siguientes:

fr | = 1404,89MHz = 3 f = —15,11MHz == §l, = +020mm. (6.9)
My=1,5196
le

= 1435,15MHz == & = 15,15M Hz — 8l3 = —0,24mm.
M22= ],5‘:‘:"4

Con respecto a las longitudes y separacidn de las lineas acopladas para ambos resonadores,
se abtienen los siguientes resultados:

(51 = D1mm ) = 65nmm,

&f3d5 Rl ‘M 11639 =2.20 1,16392 = 54J.-_19MHZ E;!_(S] = D,E’pmm) = ’lDmemf {61"]}
n=1

I8y = 05mm) = 15,1mm.

Afrde Rz‘ =72.20 04855 = 942MHz == L(s; = 03mm) = 8,1
M52= 0,4855

En este ejemplo, para el resonador de lazao abierto {§ = 2} se ha tenido directamente en
cuenta la influencia que tendrd la prolongacion y curvatura de las lineas de transmision de
entrada y salida que dan lugar al acoplo directo fuente-carga. El resultado de las nuevas sim-
ulaciones electromagnéticas de onda completa realizadas para el resonador R2 teniendo en
cuenta el acoplo fuente-carga {(términa My, } abtenido (6.8}, se muestra en la Tabla 6.7. Median-
te un proceso de interpolacion simple de los datos, se escoge tomar un valor de §; = 8,1 mm
para la implementacion del elemento M.

Para finalizar, ¥ una vez obtenidas las dimensiones necesarias para disefiar la estructura, se
procede a reconstruir la estructura completa con las dimensiones obtenidas anteriormente. A
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cantinuacidn se simula mediante un software electromagnético de onda completa, de nueva
el madulo Momentum de ADS. Los resultados obtenidos se muestran comao Filfro — 2 en la
Fig. 6.1{), comparados con la respuesta obtenida mediante la sintesis directa de la matriz de
acoplo {dimensiones de Filtro—2: 517 = B3 mm, 5; = 0,3 mm, w; = 1,8 mm, i = 57 mm,
do = 0,3mm, l) = 21,5 mm, § = 81 mm, [, = 3,94 mm, {; = 10,8 mm, {3 = 9,2 mm}. Se observa
como los resultados presentan una desviacion dentro de la banda de paso, junto con un ligero
acercamiento de los ceros de transmision hacia la banda de paso. Para lograr la aproximacion a
la respuesta especificada, por un lado se modificardn las dimensiones de los resonadaores para
provocar un acercamiento de sus resonancias. Del mismo modo, se disminuird la dimensidn i,
para reducir el acoplo fuente-carga v producir un alejamiento de los ceros de transmision. La
comparacion de los resultados de aplicar estos cambios {en la leyenda se designa como Filtre
Final} se muestra también en la Fig. 6.10.

- — - haliz Acop o i :
| —F oz . aob e e
——F 1nxFna

& = T T« e eee el et e e ]
= =
= a -
] w - — - Maliz Accp o
o b [T ARUSURRRO SRR T . ISP p Fimz N
& & —Fir2Faa
" : : T : :
L) S L
- [ IR SRR | U OTRU SO ST
- . ; ; . . ; . ;
[} 12 1a L} 1 e r [ 1z 1 L} 13 e r
Fracuanc 3 |GHz) Fracuanca [GHZ
(ay Comparativa funcion de reflexion. (b} Comparativa funcion de transferencia.

Figura 6.10: Resultados del filiro de segundo orden disefiado. Dimensiones Filtro Final
segvin €] layout mosirado en la Fig. 845, = 0,2 mm, 55 = 0,2 mm, o, = 1,8
mm, . =42 mm, 4, =33 mm, [} = 21.5mm, ; = 81 mm, I, = 3,55 mm,
=10,Emm, [; = %1 mm.

Filtro paso banda de segundo orden con dos ceros de transmision bajo la banda de paso.

En este nuevo gjemplo, se mostrara como se puede obtener una respuesta en frecuencia con
dos ceros de transmisién por debajo de la banda de paso del filtro. Para ello, a partir de los
datos proporcionados por la matriz de acoplo, se sintonizara el resonador de lazo abierto por
debajo de la frecuencia central del filtro. Las nuevas especificaciones y la matriz de acoplo
asociada seran:

(6.11)

Ejemplo 3: Especificaciones del filtro ¥ matriz de acaplo
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Frecuencia central 1.40 CHz ( 0 —06126 11,1612 —0,0728
Ancho de banda 18 MHz N _ | 0126 16361 0 1,1639
Pérdidas de retorno 20 dB T 1,1612 0 —12919  1,6126
Ceros de Transmision | 1.31 GHz y 1.37 GHz -0 0728 06126 1,1612 )
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Para la implementacitn de este ejemplo, se ha partido del diseno anterior. En este casa,
para el disefio del término de acoplo fuente-carga, a partir del valor del elemento M, v segiin
la Tabla 6.3, se establece . = 32mm (d, = 0,3nm). Ademds, se ha aumentado la longitud de
la dimension { para sintonizar el resonador de lazo abierto a su frecuencia correspondiente,
concretamente {, = 4,8 mm. Los resultados obtenidos comparadaos con la respuesta obtenida
directamente a partir de la matriz de acoplo se muestran en la Fig. 6.11. Se observa una exce-
lente concordancia, tinicamente se puede destacar el desplazamiento de 2 — 30 Hz entre ambas
bandas de pasa.

(=]

Parametros S {dB)
f
L
iy ;

- _.821 Malri'z Acoplo
' _'_811
-';l h . - - -8, Simulacién
1 ] i ....... i Q
.‘! i - 11
M '
N
Y ] SRR IR b ....... l ........................................ 4
:’ '
x| ’
_ED i id I i i i
1.1 1.2 1.3 1.4 1.5 1.6 1.7

‘Frecuencia {GHz)

Figura 6.11: Pardmetros 5 de un filtro ransversal implernentando dos ceros de transmisidn
bajo la banda de paso. La respuesia se ha obtenido con las dimensiones de la
Fig. 814, excepto I. = 32 mm y I, = 4.8 mm.

6.4. Implementacion de filtros microstrip de segundo orden fully —

canonical con otro tipo de repuestas

La configuracién de segundo orden que se estd empleando, es una estruc-
tura simple basada en una topologia transversal que ofrece una gran versatilidad
[Amari and Rosenberg, 2003b]. Por otro lado, al tratarse de un esquema de acoplo fully —
canonical {ver Fig. 6.1}, permite la implementacién de respuestas de banda rechazada
[Amari and Rosenberg, 20{Ma]. Ademds, los dos ceros de transmisian en posiciones finitas que
se pueden implementar, se pueden combinar para obtener ceras de transmisidn complejos con-
jugados que permitan filtros con ecualizacian de fase [Amari and Rosenberg, 2004b].

Los siguientes apartados tratardn de mostrar con mds eemplos cémo se pueden obtener
respuestas en frecuencia distintas a la respuesta paso banda mas comiin.
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6.4.1. Disefio de filtros transversales microstrip de banda rechazada

Eneste apartado se presentara una estructura alternativa que implementara una respuesta
de banda rechazada. Para ello se utilizard la misma configuracion que en los disefios anteriores
{esquema de acoplo de la Fig. 6.1}. En este caso, v para la obtencién de una respuesta dual
de banda rechazada, se debe maodificar el acoplo directo fuente-carga. En concreto, se debe
madificar el acopla capacitivo obtenido mediante el alargamiento vy curvatura de las lineas
de entrada vy salida por otro acoplo de tipo inductiva. En la préctica, se escoge una linea de
transmisidn de tipo inductivo que conectard de forma directa los puertos de entrada v salida.
El layout propuesto se muestra en la Fig. 6.12.

T Via Hole

T2

Fuente | | Carga

h

Figura 6.12: Layout del filtro de banda rechazada de segundo orden propuesto.

Con esta nueva estructura se va a disefar un filtro de banda rechazada, cuya respuesta en
frecuencia se puede considerar dual con respecto a la mostrada en el ejemplo 2 (Fig. .10} v
cuyas especificaciones se muestran en (6.12). Para la obtencidn de la matriz de acoplo en este
caso, hay que tener en cuenta las consideraciones revisadas en el Capitulo 3 con respecto a la
relacidn entre los pardmetras de filtros paso banda y banda rechazada, asi como las dos posibles
soluciones que se pueden obtener {Seccitin 3.5}

Frecuencia central 142 GHz ( i 1,7906 —0,7126 10753

Ancho de banda rechazada 20 MHz M — 1,7906 1,7322 o 1,7906

Pérdidas de retorna 20dB —0,7126 L 10307 00,7126
Ceros de Reflexidn 140 GHzy 1.83 GHz 1,073 17906 00,7126 0

(6.12)

Ejenplo 4: Especificaciones del filtro v matriz de acaplo

FPara la implementacidén del filtro, se procede con las directrices ya comentadas en el
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Capitulo 5, ¥ aplicadas con éxito en ejemplos precedentes. En este caso, se indicardn tinica-
mente las dimensiones y resultados finales obtenidos, que se muestran en la Fig. 6.13

Parametros S {dB)

— _521 Matriz Acoplo [}

_'_511
- - .821 Simulacion

—S

11

1.1 1.2 1.3 1.4 1.5 1.6 1.7 1.8 1.9
Frecuencia {GHz)

_70 i i

Figura 6.13: Pardmetros 5 de un filiro de banda rechazada, implementa el esquema de aco-
plo transversal mostrado en la Fig. 6.1, Dimensiones segdn la Fig. 6812 son:
wy = 03 mm, I, = BAmm, L = 37mm, | = 21,5 mm, [, = 108 mm,
Lh=78mmyly =43 mm.

Con respecto a este ejemplo se han de destacar dos aspectos impartantes:

w En primer lugar, la modificacidn de la estructura, y m#s concretamente del acoplo directo
fuente-carga, requiere una modificacidn en la obtencitn de los pardmetros que permitirdn
implementar el término My, . En este caso, el parametro geométrico que permitira modi-

ficar el término My, serd la anchura de la linea que une ambaos puertos, comao muestra la
Fig. 6.14

® En segundo lugar, la modificacidn introducida en la estructura provocara que los
primeros resultados obtenidos en el disefio a partir del método grafico explicada,
muestren una discrepancia mayor de lo esperado con respecto a la respuesta deseada.

De este modo, el proceso de aptimizacidn final se ha mostrado algo mds complejo para
este tipo de respuesta.

Se ha comprobado comao esta estructura, una vez modificad o el acoplo directo fuente-carga
de tipo capacitivo a tipo inductivo, presenta un comportamiento dual comparado con los ejem-
plos anteriores {wer Fig. 6.10, ejemnplo 2} De modo similar como se vio en ¢l caso paso banda,
la magnitud del acoplo directo influye en la proximidad de los ceras de reflexidn a la banda
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{0 1,7006 —0,7126 1,0753
17006 1,732 0 1,7908
—07126 0O 10307 07126
\ 10753 17906 Q7126 O

0 1,7961 —07198 10004
1,7061 17006 0 1,7961
—0,7198 O 10242 07198
10024 1,7381 07198 )
a 18007 —07161 1,1082
18007 1,6766 0 1,8007
—0,71861 O 1,018 07161
10744 18007 0,781 0

Fariarmetro Sy (dE)

_70l i i 1 ] .
1.2 132 14 1.5 1.6 1.7 12 1.5
Frecuencia (Hz) 210"

Figura 6.14: Pardmeiro de reflexidn de un filtro de banda rechazada para distintos va-
lores de w. (mostrado en el interior de la fizura). Resto de dimensiones se
mantienen de la Fig. 6.13. Incrementando el acoplo directo Mg, , los ceros de
reflexion se pueden acercar a la banda rechazada.

rechazada. Este acoplo directo se puede modificar variando la anchura de la linea que une am-
bos puertos. Por ejemplo, el acoplo directa {Ms, } se puede incrementar haciendo mas ancha el
drea central que conecta ambos puertos, como se muestra en el interior de la Fig. 6.14. As{, los
ceros de reflexidn se aproximaran a la banda rechazada, como también muestran las graficas
presentes en la misma Fig. 6.14. Las matrices de acoplo de las distintas respuestas también se
muestran como referencia. Se abserva como el aumento de la magnitud del término Mz, pro-
duce el efecto esperada, mucho mas significativo y evidente en el cero de reflexion mas alejado
de la banda rechazada.

6.4.2. Disefio de filtros transversales microstrip con ecunalizacidn de fase

El siguiente ejemplo que se presentard corresponde a un filtro paso banda con ceros de
transmision en el plano complejo. El esquema de acoplo que ha sido la base de todos los
gjemplos mostradaos en el presente capftulo, permite la generacidn de hasta dos ceros de trans-
misidn finitos. La combinacidn adecuada de dichos de ceros de transmisidn permitira la imple-
mentacidn de ceros de transmisién complejos conjugadas. Los ceros de transmisidn en €l plano
complejo se pueden utilizar para la ecualizacion del retardo de grupa [Lee et al., 2003].

Las especificaciones v matriz de acoplo del nuevo filtro a implementar se muestran en
{6.13}. Al tratarse de ceros de transmisidn finitos en el plano complejo, ademas de su local-
izacidn en frecuencia, las especificaciones muestran el valor de la parte real (4}, En este casa,
dada la magnitud de los coeficientes de acoplo, se recurrird al uso de dos resonadores de lazo
abierto para la implementacion del filtra. En concreto, para la implementacion del cambio de
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Filtro 1  Filtro2  Filkro 3
IMsy| = |[Mps| | 0.0795 00604  0.0351

Longitud /. (mm) 4.8 1.6 0.3
Diferencia (nsl 19.73 20.02 23.35

Tabla 6.8: Pardmetro [ para los filtros mostrados en la Fig. 616, junto con la maxima
variacidn del retardo de grupo deniro de 1a banda de paso.

signo que requiere unao de los elementos de la matriz de acoplo {3}, uno de los resonadores
se ajustard a la resonancia A /2, mientras que otro resonador se ajustara entorno a la resonancia
A. Ademds, como indican los elementos de la diagonal de la matriz, el resonadaor mis corto se
sintonizard a una frecuencia menar que la frecuencia central del filtra. Por tiltimo, como era de
esperar al volver a tratarse de un filtro paso banda, en este caso el acoplo directo fuente-carga
es de nuevo de tipo capacitiva.

Frecuencia central 147 GHz ( D 05616 —0,6844 —0,0604
Ancho de banda 15 MHz M — 05616 —1,0510 o 05616
Pérdidas de retorno 1048 " —0,6844 o 00,9251 10,6844
Ceros de Transmision | 1485 CHz, & = £+ 3.2 —0, 0604 {5616 01,6844 L
(6.13)

Ejemplo 5: Especificaciones del filtro ¥ matriz de acoplo

La Fig. .15 muestra tanto el layout de la estructura, coma los resultados obtenidos con un
simulador electramagnética de onda campleta, comparados con la respuesta obtenida median-
te la sintesis directa de la matriz de acoplo. Para obtener las dimensiones finales de la estructura
{que se indican en la leyenda de la Fig. 6.15} se ha utilizado el mismo procedimienta que en el
resto de disefios presentados.

En este ejemplo se van a mostrar también distintas respuestas que se pueden obtener con
la misma estructura, pero variando el valor del coeficiente de acoplo directo entrada-salida
Mg, . Se puede observar como el cambio de la magnitud de este acoplo influye en los ceros de
transmisidn, que bien se pueden desplazar dentra del plano complejo (Filtre 1 v Filtro 2 de
la leyenda de la Fig. 6.16), 0 bien trasladarse al eje real {Filtro 3). Fara el ajuste de este acoplo
se pueden modificar los pardmetros . ¥/0 d, mostrados en la Fig. 6.15{a}. En concreto, para
la obtencién de las respuestas que se muestran en la Fig. 6.16 se ha modificado tinicamente la
longitud {., cuyos valores se muestran en la Tabla 6.8, junto con la maxima diferencia entre los
valores quetoma el retardo de grupo dentro de la banda de paso para los tres filtros. En ambaos
casos, Fig. 6.16 v Tabla 6.8, el filtro nombrado comao Filtre 2 coincide con el efemplo 5, cuya

respuesta y dimensiones se muestran en la Fig. 6.15.

Los resultados mostrados en la Fig. 6.16 permiten la visualizacion de la ubicacidn de los
ceros de transmision a la derecha de la banda de paso, confirmando que se cumplen las es-
pecificaciones indicadas para cada filtro. Ademas, se aprecia el compromiso entre las caracte-
risticas deseables de los filtros paso banda: selectividad de la respuesta en frecuencia y minima
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Figura 6.15: Implementacidn de un filtro paso banda con ] esquema de acoplo de la
Fig. 8.1, y dos ceros de transmisidn en el plano complejo. Ditmensiones segiin
el layout de la Fig. 815(a): 47 = 0.3 mm, 5y = 52 = 0,3 mm, w; = L& mm,
L=1omm, | =21.5mm, ) =T = 82mm, L =232 mmy , = 2485
mm.

variacion del retardo de grupo; aunque dada la localizacidn descentrada de los ceras de trans-
misidn, las diferencias entre las tres respuestas no sean muy significativas,

6.5. Disefio de un filtro transversal empleando una nueva estructura

hibrida guiaonda-circuito impreso

Esta seccifn se centra en la implementacidn de un filtro paso banda de microondas me-
diante una novedosa tecnologia hibrida, basada en la combinacidn por primera vez de dos
tecnologias muy conocidas: la tecnologia de guiaonda v la microstrip. Combinando estas tec-
nologfas, se pretende obtener una estructura muy compacta para implementar el esquema
Moddif ied — Doublet, explotando los beneficios de ambas tecnologias. Con la propuesta de esta
estructura, también se pretende validar el algoritmo propuesto de disefio y su aplicacidn a una
tecnologia distinta de la microstrip. Para ello, uno de los resonadores del doubiet se implemen-
tard con el modo TMiy; de una cavidad, mientras que para el otro resonador se utilizara de
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Figura 6.16: Distintos filtros con dos ceros de transmisidn sobre 1a banda de paso. Filtro 1t
dos ceros de transmision complejos a la derecha de la banda de paso (situados
en 1485 GHz, con parte real § = 2,2); Filfro 2: dos ceros de transmisidn com-
plejos a la derecha de la banda de paso (situados en 1,485 GHz, con mayor
partereal que &) anterior§ = 3,2, dimensiones en Fig. 6.15); Filfro 3: dos ceros

de transmisidn en ] eje real, sobre la banda de paso (simados en 145 GHz y
1,53 GHz).

nuevo una linea impresa. Asimismo, de un modo similar a lo tratado anteriormente, se rela-
clonaran los términos de la matriz de acoplo con las dimensiones de la estructura propuesta y
su respuesta eléctrica.

6.5.1. Descripeion de la estructura

Elfiltro que se pretende disefiar consiste en el Mod! fied — Doublet mostrado en la Fig. 6.1,
cuya respuesta presenta hasta un maximo de dos ceros de transmision. La estructura hibri-
da gufaonda-microstrip propuesta para implementar este tipo de filtras, se muestra en la
Fig. 6.17{a} {vista lateral} v en la Fig. 6.17{b} {vista superior}. La linea impresa en el sustrato
se compaorta comao el resonadoer 1. Por otra parte, el modo TAM17 de la gufa, se comporta coma
el resonador 2 del Modified — Doublet mostrado en la Fig. 6.1.

En la estructura hibrida propuesta, cada elemento de la matriz de acoplo se puede contro-
lar mediante las dimensiones que se muestran en la Fig. 6.17{a} v en la Fig. 6.17(b}. La longitud
del resonador impreso, Ly, controla el término de acoplo My {frecuencia de resonancia). El
valor de las dimensiones de la cavidad a y b, controlan el #rmino de acoplo My (frecuencia
de resonancia del segundo resonador). Las acoplos entre los puertos de entrada/salida v el
primer resonadar, Msy v My, se controlan ajustando las separaciones o gaps wy v ;. Esta
es la tipica situacidn de acoplo capacitivo que se presenta en resonad ores estdndar microstrip.
Para obtener las dimensiones del resonador impreso, se procede segiin indica el algoritmo de
disefio propuesto. Para ello, se elimina la cavidad y se disefia de forma similar a los eemplos
anteriores.

Por otra parte, los acoplos Mgz ¥ My, entre los puertos de entrada vy salida v el segun-
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Figura 6.17: Estructura hibrida guisonda-microstrip propuesta.

do resonador el modo resonante de la cavidad}, se pueden controlar ajustando las longitudes
de las puertos, Ly ¥ Loy Puesto que este caso es inédito en la tesis, y para demaostrar que
efectivamente se cumple la afirmacidn anterior, se presenta en la Fig. 6.18 la respuesta de la
cavidad cuando la linea impresa de la Fig. 6.17{a} se elimina de la estructura. Se puede obser-
var el comportamiento normal de una resonancia alrededor de la frecuencia de 4,6GHz. La
Fig. 5,18 muestra también los resultados obtenidos cuando las longitudes de los puertos de en-
trada/salida { Ly ¥ Lowe) se incrementan de 1w a 14mm. Se aprecia claramente que el ancho
de banda de la respuesta se incrementa al aumentar la longitud de los puertos, indicando un
mayor acoplo, ¥ por tanto un mayor [Msz| v un factar de calidad externo mas bajo. Ademads,
podemos observar que la variacion de la longitud de los puertos tnicamente ha cambiado de
torma sustancial el acoplo, mientras que la frecuencia de resonancia permanece constante a
4,60 Hz.

En la Fig. 6.19 se muestra la componente x de la distribucion del campo eléctrico en el
interior de la cavidad, a la frecuencia de resonancia de 4,6GHz. Se puede observar claramente
la tipica forma del maoda resonante TMqyy en una cavidad rectangular. Dicho modo resonante
actuard como el segundo resonador en la estructura del Moedified — Doublet mostrado en la
Fig. 6.1.

Enlosejemplos anteriores se puede compraobar que el Mods f fed — Doublet siempre presen-
ta uno de sus cuatro acoplos negativo. En la estructura propuesta, se observa en la Fig. 6.19 que
la componente x del campao eléctrico, que se acopla a los puertos impresos de entrada/salida,
presenta un valor nulo en el centro de la cavidad, v luego cambia de signo en la parte donde se
sitiia el puerto de salida. Es precisamente este cambio en el signo de la componente x del campao
eléctrica lo que da lugar al acoplo negativo que se necesita para sintetizar el Modi fied — Doublet
mostrado en la Fig. 6.1.

De este modo ya se ha analizado como sintetizar la mayorfa de los elementos de la ma-
triz de acoplo, tnicamente faltarfa el término de acoplo directa entre los puertos de entrada
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y salida Ms, . Este acoplo directo se produce a través del dieléctrico, debidao a la onda de su-
perficie que se excita bajo la interfaz aire-dieléctrico. El espesor del dieléctrica puede reducirse
con el fin de reducir el acoplo. Esto permitird acercar el plano de masa a los puertos de entra-
da /salida, reduciendo por tanto €l acoplo Ms.. Es impartante tener en cuenta que este acoplo
de entrada/salida es el responsable del segundao cero de transmisidn en la estructura de filtrada
propuesta. En los disefios realizados, se ha observado que reduciendo la distancia Lz, esto es,
el espesor del dieléctrico, la frecuencia de resonancia del resonador de la cavidad se modifica
levemente. Esto puede compensarse incrementanda la altura de la cavidad L. 5in embarga,
la consecuencia realmente importante de reducir L; es la reduccion del acoplo directo Mg, , de
farma que la posicidn del segunda cero de transmisidn se puede ajustar facilmente. Este dltimo
paso completa todas las operaciones necesarias para sintetizar una matriz de acoplo transver-
sal con una funcidn de filtrado fully — canonical de segundo orden, e implementarla mediante
la tecnologia hibrida guiaonda-microstrip.

6.5.2. Ejemplo de disefio de un filtro paso banda de segundo orden fully —
canortical empleando la estructura hibrida guiaonda-microstrip

Se va a considerar un ejemplo practico de disefio para demostrar la validez de la estructura
hibrida guiaonda-microstrip que se ha propuesta. Se trata de un filtro paso banda de segundo
orden con unas pérdidas de retorno de 1548, y caracteristicas practicamente simétricas. La fre-
cuencia central serd de 4,50 Hz, v se toma un ancho de banda de 135M Hz. El filtro presentara
dos ceros de transmisidn, uno situado a la izquierda de la banda de paso a 4,125G Hz, v el otra
situado ala derecha, a 5,146G Hz. La matriz de acopla N+2 calculada para estas especificaciones
es la siguiente (6.14%

Frecuencia central 4.50 GHz ( o 6852 —0,7360 —00253
Ancho de banda 135 MHz M, — 06852 12723 o 0,6852
Pérdidas de retorna 15 dB —{,7364 il —1,2483 07364
Ceros de Transmision | 4.125GHz y 5.146(:Hz —0,02h3 06852 D0.730d 0
(6.14}

Ejenplo 6: Especificaciones del filtro ¥ matriz de acopla

A partir de la estrategia de disefio comentada anteriormente, y teniendo en cuenta la ge-
aometria de la estructura hibrida guiaonda-microstrip propuesta, se han obtenido las dimen-
siones mostradas en la Tabla 6.9,

Ademis, en la Fig. 6.20 se muestran los resultados obtenidos del andlisis de la estructura
hibrida mediante el madulo Momentum de ADS, comparados en la respuesta obtenida a partir
de la matriz de acoplo mostrada en {6.14}. Se puede comprobar como al igual que en eemplos
precedentes la concordancia es excelente también para la estructura hibrida propuesta.
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Parametro | Valor {en mm.} H Parametro | Valor {fen mim.} |

& 441 fq 2,62
b a4} La 3,14
Ly 24 W o= s 14
Liw = Lout 13,5 g 22

Fig.5.17(a) y la Fig. &17(b).

Tabla 6.9: Dimensiones del filro hibrido disefiads, cuya estructura se muesira en la
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Figura 6.20: Comparativa de pardmetros de scattering.

6.6. Resultados

Una vez completados los disefos de los ejemplos descritos a lo largo del presente capftulo,
se han fabricado varios filtros prototipo. Se ha escogido para la fabricacidon un ejemplo de filtro
con cada tipo de respuesta. En concreta, los prototipos corresponden a los filtros cuya respuesta
es: filtro paso banda con dos ceros de transmisidn {ejempla 23, filtro de banda rechazada {ejem-
plo 4} v filtro paso banda con ceros de transmision complejos {ejemplo 5} Ademas, se fabricara
un ejemplo de filtro con la tecnologfa hibrida propuesta (filtro paso banda, ejemplo 6},

En los procesos de simulacién ¥ optimizacién realizad os de los efemplos expuestos se ha
utilizado el software de simulacidn electromagnética de onda completa ADS ©. Para la fabri-
cacidn en tecnologfa planar se ha utilizado el sustrato RT — Duroid 6006 (¢, = 6,15, ¥ espesor
H = 1,27mm}. El primer filtro fabricado implementa las especificaciones indicadas en (6.7}
{ejemplo 2}, con dos ceros de transmisidn, situados asimétricamente uno a cada lado de la ban-
da de paso. El filtro se ha disefiado segiin la configuracion mostrada en la Fig. 6.4, donde el
cartocircuito se ha implementado con un via-hole al plano de masa de didmetra ¢ = 0,7mm.
De modo similat, se ha fabricado el segundo filtro prototipo, en este caso con una respuesta
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dual al anterior {gjemplo 4). En concreta, se implementa una respuesta de banda rechazada,
cuyas especificaciones se encuentran en (6,12} v cuya configuracian se muestra en la Fig. 6.12.

Los resultados de las medidas de la estructura y las simulaciones realizadas durante el
disefio {obtenidas con el médulo Momentunt del software ADS @} se han comparado para las
respuestas en reflexion v transmisidn del filtro Fig, 8.21(a} {ejemplo 2} v Fig. 6.21{b} {ejemplo 4}.
En estas figuras, los datos obtenidos mediante simulacidn incluyen pérdidas tanto en el sustrato
dieléctrica (tand = 0,002} como en las partes metdlicas de la estructura {conductividad finita,
=410 "0y '/m). Por otra parte, las medidas se han tomado con un analizador de redes
vectarial modelo HP — 8720 — E5, ¥ los circuitos se han fabricado con una fresadora modelo
LFPKF Protomat 60C.

— Ay arnalido
- = Sy srmulda
m—em Eyriedea

3_ — 5moswulado E
W - Eqawaalado W
ﬁ o= Syrededa ﬁ
E- 1 11 rieed el £ ™
E . E
3 - =
[ [

. . i i i i i i . i i i . . H
"Moo =3 I  am  wWm W@ om0 mo imn Tizm @ om0 im0 W0 w0 sm swm Em 5w imo
Frecuercia [[¥1H:] Frecuencia [[W1H.L]

{ay Filtro paso banda. (b)Y Filtro banda rechazada

Figura 6.21: Comparativa de pardmetros de scattering para dos filiros protipo. a) Filiro
paso banda mosirado en la Fig. 6.10 (glemplo 2); b) Filtro de banda rechazada
mostrado en la Fig. 613 (ejermnplo 4.

Se puede observar una buena concondancia entre las medidas y los resultadas previstas
mediante simulacién, lo que confirma la validez de las estructuras propuestas. Se encuentran
ciertas diferencias en las pérdidas de retarno mostradas en la Fig. 6.21({a}. Esto se debe a la alta
sensibilidad de las pérdidas de retorno con pequefias variaciones en la longitud de los resana-
dores que presentan este tipo de filtros. En concreto se ha observado que una variacion en la
longitud del resonador de mayor longitud de sdlo 0,1 mm, provoca una gran variacidn en las
pérdidas de retorno de —1845 a —1048. Ambos filtros supusieron la primera implementacidn

practica de filtros transversales fully — canonical en tecnologia microstrip, lo que did lugar ala
comunicacion [Rebenaque et al., 2005].

Ademas se ha fabricado un tercer prototipo, implementando un filtro paso banda con dos
ceros de transmisidn en el plano complejo. En este caso, la especificaciones del disefio se en-

cuentranen {6.13} {efermplo 5}, ¥ la comparacidn entre las medidas realizadas v las predicciones
tedricas se muestran en la Fig, 6.22,

En este tercer protatipo, el menor ancho de banda empleado, junto con las tolerancias
del praceso de fabricacidn ha provocado que las resonancias de ambos resonadores se con-

149



Capitulo &: Sintesis, disefio e implementacion de filtros transversales fully-cononical

n
u
T

M
o
T

Paidmaries 5 [dB)
]

Faadc de grups [0

i i ; i
[EL Ism == 1300 1|0 1ma Iu!ﬂ I=on I1=an0 1|0 13m am
Fracuaaca [MH2] Fracuas a |[MHZ]

-z3

(a) Comparativa parametros de scattering, by Comparativa retardo de prupo.

Figura 6.22: Resultados medidos y simulados para el filiro paso banda con ceros de trans-
mislén complejos, mostrado en la Fig, 615 (ejemplo 5.

fundan en una sola. En cualquier caso, el abjetivo principal que era la demostracidn de la
implementacidn de los ceros de transmisidn en el plano complejo si se ha conseguido satis-
factoriamente, asf como su ubicacidn ligeramente por encima de la banda de pasa.

Con respecto a los resultados de los tres prototipos planares presentados, el primer filtro
presenta un ancho de banda relativo del 3,7 % y unas pérdidas de insercion dentro de la banda
de paso de 1,6d5. El filtro de banda rechazada muestra un ancho de banda relativo de 1,9%
¥ unas pérdidas de reflexidn dentro de la banda rechazada de 1,548. El altimo filtro fabricado
presenta mayores pérdidas de insercidn, debida al menor ancho de banda del filtro {menar
del 1%} v a la topologia de los resonadores empleadas. El aspecto de los distintos prototipos
tabricados se muestra en la Fig. 6.23.

Finalmente, se ha fabricado ¥ medido un dltimo filtro paso banda, disefiado en tecnologfa
hibrida guiaonda-circuito impreso para proporcionar validacion experimental a la nueva es-
tructura. En este casa, el sustrato seleccionadao para la fabricacion el un RT-Duroid 6002, con
una permitividad relativa ¢, = 2,2 v un espesor de 1,57mm. Las especificaciones de este dis-
efo se encuentran en {6.14} {ejemplo 6}, v la comparacion entre las medidas realizadas vy las
predicciones tedricas se muestran en la Fig. 6.24{a}. Se puede observar, que para conseguir el
dieléctrico del espesor necesario {Ly; = 3,14mm), se han apilado dos sustratos RT-Duroid 6002
de espesor 1,571,

En la Fig. 6.24{a} se muestran los resultados medidos para el prototipo fabricado, compara-
dos con los resultad os obtenid os en simulacidn En este caso, en la simulacion se han incluidao
pérdidas en el sustrato dieléctrico {tand = 0,0}, v en las metalizaciones impresas (conduc-
tividad finita, ¢ = 3. 100} !/m). Una fotografia del prototipo fabricado se muestra en la
Fig. 5.24{b}, que constituye la primera implementacion prictica de un filtro en la tecnologia
hibrida propuesta, lo cual did lugar a la publicacidn [Martinez-Mendoza et al., 2007b].

Los resultados medidos muestran una buena concordancia con las simulaciones, se puede
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{ay Filtros paso banda y banda rechazada. {b3 Filtro con ceros de transmision comple-

]0s.

Figura 6.23: Aspecto de los filiros prototipo fabricados.
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(a} Comparativa de parametros de scattering. (b} Prototipo fabricado, mostrando todas las piezas del
filtro.

Figura 6.24: Medidas y foto del filiro hibrido guiaonda-circuito impreso fabricado.

destacar el desplazamiendo hacia frecuencias inferiores de la posicidn de los ceros de trans-
misidn, ¥ un ancho de banda medido ligeremente mavaor al predicho por la simulacion. Las
minimas pérdidas de insercian del filtro de la banda de paso son de 1,1548. Finalmente, un
dato interesante se observa en las pérdidas de insercidn del filtro, puesto que en la banda de
paso muestran clerta pendiente, con un valor de 24848 a la frecuencia de 446G Hz, significa-
tivamente mayores que el minimo de 1,1548 que se produce a la frecuencia de 4,59GHz. Se
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puede concluir que los resultados de pérdidas de insercidn revelan gque un resonador con un
factor de calidad mayor se ha combinado con un resonador de menor factor de calidad.

6.7. Conclusiones

En el presente capitulo se ha profundizado en el desarrollo de nuevas estructuras de fil-
trado realizadas en tecnologia microstrip, basadas en una topologfa transversal y cuya res-
puesta en frecuencia permite por primera vez la implementacién de funciones de filtrado
Ffully — canonical. A partir de un sencillo esquema de acoplo de segundo orden conocido y de-
nominado doublet, se ha introducido un acoplo adicional directo entre los puertos de entrada
y salida. El nuevo esquema de acoplo {denominadao Mod!i fied — Doublet} permite la imple-
mentacidn de un nuevao cero de tranamision en la respuesta en frecuencia del filtro, y por tanta,
la sintesis de funciones fully — canonical.

El nuevo esquema de acoplo permite la implementacidn de dos ceros de reflexion v
dos ceros de transmision en la respuesta en frecuencia del filtro. La versatilidad del blogue
Modified — Doublet permite la generacion de varios tipos de respuesta: filtros paso banda,
hltros de banda rechazada y filtros con ecualizacidn de fase mediante la implementacion de
ceros de transmisidn en el plano camplejo. Las nuevas posibilidades de funciones de filtrado
han llevada a la realizacion de un analisis y comparacidn de la selectividad y la magnitud del
retardo de grupo de los distintos tipos de respuesta posibles, que ha confirmado el compromisa
existente entre ambas caracterfsticas.

La principal aportacion de este capftulo es la introduccidn del término de acoplo directo
fuente-carga. Aunque ya se habia incluido este término en el analisis tedrico del proceso de
sintesis de la matriz de acoplo N + 2, la implementacidn practica de este acoplo {elemento
Mg, }es la primera vez que se realiza en tecnologia planar. Fara ello se ha relacionado a través
del circuito equivalente el #rmino Mz, con el parametro de transmision S5;;. A continuacidn
se ha propuesto una modificacidn en la configuracian de las lineas de entrada v salida del cir-
cuito, de modo que permitan implementar fisicamente el acoplo directo buscado. Mediante el
calculo de la respuesta en frecuencia del circuito resultante, se establece la relacion entre los
nuevos pardmetros geométricos de la estructura y el térming Mz, obtenido mediante la sinte-
sis de la matriz de acoplo. Se ha comprobado que segiin el tipo de respuesta deseada, elacoplo
tuente-carga debe ser de tipo capacitivo {respuesta paso banda} o de tipo inductivo {respuesta
de banda rechazada). Ademds, se han dado las directrices necesarias para la implementacién
precisa del términa Mg, deseado.

Par otra lado, para la implementacidn de los resonadores de las nuevas estructuras pro-
puestas, se han utilizado las configuraciones ya conocidas y validadas con éxito previamente.
Por tanto, las posibles topologias de resonadores se basan en el uso de resonadores de media
longitud de onda, resonadores de longitud de onda completa o linea de transmision en forma
de T con un extremo cortocircuitado a masa. El uso de un tipo u otro de resonador dependers
de la magnitud y signo del término de acoplo a implementar.
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Una vez definido el nuevo esquema de acoplo, v los elementos necesarios para imple-
mentarlo, se han propuesto varios ejemplos de disefio. En los ejemplos se ha prestado mayor
atencidn a los filtros paso banda, puesto que representan la respuesta mas cominy con mayar
nimero de posibles aplicaciones para este tipo de estructuras. Asf pues, haciendo uso del al-
garitmo de disefio presentado en el capitulo anterior, junto con la nuevas directrices aportadas
para el disefio del #¥rmino de acoplo directo fuente-carga, se han presentado varios epemplos
de disefio caon los posibles tipos de respuesta en frecuencia: filiros paso banda simétricos y
asimétricos, filtro de banda rechazada y filtro con ecualizacidn de fase. Para completar los
disefios propuestos ha sido fundamental el uso de un software comercial que permita un anali-
sis electromagnético de onda completa. En concreto se ha utilizado el médula Momermtum de
ADS, Destacar el hecho de que al tratarse de estructuras mas complejas, con respuesta mejara-
da con respecto a disefios previos, manteniendo la estructura igual de compacta, ha llevado a
gue el procesa de optimizacidn final de la estructura hava resultado ligeramente mas laborioso
gue en disefos anteriores.

Ademads, se ha mostrado la implementacion de un filtro pase banda de microondas me-
diante una novedosa tecnologia hibrida, basada en la combinacién por primera vez de dos
tecnologfas muy conaocidas: la tecnologia de guiaonda y microtrip. En este casa, uno de los re-
sonadores del esquema Modi fied — Doublet se ha implementado con el modo TM,;, de una
cavidad guiaonda. El ejemplo de implementacién de un filtro paso banda ha permitido exten-
der la misma estrategia de disefio de filtros transversales a tecnologias distintas a la microstrip.

La tltima etapa del proceso ha sido la fabricacién y medida de cuatro filtros prototipo,
gue coinciden con algunos de los ejemplos propuestos. Concretamente se ha escogido un ejem-
plo de cada una de las posibles respuestas en frecuencia posibles en tecnologia microstrip,
ademds de un cuarto eemplo en tecnologfa hibrida. Los resultados obtenidos y su buena con-
cordancia conlas predicciones tedricas validan los disefios d e filtros transversales de microon-
das con funciones defiltrado fully — canonical, confirmando la validez y utilidad del esquema
de acoplo y las estructuras propuestas para su implementacion practica.

Par altimao, resaltar que los resultados descritos a los largo del presente capftulg,
consistente tanto en las implementaciones practicas en tecnologia microstrip de los dis-
tintos filtros con diferentes tipos respuesta en frecuencia vy de retardo grupo; asf como
el anilisis tedrico basado en la matriz de acoplo, han sido recogidos en la publicacion
[Rebenaque etal., 2008]. For otro lado, la primera implementacidn de un filtro paso banda me-
diante la tecnologia hibrida guiaonda-cireuito impreso ha dado lugar también a la publicacion
[Martinez-Mendoza et al., 2007b].
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Capitulo

Nuevas implementaciones de filtros paso
banda de tercer orden en tecnologia
microstrip

7.1. Introduccidén

La linea de investigacién central de la presente tesis se basa en el desarrollo de nuevas
estructuras de filtrado que implementen ceros de transmisidn en frecuencias finitas. El presente
capftulo avanzard en esta misma linea, aportanto como principal novedad la introduccion de
nuevas estructuras de tercer orden en tecnologia microstrip.

La estrategia seguida para la generacion de los ceros de transmision en la respuesta en fre-
cuencia del filtro, se basaen el acoplo de la sefial de los puertos de entrada y salida directamente
a varios resonadores en configuracian paralelo, en lo que constituye una topologia transversal
[Cameron, 20403]. De este modo, se provee mas de un camino a la sefial entre los puertos de
entrada v salida. Asi, los ceros de transmision serdan una consecuencia de las interferencias de-
structivas producidas por las sefales que han recorrido los distintos caminos provistos para la
sefal. Varios esquemas de acoplo e implementaciones que usan esta técnica se propusieron en
[Rosenberg and Amari, 2002a].

El desarrollo de filtros en topologia transversal presenta varias ventajas. Entre ellas pode-
maos citar la disponibilidad de técnicas de sintesis directa de la matriz de acoplo que los modela,
como se describid en Capitulo 3; la posibilidad de disefiar cada seccion de modo independiente
{Capftulo 5}, o incluso una alta flexibilidad en cuanto a la variedad de respuestas en frecuen-
cia {Capitulo 6). Por el contrario, en el lado de las desventajas se puede mencionar la mayor
sensibilidad a tolerancias de fabricacion [Amari and Rosenberg, 2003a], v, especialmente sig-
nificativa es la dificultad préctica de implementar muchos caminos de acoplo de los puertos
terminales a los resonadores de la estructura transversal, manteniendo nulo el acoplo entre re-
sonadores. Debido a estas dificultades, las implementaciones précticas de filtros transversales
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en tecnologia micrastrip se han limitado hasta ahora a estructuras sencillas de segundo arden
[Rebenaque etal., 2008].

En este capitulo se proponen nuevos filtros microstrip que implementan una topologia de
acoplo transversal pura. Por primera vez se implementa una estructura transversal de tercer
orden con resonadores impresos. Para incrementar el niimero de caminos de acoplo entre los
puertos de entrada y salida, se usaran acoplos verticales en una estructura multicapa. Tres re-
sonadores impresos compactos diferentes se combinan en las estructuras propuestas para ajus-
tar facilmente la magnitud ¥ signo de los acoplos: resonadores basicos de media longitud de
anda, resonadares tipo meandro ¥ stubs cortocircuitados. Se mostrara como combinando ade-
cuadamente estos resonad ares, se pueden implementar distintas funciones de transferencia. En
cancreto se propondrdn ejemplos de disefos de un filtro multibanda y un filtro pseuda-eliptica.

Ademds, se presentardn esquemas de acoplo de tercer orden distintos a la topologia pu-
ramente transversal, aunque manteniendo el acoplo multiple entre la entrada v la salida y los
resonadores internos de la estructura. Los esquemas de acoplo escogidos permitiran la sintesis
de diferentes respuestas en frecuencia, mostrando la flexibilidad de las configuraciones pro-
puestas y evitando el uso de acoplos verticales que aumentan la complejidad de la estructura.
5in embargo, sera necesario incluir el acoplo directo entre nodos resonantes, aspecto que no se
habia tratado a lo largo de la tesis.

Resumiendo, en el presente capitulo se presentardn nuevas estructuras compactas en tec-
nologfa microstrip que implementaran filtros de tercer arden con distintos esquemas de acoplo
y diferentes respuestas en frecuencia. Para la implementacion practica de los resonadores, se
empleardn lineas impresas de distintas longitudes. For tanto, se usardn combinaciones apropi-
adas de lineas resonantes cortocircuitadas o acabadas en circuito ablerto, dependiendo de los
signos que requieran los trminos de acoplo de las matrices asociadas. Se mostrard comao cam-
biando adecuadamente los signos de los acoplos ¥ las longitudes de los resonadores, se puede
controlar la posicion de los ceros de transmision. Mediante esta estrategia, es posible obtener
distintos tipos de respuesta, desde respuestas pseuda-elipticas hasta respuestas con dos bandas
de paso. Las estructuras propuestas mantienen las ventajas vistas anteriormente, destacando
especialmente el disefio modular. Los distintos resonadores y acoplos entre nodos se pueden
disefiar de modo independiente como si estuvieran aislados. Al incorporarlos a la estructura
final, inicamente serd necesario un proceso simple de optimizacidn para recuperar la respuesta
final.

Ademasdela descripcién tedrica y proceso de disefo, se implementaran y medirdn varios
hltros prototipo que implementaran distintas topologfas v distintas respuestas en frecuencia.
Los resultados medidos mostrardn una buena concordancia con respecto a las predicciones
tedricas.
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7.2. Topologias microstrip propuestas

La topologia mds tipica para filtros de tercer orden basados en resonadores se basa
en el blogque conocido como trisection. La Fig. 7.1{a} muestra el esquema de este bloque.
Ejemplos interesantes de esta topologia en tecnologifa planar se pueden encontrar en
[Hong and Lancaster, 1999b], [Ghanem et al., 2003], [Chen et al., 2003]. Esta estructura bdsica
permite la introduccidn de un cero de transmisién en la respuesta en frecuencia del filtro. Tam-
bién se han presentado disefios avanzad os de filtros de mayor ordena partir de la puesta en cas-
cada de varias secciones trisection [Garay, 1999], [Yang and Chang, 1999], [Macchiarella, 2002].
Aqui, se partird de esquemas de acoplo también de tercer orden, distintos a la risection, co-
ma se muestra en la Fig. 7.1{b}-{d}. La ventaja de estos esquemas de acoplo alternativos es que
permiten la posibilidad de implementar hasta daos ceros de transmision manteniendo configu-
raciones muy compactas, comao puede deducirse de la aplicacidn de la regla del camino minimo
[ Amari, 2000].

NV @ CJ @;@ dj@(eb@
Figura 7.1: Esquemas de acoplo: (a) Trisection sencilla. (b)Topologia transversal de tercer

orden. (c) y id) esquemas alternativos de tercer orden combinando secciones
transversal y en linea.

Por tanto, se propondrd el abjetivo de disefar nuevos filtros de tercer orden en tecnologia
microstrip, que implementen los esquemas de acoplo mostrados en la Fig. 7.1{b)-{d}. Los cir-
culos oscuros representan nodos resonantes, la fuente ¥ la carga se muestran como circulos
huecos, mientras que las lineas representan la existencia de acoplo entre nodas.

El primer paso en el proceso de disefio de un filtro es el céleulo de la matriz de acoplo
que sintetiza la respuesta en frecuencia deseada. Para la topologia puramente transversal que
se muestra en la Fig. 7.1{b}, la matriz de acoplo se obtiene de farma directa a partir del méto-
do sintesis va revisado a lo largo de la tesis. Entre las distintas respuestas en frecuencia que
se pueden implementar, se incluiran respuestas multibanda, para lo cual se usard el proced-
imiento descrito en [Mokhtaari et al., 2006]. Por el contrario, para las topologfas propuestas en
Fig. 7.1{c}, {d}, no hay técnicas de sintesis directas. Una estrategia posible en estos casos, es par-
tir de la matriz de acoplo transversal abtenida, y aplicar a continuacidn rotaciones para cancelar
los acoplos indeseados. Cuando esto dltimo no es posible, se puede recurrir a las distintas téc-
nicas de optimizacidn disponibles en la literatura [Amari et al., 2002], [Seyfert and Bila, 2007].

Una vez calculada la matriz de acoplo, se continuara con la sintesis de los acoplos necesar-
ios con una topologia apropiada [Swanson and Macchiarella, 2007]. En este capitulo se intro-
ducen por primera vez en la tesis los acoplos entre nodos resonantes (nodos de la rama inferior
en los esquemas Fig. 7.1{c} vy {d}}, por lo que antes de proceder con ejemplos concretos de filtros,
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en el siguiente apartado se tratardn estos acoplos entre resonadares.

7.3. Formulacién general para el coeficiente de acoplo entre resona-

dores

Los acoplos cruzados entre resonadores se han utilizado ampliamente en la literatura.
Tipicamente estos acoplos se introducen en las configuraciones en linea de filtros de microon-
das para implementar ceros de transmision en frecuencias finitas [Hong and Lancaster, 2({0].
Par ejemplo, el esquema antes comentado y conocido como #risection utiliza esta estrategfa.
Otra configuracion tipica, pera de orden cuatro es el guadruplet [Hong and Lancaster, 1998],
[Chang and Chen, 2003].

Una vez conocido a partir de la matriz de acoplo el coeficiente de acoplo entre resonadores
Myl # [ L] # 5 L), esimportante para el disefio de un filtro establecer las relaciones entre el
valor de cada coeficiente de acoplo requerido ¥ la estructura fisica de resonadores acoplados,
con el objetivo de obtener los pardmetros geométricos necesarios para la fabricacidn del filtra.

En esta seccidn se indicardn las ecuaciones necesarias para la extraccidn del coeficiente de
acoplo entre nodos resonantes de un circuito k), a partir de las frecuencias caracteristicas de
ambaos resonadares acoplados. Se comenzard con el caso mas general, que no diferenciara entre
acaploeléctrica o magnético, v se supondra que los resonadaores acoplados son asincronos. Para
la obtencion del coeficiente de acoplo se ha partido de un esquema circuital similar al represen-
tado en la Fig. 7.2, que considera los resonadores aislados, excepto por el acoplo presente entre
ellos {en la figura se ha representado tinicamente el caso concreto de acoplo magnética), Con
estas consideraciones, segiin [Hong and Lancaster, 2001] {seccidn 8.3}, el coeficiente de acoplo
k se puede calcular como:

foal (foz+fm),\ll (f;)_(;f) o)

2 \fo  fw f?;_ + f ﬁ] fo + fa

donde los términos fp, representan la frecuencia de resonancia de cada uno de los resonado-

Mo
G ¥ Tk 6
I T
V&LI Lz %VE
Y % (2)
|

Figura 7.2: Esquemna circuital de dos resonadores acoplados (particularizado para acoplo
magnético), donde los resonadores { = 1y J = 2 pueden tener frecuencias de
resonancia distintas y diferente estructura.

res aislados {x = 1,2}, mientras que los ¥rminos f, v fy2 son las frecuencias de resonancias
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que se miden del circuito formando por ambos resonadores acoplados. La diferencia existente
entre los valotes for ¥ fpx fcon x = 1,2} se deberd al efecto del acoplo mutuo entre dichos
resonadores. La ecuacion (7.1} se puede usar para extraer el coeficiente de acoplo de dos reso-
nadores acoplados asincronos, independientemente del tipo de acoplo: eléctrico, magnético o
mixta [Hong and Lancaster, 1996]. Ademss, dicha ecuacidn se puede simplificar para resona-
dores acoplados sincronos, donde se cumplird que fo1 = foz, ¥ en este caso la ecuacian (7.1}
quedard:
2 2
k= :I:M (7.2}
p2 T I
Como se deduce de la Fig. 7.2, para la obtencion de las ecuaciones {7.1} v (7.2} no se han
considerado puertos de entrada o salida a la estructura, lo que en la practica serd necesario. Fara
minimizar este efecto se implementaran acoplos débiles entre los puertos de entrada /salida y
los resonadares, de modao que serd posible el cadlculo més preciso de las frecuencias de reso-
nancia. Para obtener dichas frecuencias de resonancia se utilizard de nuevo el software ADS.
Ejemplos de una respuesta tipica en frecuencia para dos resonadores sincronos v acoplados
con distinto valor de k se muestran en la Fig. 7.3. Como se puede deducir de la ecuacidn (7.2},
un acoplo mas fuerte entre resonadores {mavyor |k|} producird una mayor separacidn entre las
trecuencias fu1 v fpz obtenidas. En el caso de trabajar con resonadores asincronos acoplados,
la respuesta en frecuencia presentaria un aspecto similar a la mostrada en Fig. 7.2, tinicamente
se producirfa un desplazamiento en frecuencia. Como consecuencia de este caso, la respuesta
en frecuencia normalizada podria dejar de ser simétrica, lo cual no implica un incremento de
complejidad en la implementacidn final de un filtro.
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Figura 7.5: Ejemplos de respuesta en frecuencia tipica para dos resonadores sincronos
acoplados, en frecuencia absoluta (3] y normalizada (k). Se adjuntan las ma-
trices de acoplo. En ambos casos se toma una frecuencia central de 145G H«:
y un ancho de banda de 0,1CHz. Para Fiffro A se Hene: fro = 142520 Hz,
Fpt = 147520 Hz, k= 00345 y My = 0,5, Para Filtro B se tene: frz = 140 Hz,
for = 15GHz,k = 0,0688 y My = 1.

El siguiente paso serd relacionar el coeficiente de acoplo obtenido con el t#rmina caorres-
pondiente de la matriz de acoplo My, 0 en forma mis general, My para [ # | Como se vid
en el Capitulo 2, Seccidn 2.3.2; modelando un filtro de orden N basado en resonadores como
cavidades LC prototipa paso banda y acopladas mediante transformadores, a partir de la ley
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de mallas de Kirchhoff y utilizand o la representacién matricial de las ecuaciones abtenidas, se
tiene que:
‘.":PIT'I,' = ! Lflr' {?.3}

donde Ly; representa la inductancia muttia entre las bobinas de los resonadores ! v j. Ademds,
para simplificar la notacién se supondrdn todos los resonadores sincronos, cuya frecuencia
central serd w, = 1/+/LC, con lo quesecumple quel ==l = .. =LyvyC=0=0G=
... = Cpy. La matriz de admitancia de la red Z se puede expresar como:

Z=w, L FBW Z (7.4}

donde FBW = Aw/w, es el ancho debanda relativo del filtro (Fractional BandWidih), yf egla
matriz de impedancias normalizada, que es la proporcionada por el método de sintesis descrito
en el Capitulo 3.

Igualando los elementos de las matrices Z yf parai £ j; [ =1..N a partir de la ecuacion

{7.4}, quedara:
?‘T'IT'IE=LU‘O'L'FBW'MT'IE {?.5}

Ademis, a partir [Hong and Lancaster, 2001] {seccitn 8.3}, se conoce que particularizando
para acoplo magnético y filtros sincronos:
fa—Ffa Ly
fpg = £ = (7.6)
AT

Y operando a partir de las ecuaciones {7.3}-{7.6}, se consigue relacionar el elemento de la
matriz de acoplo con el coeficiente de acoplo abtenido a partir de las frecuencias de resonancia

de los resonadores acoplados:

1 1
ij=mff'm'm
1 oW
:T =k e ko (7.7)
Mf,'=k-F;—W (7.8

donde al tratarse de filtros de banda estrecha, se ha utilizado la aproximacian w = w,; v para
mayor generalidad se ha supuesto un acoplo entre resonadaores I en (7.8}, que se puede partic-
ularizar para acoplo eléctrico, magnético o hibrida.

En el caso de resonadores asincronos, habria que considerar w,; = 1/+/L;C; v el coeficiente
de acoplok = Lif/ \//TLIU para [ # f, obteniéndose un resultado final similar. En el caso de aco-
plo capacitivo, el desarrollo serfa similar, pero cambiando los érminosen L o Ly por términos
en C [Hong and Lancaster, 2001 ]. For dltimo, para el caso mas general de acoplo hibrido, se
aplicaria la superposicién de los acaplos magnético y eléctrica, abteniéndo también un resul-
tado final similat, ¥ siendo vilida la ecuacion (7.8}, Los desarrollos completos para todos estos
casos se pueden encontrar en [Hong and Lancaster, 1996].
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En los casos concretos de las estructuras que se propondrdn a continuacion, serd nece-
sario un acoplo entre resonadares relativamente fuerte. Para sintetizar dichos acoplos median-
te lineas resonantes y acoplos laterales, se utilizara la maxima longitud pasible de acoplo entre
las lineas que constituyen los resonadores, Mediante €l gap de separacidn entre dichas lineas
resonantes se ajustard el coeficiente de acoplo a los requisitos de cada filtro concreta.

7.4. Ejemplos de filtros microstrip de tercer orden

A continuacion se presentardn varios ejemplas de filtros paso banda de microondas usan-
do nuevas estructuras microstrip. Se sintetizardn distintos tipos de respuestas en frecuencia,
entre las que se podria destacar, por ser la primera vez que se muestra en esta tesis, las respues-
tas multibanda. Las estructuras propuestas contienen distintas clases de resonadores impresos.
Ademas, los acoplos laterales se combinan con acoplos verticales para implementar el esque-
ma de acoplo necesario entre los resonadores. En general, se usardn dos estrategias para ajus-
tar el signo de los acoplos. La primera serfa la utilizacién de resonadores sobredimensionados
operando a resonancias de orden superior. La segunda estrategia se basa en el uso de termina-
clones cortocircuitadas o en circuto abierto, segiin sea apropiado en cada caso para ajustar el
signo carrespondiente.

7.4.1. Filtro transversal con operacion de doble banda y dos ceros de transmisidn

El primer ejemplo corresponde a una topologia transversal pura, mostrada en la Fig. 7.1{b}.
En esta topologfa, las puertos de entrada v salida se acoplan simultdneamente a tres resonado-
res. Dicho esquema permite implementar hasta dos ceros de transmisidn en frecuencias finitas.
Ajustando los signos de los acoplos, se pueden obtener distintos tipos de respuesta en fre-
cuencia, desde respuesta pseudo-eliptica hasta respuesta con doble banda. Se comenzara con
el disefio de una estructura con dos bandas de paso. En este caso, un cero de tranamision se
caolocara entre ambas bandas de paso para incrementar el rechazo en el espectro entre dichas
bandas de paso. El otro cero de transmisidn permitira mejorar la selectividad al otro lado de
una de las dos bandas de paso.

Para la sintesis de la matriz de acoplo se continuard usando la técnica de la matriz de
acaplo N + 2 [Cameron, 2003], junto con ciertas modificaciones que tendran en cuenta que se
trata de un filtro con doble banda de paso. En concreto, se ha utilizado la téenica presentada
en [Mokhtaari et al,, 2006] para funciones de transferencia de doble banda. For tanto, para el
disefio del filtro, primero se asume un filtro de banda ancha cuyo ancho de banda abarcard to-
das las bandas de paso del hiltro multibanda. De este modo se definen la frecuencia central del
filtro ¥ su ancho de banda, que para este ejemplo concreto tendran un valor de f, = 1400M Hz
vy Af = 130MHz respectivamente. A continuacién se colacaran los ceros de transmision. Da-
da la topologia empleada {Fig. 7.1{a}}, se podrdn implementar hasta dos ceros de transmisidn
en frecuencias finitas. Uno de ellos se situard entre ambas bandas de pasa (f,; = 1330MHz,
w;y1 = —1,10}, mientras que el otro permitird mejorar la selectividad en la parte superior del es-
pectta {f.; = 1540MHz, w, = 2,06). Estos valores constituirdn las rafces del palinomio Plw),
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numeradaor de la funcidn de transmisidén 57, necesario en el proceso de sintesis. For dltima,
se indicaran las caracteristicas de las dos bandas de paso a sintetizar, que se utilizaran para
constituir el polinomio Flw), numerador de la funcidn de reflexién 81y, En concreto, se imple-
mentard una primera banda de paso estrecha, centrada en una frecuencia de fn = 1300MHz
{wp = —1,60} v con un ancho de banda Af; = 30AHz. La segunda banda de paso tendrd un
mayor ancho debanda, ¥ por tanto incluird los restantes dos ceros de reflexién: fo2 = 1430M Hz
fwp=imomn: = 015 wWiausomy: = 0,76} v un ancho de banda Af; = 100MHz. Con estos
datos ya se puede calcular la matriz de acoplo.

La matriz abtenida se muestra en (7.9):

Frecuencia central total: 140 GH=
120y 142 GHz a 04202 04466 06155 a
Ancho de banda total: 130 MHz 04202 1,077 0 a 04202
30y 100 MHz Mga = | 04465 0 1,1402 0 0,4466
Pérdidas de retorno 15 dB 04155 0 0 01752 10,8155
Ceros de Transmision 133y 1.54 GHz 0 04202 0,4466 046155 0
Ceros de Reflexidn 13,141 y 145CGH=

(7.9)
Ejemplo A: Especificaciones del filtro y matriz de acoplo

La estructura final en tecnologia microstrip constara de dos sustratos dieléctricos acopla-
dos verticalmente, como muestra la Fig. 7.4. El primer sustrato contendrd dos resonadores im-
presas, junta con las lineas de entrada y salida. El resonador restante estard en el sustrato de
arriba. De este modo se obtiene un esquema transversal de tercer orden, mediante una estruc-
tura microstrip muy compacta.

Figura 7.4: Vista 3D del filtro propuesto compuesio por dos sustratos dieléctricos acopla-
dos verticalmente.

Se observa en la matriz My, (7.9} que dos de los acoplos cambian de signo de la entrada a la
salida {columnas 2 y 4 de la matriz}. Esto se puede implementar mediante simples resonadores
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Parametro | Valor {en mm.} H Parametro | Valor {fen mim.} |

w 1.85 ; 20.8

g 0,3 b 15

H, 5,0 i 13,2

H 127 I 1,5

& 515 I 26,0
Lin = Lout 30,0 I 51
] 5,0 I 54

Tabla 7.1: Dimensiones del filtro de doble banda disefiada.

de linea impresa de longitud A/2. For otra lado, el signo del resonador restante se mantiene
positivo. Fara implementarlo se recurre a un resanador de linea impresa operando en la reso-
nancia A. La introduccidn de este resonador de forma compacta se realizara curvando la linea
de transmisidn en forma de meandro, como muestra la Fig. 7.5.

Resonador 2

Resonador 1

Lout

Resonador 3

Figura 7.5: Layout del filiro transversal microstrip, implementando el esquema de acoplo
de la Fig. 7.1{a}.

En la Fig. 7.5 se muestra la topologia basica usada para la implementacidn del filtro mi-
crastrip. El resonadaor con el relleno de ‘rejilla’ {resonador 1 en la Fig. 7.5} se acopla vertical-
mente a los puertos de entrada/salida. Fara ello, este resonador estd impreso en el dieléctrico
de arriba.

La estructura descrita en la Fig. 7.4 v Fig. 7.5 se puede comprobar como corresponde a una
topologia transversal. La estructura propuesta presenta acaplos de las lineas de entrada y sali-
da directamente a los resonadores internos {mediante dos acoplos laterales y un acoplo vertical
adicional}, mientras que los resonadores no se encuentran acoplados entre ellos. Esto permite
gue en la implementacian préctica de este filtro se pueda utilizar el algoritmo de disefio pre-
sentado de forma detallada en el Capitulo 5, basado en la sintonizacion independiente de cada
resonador aislado. De modo similar a estructuras anteriares, este filtro se puede analizar con
el software comercial ADS ¥ su médulo Momentum. En la Fig. 7.6 se presentan los resultados
obtenidos para el analisis de la matriz de acoplo My, junto con el analisis obtenido de la estruc-
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tura multicapa tras el proceso de disefio. Las dimensiones geométricas del filtro se muestran
en la Tabla 7.1. Se puede observar una muy buena concordancia entre las dos respuestas.

-Iﬂ T T T T
: : : S = = =5 Simulacién
2
5 Simulacidn
ak 1
* 821 Iatriz de acople
+ 5. Matriz de acoplo
_ak 1
e} \ :
p=l . ] :
T : : : : :
£ -l ; B A LR T ]
o : ) : :
o . )
w :
o : I
_q.»;]— ij. .....................
-5l .
: ; : i . :
50 I 1 1 i 1 1
14 1.2 1.4 1.4 16 1.7 1.4

15
Frecuencia {GHz}

Figura 7.6: Respuesta de la simulacidn de onda completa y de la matriz de acoplo para &l
filtro de doble banda de la Fig. 7.5

7.4.2. Filtro transversal con respuesta pseudo-eliptica

Elsiguiente efemplo mostrara como la misma configuracion usada anteriormente se puede
usar también para sintetizar otros tipos de respuesta en frecuencia, como una funcién de trans-
terencia pseudo-eliptica. En este caso, los dos ceros de transmision se colocaran a ambos lados
de la banda de paso con s6lo cambiar el signo de uno de los acaplos.

Para ilustrar esta afirmacion, se disefiard un nuevo filtro paso banda con respuesta pseudo-
eliptica ¥ un ancho de banda de $0MHz. Los dos ceros de transmisidn se localizardn en las
frecuencias 1340MHz v 15000M Hz, siendo las pérdidas de retorno de 1545, Puesto que la
topologia corresponde a un filtro transversal de tercer orden, el proceso de sintesis descrito
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en [Cameron, 2003] se puede usar directamente para obtener la matriz de acoplo:

Frecuencia central 142 GHz o 03957 03801 —0,7502 L
Ancho de banda o0 MHz 03957 12172 L 0 0,3957
- Mg = | 10,3801 0 —1,2097 0 03801
Pérdidas de reto_rt_m 15 dB 0,750 o 0 i
Ceros de Transmision | 1.34 y 1.50 GHz 5 03957 03801 0750 .
(7.10)

Ejemplo B: Especificaciones del filtro y matriz de acoplo

Se puede observar que los elementos de la matriz de acoplo My son muy similares a los
calculados previamente para My {7.9). La diferencia mds destacable, serfa que uno de los re-
sonadores cambia el signa del acoplo de entrada a salida {comparar las segundas columnas
de las matrices My v Mg}, Ademas, el Resonador 3 se debe ajustar {en magnitud de acoplo v
frecuencia de resonancia} para poder obtener la respuesta deseada {ver cuarta de la columna
de las matrices}. Para implementar el cambio de signo adicional en el Resonador 1, no resulta
conveniente utilizar un resonador tipo meandro de longitud A, va que al estar situado en el sus-
trato de arriba, ademds de producirse el acoplo vertical deseado entre los puertos terminales
y dicho resonadar, se padrian introducir acoplos cruzados no deseados entre los resonadores
internos de la estructura. La solucidn propuesta consiste en mantener para el acoplo vertical el
resonador de A /2, pera se anade un cortocircuito en el punto central de la linea que implemen-
ta ese resonador. El cortocircuito forzard una simetria par del campo eléctrico en el resonador,
de modo que el signo ya no cambiard entre los puertos de entrada vy salida. De esta forma, se
implementa facilmente el signa pasitivo para los elementos de acopla Mg = M,y = 0,3957. En
la Fig. 7.7 se muestra €l layout propuesto para la nueva configuracian microstrip.

Is Resonador 1
Resonador 2

L—l *:“ gr - # H1
w H,

e gV

Er * Hy

T T

et I W= Resonador 3

Figura 7.7: Layout de un filiro transversal de tercer orden con respuesta pseudo-eliptica.
El signo de un resonador se cambia introduciendo un cortocircuito en su punito
central.

De nueva, el resonador con el rellena de rejilla se encuentra impreso en el dieléctrico su-
petior {Resonador 1}. En el layout, la modificacién mas destacada de la estructura con respecto
a la presentada en la Fig. 7.5 es la introduccidn del via-hole en el centro de este resonador. Esto
es necesario para implementar el cortocircuito a masa. Ademas, varia la separacidn Hy para
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Parametro | Valor {en mm.} H Parametro | Valor {fen mim.} |

ot

1,85 L
0.3 [}
2,0 ly
6,15 s
30,0 le
5.0 I
20,8 iz

15
13,2
1,5
26,0
49 6
45 4
15

Tabkla 7.2: Dimensiones del filiro pseudo-eliptico disefiado.

obtener la magnitud del acopla deseada {se reduce Hp}, ¥ se acorta ligeramente la longitud del
otro resonador de A /2 {Resonador 3} para ajustar la resonancia del elementa correspondiente.

Es importante destacar que el resonador curvado de longitud A no se ha modificada, coma in-

dica la tercera de columna Mg (7.1}, puesto que es muy similar a la de M. Las dimensiones
finales de este filtro se recogen en la Tabla 7.2.

En la Fig. 7.8 se presentan los resultados obtenidos en la simulacién de onda completa de

la estructura descrita en la Fig, 7.7, junto con el andlisis de la matriz de acopla Mg {710}

1
[}
T

Parametros 5 (dB)
B
T

&
T

- = —521 Simulacian

S11

- w =3, Matriz Acoplo

y S11

. i .
Resonador 3

1.3 14 1
Frecuencia (GHz|)

Figura 7.8: Respuesta de la simulacidn de onda completa y de la matriz de acoplo para el

filtro transversal paso banda de la Fig. 7.7.

Se observa una buena concordancia entre ambas respuestas. Unicamente al inicio de la
banda de paso la simulacién de onda completa muestra una ligera desviacion. Se cree que esto

se debe a la radiacion espiirea del via-hole a esas frecuencias.

166



Secctén 7.4: Ejemplos de filtros microstrip de tercer orden

Es posible evitar la radiacion espiirea comentada, manteniendo el esquema de acaplo ¥
una respuesta pseudo-eliptica similar. Esto se puede lograr por medio de una modificacian en
la topologia de los resonadores. Para implementar el cambio de signo adicional con respecto
a My, se puede modificar el resonador 1. Concretamente, se propone implementar dicho reso-
nador mediante una lfnea impresa operando a la resonancia A, de modo similar al resonador 2.
Asl, se evita la radiacidn esptrea del via-hole, teniendo como contrapartida un resonador de
mayaor longitud.

Como ejemplo para ilustrar este concepto, se propone el disefio de un nuevo filtro. Para
evitar acoplos directos entre los resonadores ¥ mantener la topologifa transversal, se intercambia
la posicion del resonador 1 y el resonador 3, sittiando el resonador de longitud A/2 en el sustrato
superior, como indica la Fig. 7.9. La nueva configuracién permite mejorar las caracteristicas de
la banda de paso, pasando las pérdidas de retorno a ser de 2048, como se puede ver en las
siguientes especificaciones:

0 04461 04313 —0,8611 O

Frecuencia central 140 GHz
04461  1,3942 0 0 0,4461
Ancho de banda 70 MHz
Ferdidas d : S0 dB Mg = 04313 i) —1,3815 i) 0,4313
. ! ldagT cre O_“f‘;j — 0,811 D i) 0,282 10,8611
eros de Transmision | 1.33 v 1. z o 04461 04313 0,861 o
(7.11}

Ejemnplo C: Especificaciones del filtro y matriz de acapla

la % . ) Resonador 2

Resonador 3

Resonador 1

¥

I

Figura 7.9: Layout de un filtro transversal de tercer orden con respuesta pseudo-eliptica.
El signo de un resonador se cambia operando en la segunda resonancia del
resonador].

Los resultados de la Fig,. 7.10 muestran diferencias entre ambas respuestas fuera de la ban-
da de paso, esto se debe a los efectos de las miiltiples resonancias de los resonadores. Sinem-
bargo, la respuesta dentro de la banda de paso y la ubicacidn de los ceros de transmision en las
localizaciones prescritas si muestran una concordancia excelente.
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Parametro | Valor {en mm.} H Parametro | Valor {fen mim.} |

W 185 L 15
g 0,3 I 13,2

H, 1,0 I 1,5

& 6,15 Is 26,0

Lin = Lo 30,0 L 49 6
! 5,0 . 45 4

I 20,8 I 15

Tabkla 7.53: Dimensiones del filiro pseudo-eliptico disefiado mostrado en Fig. 7.5,

|
]
=

i ——— 821 Simulagidn

: 1
Jm - 8,, Matriz Acoplo

Parametros S {dB)
5 %

I :
1
_R0 T Y O O T Y P
1
I
_EN i i 1 i i
1.1 1.2 1.3 14 16 1.7 18

15
Frecuencia {(GHz)

Figura 7.10: Respuesta de la simulacidn de onda completa y de la matriz de acoplo para e
filtro transversal paso banda de la Fig. 7.9,

7.4.3. Filtro paso banda de tercer orden con ceros de transmision en el plano com-
plejo

Las ventajas de las topologias exploradas hasta el momento, es que implementan filtros
puramente transversales. De este moda, el cdleulo de los elementos de la matriz de acoplo
se puede obtener de un modo sencillo ¥ practicamente directo a partir de técnicas de sinte-
sis bien conocidas [Cameron, 2003]. Sin embargo, también se debe comentar la dificultad que
entrafia la fabricacion de este tipo de estructuras cuando el orden del filtra es superior a dos.
En los ejemplos anteriores {Seccitn 7.4.1 y Seccidn 7.4.2}, la introduccitn del acoplo vertical
se ha comprobado como complica ligeramente el procesa de fabricacion. Los siguientes gjem-
plos presentardn configuraciones alternativas de filtros que tnicamente requieran un sustrato
dieléctricao.
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Mediante la utilizacién de un sdlo sustrato dieléctico, es muy complicado acoplar los puer-
tos de entrada v salida a tres resonadores simultdneamente. Para una configuracidn con un sus-
trato, serd mejor usar unesquema de acoplo distinto, por ejempla, el mostrando enla Fig. 7.1{c).
En esta configuracidn alternativa, los puertos se acoplan a sdlo dos resonadores. Ademas, se
introduce un acoplo adicional entre uno de ellos y el tercer resonador, que completaria la es-
tructura de tercer orden.

Sin embargo, no hay disponibles técnicas de sintesis directas que calculen la matriz de
acoplo de la estructura propuesta. Para solucionar este inconveniente, se puede empezar con
el céleulo de la matriz de acoplo de la topologia transversal. Aplicando una serie de trans-
fomaciones similares {rotaciones, revisadas en el Seccidn 3.6} se obtiene facilmente la matriz
folded — canonical equivalente [Cameron, 2003]. A continuacién, se aplica una rotacion adi-
clonal cross — pivet que cancele el elemento que representa el acoplo entre los nodos 1 v 3 (M3,
elemento [2, 4] de la matriz). Esta rotacidn generard automaticamente el acaplo My;, dando
como resultado la matriz de acoplo deseada Mp.

Como ejemplo, se presentara la sintesis de un filtro paso banda con dos ceros de trans-
misidn en el plano complejo vy situados dentro de la banda de paso para ecualizacidn de fase.
Como se puede comprobar en las especificaciones, los ceros de transmisidn se situardn a una
frecuencia de 145G Hz {con parte real & = 1} El filtro ademds presentard un ancho de ban-
da de 70MHz v unas pérdidas de retorno de 154 5. También se incluyen la matriz transversal
obtenida directamente del proceso de sintesis v la matriz folded — canonical como referencia:

Frecuencia central 144 GHz 0 —0,5401 b 0,141
—0,9401  0,1978  1,2286 0
Ancho de banda 70 MHz
Perdidasd " 5B Mp = i) 12286 02211 )
C : ldasTME O'H'? 145 GHz (6 = +1 Bo141 y v — 1850
eros de Transmision ) Zid = } a 0,9401 a 0,5141
(7.12}
0 0,61 072 —051 0 o 107 0 0
pel  —125 0 0 0,61 1,07 0,11 108 016
Mp = | 072 0 123 0 0,72 Mp =| 0 108 —022 0,59
Transo —051 0 0 —019 051 Folded o 016 059 —0,10
0 061 072 051 O 0 058 0 0,90

Ejemplo D: Especificaciones del filtro ¥ matriz de acoplo

A partir de la matriz Mp se puede deducir que el resonador 1 cambia de signo entre los
puertos de entrada y salida, por lo que se implementara con una linea impresa de longitud A/ 2.
FPar contra, el resonador 3 que también se acopla a ambos puertos, mantiene el signo de la entra-
da a la salida. Esto se puede implementar mediante un resonador microstrip de tipo meandro
de longitud A. Finalmente, se abserva que tal como indicaba el esquema de acoplo Fig. 7.1{c}, el
resonador 2 se acapla dnicamente al resonader 1. Una forma compacta de implementar este fil-
tro se muestra en la Fig. 7.11. Para conseguir el acoplo entre resonadares requerido, se varia el
pardmetra . Se explicard con mas detalle como se caleula esta dimensidn al ser la primera vez
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en la tesis que se debe implementar un acoplo entre resonadares. Por tanto, segiin la ecuacion
{7.8}, se necesitara un coeficiente de acopla:

k= FBW. My = .1,2286 = 0,0597 (7.13)

1440

A partir de este valor de k, la ecuacion (7.6}, y considerando f. = /fp1 fp2, se llega a las
resonancias indicadas en la ecuacian (7,14}

for = 1398MHZ;,  fr2 = 1484MHz (7.14)

El siguiente paso serd obtener la dimensidn [z {segiin la Fig. 7.11} que proparcione el niv-
el de acoplo necesario para obtener la resonancias indicadas en {7.14}. Fara ello se utiliza un
software comercial de onda completa {madulo Momermtum de ADS} v se define un layout con
los dos resonadores acoplados {parte inferior de la Fig. 7.11} ¥ los puertos de entrada v salida
madificados para tener un acoplo entre los puertos v el resonador minimo {se han reducido
las dimensiones Ly, Ly para que la zona de acoplo con el resonador sea de 2mmm). Con estas
consideraciones, se abtiene un valor de Iy = 2 8w,

Figura 7.11: Layout de un filtro planar de tercer orden, implementando el esquema de
acoplo de la Fig. 7.1(c).

Las dimensiones obtenidas para este filtro se recogen en la Tabla 7.4. A continuacidn, se
presenta la respuesta de la estructura, junto con los resultados proporcionados por la matriz de
acaplo Mp (7.13}. Se observa una muy buena concordancia entre las dos respuestas. Ademads,
en la Fig. 7.12 se ha afadido la funcidn de transferencia de un filtro de Tehebyshev para ten-
er una referencia sobre la selectividad que presentan este tipo de filtros. Se puede resaltar
el diferente tipo de respuesta en frecuencia entre este filtro paso banda {con ceros de trans-
misidn complejos), un filtro de Tehebyshev ¥ un filtro pseudo-eliptico, como los mostrados
en la Seccion 7.4.2. La diferencia entre la selectividad de distintos tipos de hltros paso banda
es muy relevante. La comparacién con el filtro con respuesta de Tchebyshev permite ademds
mostrar de forma mas clara la pérdida de selectividad producida por los ceros de transmisidn
camplejos. Sin embargo, si se compara la respuesta en fase de dichos tipos de filtros, se obtiene
el resultado opuesto, como se muestra en la Fig. 7.13. En dicha grafica se han elegido valores
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Parametro | Valor {en mm.} H Parametro | Valor {fen mim.} |

W 185 L 12,0
g 0,3 Iy 15
Lin = Lo 30,0 I 32,8
i 5,0 ls 48,8
I 18,3 I 48,8
5 15 I 2,8

Tabla 7.4: Dimensiones del filtro de tercer orden disefiado y mostrado en Fig. 7.11.

similares de ancho de banda, pérdidas de retorno ¥ frecuencia central para distintos tipos de
filtros paso banda.

e L
_1ab _. "h.
| - Mgy
. ; : .
i -0 : - = =5, Simulacian
= ; 2y
n ;
1] . ' . : 811
sl i
% -30 : | =. - 5, Malriz Acoplo
£ . . | ——38
ST : : : "
&= 4ot ," =il m = =8, Tchehyshev
o i ' |
Y : - -
s *
) A
_sak [
a0 | | | | |
1.1 1.2 14 1.4 1.8 1.7 148

1.5
Frecuencia {GHz}

Figura 7.12: Respuesta de la simulacidn de onda completa y de la matriz de acoplo para
el filtro paso banda con dos ceros de transmisidn en el plano complejo de 1a
Fig. 7.11.

En concreta, la Fig. 7.13 compara la variacién del retardo de grupo dentra de la banda de
paso. Para el caso de un filtro pseudo-elfptico {comao el filtro del efernpio B} esta variacion es de
8,80xs., mientras que para un filtro con ceras de transmisién complejos dentro de la banda paso
{ejemplo D}, esta variacion es de 6,05%s., confirmando asf el compromisa entre selectividad v
ecualizacion de fasze.

7.4.4. Filtro planar de tercer orden con dos bandas de paso y dos ceros de trans-
misidn

Los ejemplos anteriores han mostrado eemplos de distintos tipos de respuestas paso ban-
da para filtros microstrip: doble banda de paso, respuesta pseudo-eliptica o ceros de trans-
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Figura 7.13: Respuesta de retardo de grupo para los filiros C) y O).

misidn complejos para ecualizacion de fase. Este ejemplo pretende mostrar que distintos es-
guemas de acoplo pueden obtener respuestas en frecuencia similares. En cancreto, se disefard
un nuevo filtro con dos bandas de paso v dos ceros de transmisidn, pero mediante un esquema
de acoplo alternativo. La ventaja de esta topologfa con respecto al disefio transversal presenta-
doen la Seccidn 7.4.1, es que tinicamente requiere un sustrato dieléctrico, simplificando de este
modo el proceso de fabricacion al tratarse de una topologfa uniplanar.

FPara el disefio de una estructura compacta de tercer orden utilizando tdnicamente un sus-
trato dieléctrico, la topologia puramente transversal presentada en la Fig. 7.1(b} se puede trans-

formar en un esquema como el mostrado en la Fig. 7.1{(d}.

Como ejempla, se propone disefar un filtro con dos bandas de paso similar al presen-
tado en la Seccidn 7.4.1. En este caso, el filtra de tercer orden tiene una frecuencia central
de 1,4GHz, con dos ceros de transmisidn (137G Hz v 1,62GHz) La banda de paso inferior
tendrd un ancho de banda de 30MHz, mientras que la anchura de la banda superior sera
de 90MHz. Finalmente, se escoge un nivel de rizado de 1548. Para la sintesis de la matriz
de acoplo se utiliza, como se vio en el ejemplo de la Seccidn 7.4.1, el procedimiento descrito
en [Mokhtaari et al.,, 2006] para respuestas multibanda. En este caso, cada rama del esquema
de acoplo se centrard en la sintesis de una de las bandas de paso del filtro. Los resultados
as{ obtenidos corresponderdn a una matriz de acoplo transversal. Para conseguir una ma-
triz de acoplo que represente el esquema propuesto, a partir del cual se pueda proceder a
la implementacian fisica del filtro, se recurrird a un proceso de optimizacidn. Aungue actual-
mente existen métodos de optimizacion muy sélidos que podrian conducir a la matriz final
[Swanson and Macchiarella, 2007], [Seyfert and Bila, 2007]; dado que se ha calculado la matriz
transversal semejante, se puede utilizar un proceso de optimizacidn sencillo coma el descrito
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en [Amari et al., 2002], v utilizar dicha matriz como punto de partida para la optimizacidn. De
egte modo se ha caleulado la matriz final indicada en (7.15)%

Frecuencia central 140 GHz 5 03300 06008 5 5
1.35 y 1.43 GHz ' o
03300 09836 0 0 03,3300
Arncho de banda total: 120 MHz M. — 06008 o 05870 05219 9
30y 90 MHz E : ’ :

Ferdidas d : 15dB O O 05219  —05870 —0.6008

fHidas ue retorne b 03300 0 —06008 O
Ceros de Tranamision | 1.37 y 1.62 GHz
(7.15}

Ejemnplo E: Especificaciones del filtro y matriz de acoplo

Para la implementacion practica de esta matriz de acoplo, se propone la estructura maostra-
da en la Fig. 7.14. Como muestra el esquema de acoplo de la Fig. 7.1(d}, el primer resonadar
se acopla simultdneamente a los puertos de entrada y salida. A partir de la segunda columna
de la matriz Mg, se puede observar que se mantiene el signo en ambos acoplos. Por tanto, este
resonador se podrad implementar mediante una linea impresa tipo meandro de longitud A. El
resto de acoplos negativos indicados en la matriz Mg se pueden implementar usando lineas
resonantes de longitud A /2. Ademsds, debido a la necesidad de incluir un acoplo cruzado entre
los resonadaores de A/2, enlos resonadores segundo y tercero se realiza una curva en forma de
angulo de 90° que permita dicho acoplo {wer Fig. 7.14).

-—i-xnrs

Figura 7.14: Layout de un filtro planar de tercer orden, implementando el esquema de
acoplo de la Fig. 7.1(d).

Para finalizar este ejemnpla, se incluyen en la Tabla 7.5 las dimensiones finales del filtro dis-
enado. Ademds, la respuesta eléctrica de esta estructura se muestra en la Fig. 7.15 comparada
can la respuesta obtenida a partir del andlisis de la matriz de acoplo Mg, De nuevo se puede
apreciar una buena concordancia entre ambas res puestas.
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Parametro | Valor {en mm.} H Parametro | Valor {fen mim.} |

T 1,85 L 13,2
! 0.3 la 15
22 04 I 35,0
Lig = Lout 30.0 e 233
{ 50 I 252
f 20,8 I 04
{2 1h

Tabla 7.5: Dimensiones del filiro de tercer orden disefiado y mostrado en Fig. 7.14.
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Figura 7.15: Respuesta de ]a simulacidn de onda completa y de la matriz de acoplo para el
filtro de dos bandas de paso de la Fig. 7.14.

7.5. Filtro de tercer orden fully-canonical

En la seccidn anterior se han presentado varios ejemplos de disefo de estructuras de tercer
arden, que permitfan implementar hasta dos ceros de transmisién en la respuesta en frecuencia
del hltra. For otra parte, en el Capitulo 6 se revisaron conceptos sobre implementacion de fil-
tras transversales con funciones de transferencia fully — canonical, aportanda varios eemplos
practicos de diseno. Coneste tipo de funciones de filtrado se conseguia un niimero de ceros de
tranamision igual al orden del filtro. En esta seccidn se propone unir estos conceptos tratados
anteriormente, can el objetivo de conseguir disefar filtros de tercer orden en tecnologia mi-
crastrip que implementen también tres ceros de transmisidn en la respuesta en frecuencia del
filtra, es decir, abtener una funcidn de transferencia fully — canonical de tercer orden.

Por tanto, se modificardn los esquemas de acoplo presentadas en la Fig. 7.1 para intro-
ducir el acoplo directo entre los puertos de entrada y salida que permita conseguir la respuesta
Fully — canonical. Para ello se utilizard la misma topologifa ya utilizada con éxito en Capftulo 6,
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es decit, se alargardn y curvaran las lineas de transmisitn que conectan los puertos de entrada
v salida de modo que se genere un acoplo capacitivo entre ellas. Concretamente, se propon-
drd como ejemplo el disefio de un filtro con dos bandas de paso. La ubicacidn de los ceros de
transmision se utilizara por un lado, para separar dichas bandas de transmision; por otro lada,
los dos ceros de transmisidn restantes se situardn externamente a ambas bandas de pasa para
conseguir selectividad en los dos lados de cada banda.

Este esquema de acoplo va ha sido propuesto anteriormente; un ejemplo de
ello, utilizando la tecnologia hibrida guiaonda-microstrip se puede encontrar en
[Martinez-Mendaza et al., 2008b]. Sin embargo, en el ejemplo que se propondrd, se de-
maostrard como gracias al algoritmo de implementacidn usado para los circuitos propuestos
en la presente tesis, se mejora notablemente la situacién de los ceros de transmisién, cuya
localizacidn serd de forma practicamente simétrica con respecto a las bandas de paso de la
estructura. Este hecho se debe a que con la topologia aquf propuesta, se consigue un buen
contral de la magnitud de acoplo directo fuente-carga, aspecto éste mas complicado de lograr
en la estructura hibrida propuesta en [Martinez-Mendoza et al., 2008b].

Para realizar el filtro, se propone utilizar un esquema de acoplo que permitan una imple-
mentacidn planar, en concreto se utilizard el esquema del dltimoejemplo realizado (Fig. 7.1{d}},
y a partir de €l y gracias a la introducclon del acoplo adicional entre fuente v carga, se pretende
canseguir mejorar la respuesta del filtro. Como va se ha comentado anteriormente, la matriz
de acoplo final no se puede obtener directamente a partir del método de sintesis, sino que
serd necesario un método de optimizacidn, como por ejemplo [Amari et al., 2002]. En {7.16} se
indican las especificaciones del filtro a disefar, asi como la matriz de acoplo final abtenida.

Frecuencia central 1.40 CHz . 09800 0 6008 5
1.3y 145 GHz ' o
02800 11,5010 i T
Ancho de banda total: 140 MHz M. — 0 6008 5 06773 04701
40 y 100 MHz £ ’ : ’
TR T 0 0 04701  —0,6773
Taicas de retarne _0,0620 02800 0O —0,6008
Ceros de Transmisian | 1.2, 1.37 y 1.56 GHz
(716}

Ejemnplo F: Especificaciones del filtro y matriz de acoplo

Fara la implementacidn practica de esta matriz de acopla, se propone el esquema de aco-
plo mostrado en la Fig. 7.16{a}, que da lugar al layout para la implementacidn final del fil-
tra indicada en la Fig, 7.16(b}. Se puede comprobar en la Fig. 7.16 coma la topologia utilizada
corresponde a la utilizada en el efermplo E (7.15}, a la que se ha anadido un acoplo adicional
entre fuente v carga (indicado en linea discontinia en la Fig. 7.16{(a}}, necesario para la imple-
mentacidn de funciones de filtrado fully — canonical.

Las dimensiones obtenidas para este filtro se recogen en la Tabla 7.6. Las dimensiones nece-
sarias para implementar el acoplo directo se han obtenido segtin el proceso de disefo explicado
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&

(a) Esquema de acoplo. ity Layout.

Figura 7.16: Filtro fully  canonical: esquema de acoplo y layout que lo implementa.

‘ Parametro | Valor {fen mm.} H Parametro | Valor {en mim.} |

T 1,85 fz 13,3
21 0.3 Iy 2,0
22 14 Iz 3R,6
Lig = Lout 33,2 e 23,3
{ h4 I 25,15
f 20,8 Iz 05
[ 1.8 . 5,55
iig 0.2

Tabla 7.6: Dimensiones del filoo fully  canonical de tercer orden disefiado y mostrado
en Fig. 7.14.

en el Capftulo 6. A continuacidn, se presenta la respuesta de la estructura, junto con los resulta-
das proporcionados por la matriz de acoplo Mg {7.16). Se observa una muy buena concordancia
entre las dos respuestas. Ademas, se puede resaltar como la localizacion de los ceros de trans-
mision en los laterales de las bandas de paso permite tanto separar dichas bandas de paso,
como aumentar la selectividad en ambos lados.

7.6. Resultados y validacién experimental

Fara la validacidn prictica de los filtros disefiados v presentados en este capftulo, se han
fabricado y medido varios prototipos en tecnologfa microstrip. El layout v los parametraos bési-
cos de los filtros fabricad os se muestran en las Fig. 7.5, Fig. 7.9, Fig. 7.11, Fig. 7.14 y Fig, 7.16(b}.
Para la fabricacidn en tecnologia microstrip se ha utilizadao el sustrato RT — Duroid 6006,
cuyas caracteristicas son g, = 6,15 v espesor 127mwm (H; en la Fig. 7.4}, En los procesos de
simulacién y optimizacién realizados en los ejemplos expuestos, se ha utilizado el madu-
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=

= = = 5, Sirulaciin

S11

Y - w -5, Maliz Acapks

—+— 5,
I

50 | I i i | i i
1 1.1 1.2 1.3 1.4 1.5 1.8 1.7 1.8 14
Frecuencia {GHz}

Figura 7.17: Respuesta de la simulacidn de onda completa y de la matriz de acoplo para el
filro fully  cononical de dos bandas de paso de 1a Fig. 7.16.

lo de simulacidn electromagnética de onda completa Momentum, del software ADS ©. En
las figuras que comparan resultados del andlisis electromagnético ¥ medidas realizadas de
protatipos, los datos obtenidos mediante simulacion incluyen pérdidas tanto en el sustrato
dieléctrica (tand = 0,002}, como en las partes metalicas de la estructura {conductividad finita,
F=4 1000 1 /m).

El primer filtro fabricado implementa las especificaciones indicadas en (7.9} {efemplo A}
mediante la configuracién transversal mostrada en la Fig. 7.5, con dos bandas de paso y dos
ceros de transmisian. Los resultados medidos se comparan con la simulaciones obtenidas con-
siderandao pérdidas, v se han representado en la Fig. 7.158{a}. Se observa una excelente concor-
dancia entre la respuesta predicha mediante simulaciones y las medidas realizadas. La primera
banda de paso presenta unas pérdidas de insercidn de 1,3148 y un ancho de banda de 308 Hz.
En lo que respecta a la banda de paso superior, ésta presenta unas excelentes pérdidas de in-
sercidn de sdlo 0,8148, unas pérdidas de reflexidn de 16,8448, mientras que el ancho de banda
ez de 920 Hz.

El siguiente prototipo fabricado también carresponde a un filtro transversal, se trata del
ejemplo C, cuyas especificaciones se indicaron en (7.11}. En la Fig. 7.18{b} se representan tanto
las simulaciones realizadas como las medidas obtenidas. En este caso, se han conseguido un
buenacuerdoentre ambas graficas, aunque los resultados obtenid os no son tan excelentes coma
en el primer ejemplo. Esto se debe a que la separacion entre diglectricas {Hy, ver Fig. 7.9} ha sido
en este caso una dimensidn muy critica para la fabricacion, al ser de tan salo Trmm. Adn asf, se
han conseguido unas pérdidas de insercidn de 1,248, unas pérdidas de retorno de 13,7848 y un
ancho de banda de 80M Hz.

La fabricacidn v medida de estos dos prototipos se han podido realizar gracias a la colabo-
racion de Miss Attieh Shahvarpout, de la Ecole Palytechnique de Montréal. Una foto de ambaos
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(a} Filtro de doble banda. it} Filtro pseudo-eliptico.

Figura 7.18: Comparativa de pardmetros de scattering para dos filtros prototipo transver
sales de tercer orden. a) Filiro con dos bandas de paso mosirado en la Fig. 7.5
(ejermnplo A); b) Filiro pseudo-eliptico mostrado en la Fig. 7.9 (gjermnplo C).

pratotipos se muestra en la Fig. 7.19. Se puede observar la estructura basica, que consiste en
dos sustratos dieléctricos distintos, separados por una capa de aire, cuyo espesar proveers el
acoplo vertical entre los puertos de entrada /salida y el resonador impreso en el sustrato supe-
riar. El sustrato dieléctrico de la parte inferior de los filtros se muestra en la parte de arriba de
la fotos de la Fig. 7.19. Este sustrato contiene los puertas de entrada/salida y dos de los resona-
dores acoplados lateralmente {segiin los signos que el elemento de la matriz de acoplo indique
para estos acoplos, los resonadores tendrén una longitud de A/2 o A} La parte de abajo de
ambas fotos muestra el sustrato dieléctrico de la parte superior de la estructura, que contiene el
restante resaonador. Dicho resonadaor es en los dos prototipos una linea impresa de media longi-
tud de onda, necesaria para implementar el cambio de signo indicado en la segunda columna
de la matriz My (7.9} 0, en el caso del filtro pseudo-eliptico, la cuarta columna de la matriz
Mc (7.11). Estos filtros constituyen la primera implementacién practica de filtros microstrip
transversales de tercer orden, y han dado lugar a la comunicacién [Rebenaque et al., 20089b].

La siguiente implementacion practica que se apaortard, se trata de un filtro planar, cuya
estructura se presentd en la Fig. 7.11 v que se corresponde con el esquema de acoplo de la
Fig. 7.1{c}. En este caso, las especificaciones {7.13} indican la presencia de dos ceros de trans-
misidn en €l plano complejo para ecualizacidn de fase. En la Fig. 7.20{a} se presentan las medi-
dasobtenidas para este filtro, comparadas con los resultados obtenidos con el analisis mediante
software de la estructura. De nuevo, se observa una buena concordancia entre ambas respues-
tas. Las minimas pérdidas de insercidn del filtro en la banda de paso son de 2,7448, con unas
pérdidas de retorno de 1248 y un ancho de banda a 3 dB de 110M Hz.

Ademds, se ha fabricado v medido un cuarto filtro prototipo, en este caso para proveer val-
idacidn experimental a la topologia mostrada en la Fig. 7.1{d}. Fara implementar este esquema
de acoplo, se ha fabricado el layout presentado en la Fig. 7.14. En la Fig. 7.20(b} se incluyen las
medidas realizadas, comparadas con la respuesta en frecuencia obtenida del analisis de la es-
tructura incluyendo pérdidas. De nueva, se puede observar una buena concordancia entre los
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(a) Filtro de doble banda. by Filtro pseudo-eliptico

Figura 7.19: Fotos de los filtros prototipo transversales fabricados. a) Filtro con dos bandas
de paso (ejemplo Al b) Filtro pseudo-eliptico (gjernplo C).
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Fracuanc a |[GHE Fracuanca |G Hz)

{ay Filtro con ceros de transmision complejos. (b} Filtro planar con doble banda de paso.

Figura 7.20: Comparativa de pardmeiros de scattering para filtros prototipo planares. a)
Filtro con dos ceros de transmision complejos (Fig. 7.1, gfemplo D). b) Filtros
con dos banda de paso (Fig. 7.14, gfemplo E).

resultados medidos y simulados. En este casa, las minimas pérdidas de insercidn dentro de la
banda de paso inferior son de 3,1548, con un ancho de banda medidao de 30M Hz; mientras que
para la segunda banda de paso las pérdidas de insercidn descienden hasta 2,565, con unas
pérdidas de retorno de 10,6548 v un ancho de banda a 3 dB de 950 Hz.

For dltimo, se ha validado experimentalmente el filtra fully — canonical disefado en
ejeriplo F mediante la fabricacidon y medida de un prototipo adicional. Para esta imple-
mentacidn préctica se ha utilizado el layout mostrado en la Fig. 7.16(b}. Los resultados com-
parados de simulacién y medidas realizadas se muestran en la Fig. 7.22(a}, donde se observa
claramente la presencia de los tres ceros de transmision. Se podria destacar el ligero despla-
zamiento de la banda de paso inferior y el primer cero de transmisidn (15MHz}. Ademas, no
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Figura 7.21: Fotos de los filtros planares de tercer orden fabricados: Ejemplo D (izquierda)
y gjemnplo E (derecha).

se diferencia la presencia de dos ceros de reflexion en la banda de paso superior, aungue su
mayor ancho de banda con respecto a banda de paso inferior permite deducir su presencia.
En este caso, se han obtenido unas pérdidas de insercidn de 1,4345 (banda de paso inferior} y
0,784 8 {banda de paso superior}, ¥ un ancho de banda de 350 Hz y 90M Hz para cada una de
las bandas de pasa.
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{a) Comparativa de parametros de scattering,. (b} Foto del prototipo fabricado.

Figura 7.22: Filtro de tercer orden fully  canonical fabricado, correspondiente al giemplo
F presentado ¥ que implementa tres ceros de transmisidn.

Par atra parte, estos tltimos circuitos planares se han fabricado con una fresadora modelo
LPKF Protomat 60C, v las medidas se han tomado con un analizadaor de redes vectorial modelo
HP — 8720 — £5. La foto de dichos prototipos correspondientes al ejernplo D y al ejemplo E
se presenta en la Fig. 7.21. Se observa como la implementacidn préctica ha requerido el usa
de un s6lo sustrato dieléctrico. Esto ha simplificado €l proceso de fabricacidn, ya que se evita
el proceso de alineamiento entre distintas capas de dieléctrico. Por altimo, se presenta en la
Fig. 7.22{b} la foto del filtro fully — canonical fabricado, donde se puede abservar la diferencia
can respecto al prototipo correspondiente al ejermple E (Fig, 7.21} necesaria para implementar
el acoplo fuente-carga necesario segtin las especificaciones del filtro.
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7.7. Conclusiones

En el presente capitulo se ha comenzado proponiendo distintos esquemas de acoplo de
tercer orden, con el objetivo de desarrollar nuevas estructuras de filtrado realizadas en tec-
nologia microstrip que los implementen. El esquema mas conocido y empleado en la literatura
sobre filtros de microondas de tercer arden es el conocido como trisection. Aqui, se han pro-
puesto esquemas de acoplo alternativos que tienen en comiin el basarse en el acoplo miltiple
de la sefial de puertos de entrada y salida a los nodos internos de la estructura. Con respecto
a la tipica trisection {que implementa un cero de tranamisidn}, los esquemas propuestos tienen
la ventaja de poder implementar dos ¥ hasta tres ceros de transmisidn en la respuesta en
frecuencia del filiro.

Entre los esquemas de acoplo propuestos, se ha comenzado por la topologia transver-
sal que se viene empleando a lo largo de la tesis, incrementando la complejidad para obte-
ner estructuras de tercer orden. Para conseguir implementar dicha topologifa ha sido necesario
combinar los acoplos laterales ya conocidos, con un acoplo vertical al tercer resonador de la
estructura, Por tanto, ha sido necesario €l uso de dos sustratos dieléctricos alineados con pre-
cisign. Como alternativa de mas sencilla fabricacidn, se han propuesto otros dos esquemas de
acoplo alternativos que tnicamente requieren de la utilizacidn de un sustrato dieléctrico. El
acoplo vertical se ha sustituido por un acoplo cruzado entre resonadores para mantener las
estructuras de tercer orden. Ademds, se ha anadidoen uno de estos esquemas el acoplo entre los

puertos terminales para permitir la implementacion de funciones de filtrado fully — canonical.

Una vez definidos los distintos esquemas de acoplo a utilizar, se han disefiado e imple-
mentado ejemplos de todos ellos. Para demostrar la versatilidad que permiten dichos esque-
mas, se han implementado varios tipos de respuestas en frecuencia: filtros con dos bandas
de paso, filtros pseudoelipticos ¥ un filtro con ecualizacion de fase. Se padria destacar la im-
plementacion de respuestas con dos bandas de paso, lo cual presenta un novedad en la tesis,
¥ pata lo cual se ha procedido situando un cero de transmisidn entre ambas bandas de paso
para awmentar la selectividad entre dichas bandas.

Otro aspecto destacable, relacionado con la sintesis de respuestas con dos bandas de pasa,
asf como con los esquemas de acaplo alternativos propuestos, es que el método de sintesis de
la matriz de acoplo revisado en el Capitule 3 ya no proporciona directamente la matriz de
acoplo de la estructura a implementar. Para conseguir calcular la matriz de acoplo buscada,
se han realizado modificaciones, que han consistido en: madificaciones que permitan el uso
de funciones de transferencia multibanda [Mokhtaari et al.,, 2006], aplicar rotaciones sobre la
matriz transversal obtenida {(Seccidn 3.6} 0 el uso de sencillos procesos de optimizacidn sobre
los elementos de una matriz de acoplo inicial [Amari etal., 2002].

También se ha tratado por primera vez en la tesis la introduccidn del #rmino de acoplo
entre resonadores. Aungue ya se habfa incluido este término en el andlisis tedricao del proceso
de sintesis de la matriz de acoplo, la implementacidn prictica de este acoplo {elementa My,
can i # [0 [ # 5, L} no habfa sido necesaria al utilizar estructuras de filtrado transversales.
Para conseguir la implementacién de un determinado nivel de acoplo entre resonadaores, se

151



Capitulo 7: Nuevas implementaciones de filtros paso banda de tercer orden en tecnologia micros trip

ha revisado a través del circuito equivalente la relacion entre dicho coeficiente de acoplo y el
término M;; de la matriz de acoplo.

Par otra lado, para la implementacitn de los resonadores de las nuevas estructuras pro-
puestas, se han utilizado variantes de configuraciones ya conocidas y validadas con éxito
previamente. Por tanto, las posibles topologias de resonadores se basan en el uso de resona-
dores de media longitud de onda, resonadores de longitud de onda completa 0 una linea de
transmision cortocircuitada a masa en un punto central. El uso de un tipo u otro de resonador
dependerd de la magnitud y signo del término de acoplo a implementar. Para completar los
disefos propuestos se ha empleado un software comercial que permita un andlisis electromag-
nético de anda completa {mdadulo Momemtur de ADS).

La ultima etapa del proceso ha sido la fabricacion y medida de varios filtros prototipo,
gque coinciden con algunos de los ejemplos propuestos. Concretamente se han escogido en
primer lugar dos ejemplos de implementaciones transversales con distinta respuesta en fre-
cuencia. Para ello se ha recurrido a una estructura que requiere de dos sustratos dieléctricos
alineados con precisidn para la correcta implementacion del acoplo vertical necesario. Los pro-
tatipos fabricados han proporcionado excelentes resultados. Ademds, se han fabricado otros
dos ejemplos de filtros de tercer orden con topoelogias alternativas que incluyen acoplos en-
tre nodos resonantes, de modo que tnicamente se requiera el uso de un sustrato dieléctrico
y se facilite el proceso de fabricacién. For dltimo, se ha fabricado un guinto prototipo que
implementa un funcion de transferencia fully — canonical, con tres ceros de transmision en fre-
cuencias finitas. Los prototipos presentados han implementand o diferente tipo de respuesta en
frecuencia. Los resultados obtenidos presentan buena concordancia con respecto a las predic-
ciones tedricas. For tanto, se ha confirmado la utilidad del esquema de acoplo propuesto, v se
han validado los disefios de filtros de tercer orden implementados en tecnologia microstrip
para aplicaciones de microondas.

Por dltimo, resaltar que las estructuras de tercer orden propuestas, basadas en acoplo
miiltiple entre la fuente/carga v los resonadores internos, asi como las directrices de disefio
¥ la implementacidn practica en tecnologfa microstrip de distintos tipos de topologfas y res-
puestas, ha dado lugar al articulo [Rebenaque et al., 2009a].
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Capitulo
Conclusiones y lineas futuras

Este tltima capitulo estd dedicado a recopilar vy comentar las principales conclusiones a la
que se ha llegado en el desarrollo de la tesis, asf como también a senalar distintos puntos de
interés que quedan abiertos para futuros trabajos.

8.1. Conclusiones

El trabajo realizado en la presente tesis desarrolla nuevas implementaciones compactas
de filtros pasivos de microandas, principalmente mediante la fabricacidn de protatipos en tec-
nologfa microstrip, aungque también se incluyen ejemplos de filtros multicapa, o desarrollados
con la novedosa tecnologia hibrida guiaonda-circuito impreso. Los circuitos propuestos estaran
compuestas por los puertos de entrada y salida ¥ conjuntos de estructuras resonantes, con de-
terminado acoplo electromagnético entre ellos, basado en topologias transversales. Las carac-
terfsticas que presentan las estructuras propuestas, son comunes a las principales aplicaciones
de la ingenierfa de microondas {como comunicaciones moviles o comunicaciones via satélite},
e incluyen fabricacitn sencilla y poco costosa, tamafo compacto o suficiente flexibilidad para
permitir distintos tipos de funciones de transferencia.

El procesa de disefio de un filtro de microondas se puede dividir en dos etapas distintas.
Por un lado, estard la sintesis de la red eléctrica cuya respuesta en frecuencia cumpla con las
especificaciones dadas, para lo cual se ha utilizado un modelo matricial. Por otro lado, estard
la transformacion de los elementos del modelo matricial en estructuras fsicas cuya respuesta
sea lo mds similar posible a la especificada. Este proceso depende de la tecnologia de imple-
mentacidn.

En los primeros capitulos de las tesis, {Capftulo 2 y Capitulo 3} se ha tratado la primera
etapa, revisandao la técnica de la matriz de acoplo v su aplicacion a la sintesis de funciones de
transferencia de filtras. Se han comentado las ventajas que aporta la representacidn de filtros
de microondas en forma matricial, que se ha utilizado a lo largo de la tesis, ¥ que se pueden
resumir en:
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» Modelado del propio circuito.

m Permite la realizacidn de clertas operaciones de forma sencilla, lo que facilitard la sim-
plificacion de circuitos complejos o la reconfiguracidn de la topologfa de acoplos para
facilitar la implementacidn practica.

w Incluye propiedades fisicas reales de los elementos del filtro, que permitira identificar
elementos de la matriz con pardmetros geométricas reales.

Caoncretamente, en el Capitulo 2 se ha revisado un métoda genérico para sintetizar la ma-
triz de acoplo NxN, describiendo todos los pasos necesarios e incluyendo ejemplos para fa-
cilitar la comprensién: establecimienta de especificaciones, descripcidn de la téenica recursiva
para la obtencidn de polinomios que forman las funciones de transferencia v de reflexian, iden-
tificacidn con los pardmetros fisicos del circuito a modelar, obtencidn de la matriz de acoplo y;,
por altima, representacidn de la respuesta en frecuencia a partir de la matriz sintetizada. La
tearia aqui revisada no se podra aplicar directamente al disefo de las estructuras tratadas en la
presente tesis, pero servird de base para la sintesis de la matriz N + 2 {Capitulo 3} que permitira
superar la limitacidn en cuanto al nimero maximo de ceros de transmisidn finitos posibles en
la red a implementar.

EnelCapitulo 3 se ha descrito la técnica de la matriz de acoplo N + 2. Esta matriz de acoplo
se puede aplicar a funciones de filtrado de orden par o impar, cuyas respuestas en frecuencia
pueden ser paso banda o banda rechazada, simétricas o asimétricas. Se trata de una extension
de la técnica de sintesis mostrada en el Capitulo 2, y presenta ciertas ventajas con respecto a la
matriz WxlN alli explicada:

m Se pueden incluir miltiples acaplos de entrada/salida, es decir, se pueden incluir acoplos
directamente desde la fuente hacia los resonadores internos, o desde éstas hacia la carga,
incluso acoplos directos fuente-carga.

® Debido a la posible inclusidn de acoplo directo fuente-carga, permitira la sintesis de redes
fully — canonical, es decir, funciones de transferencia que incorporen un niimera maximao
de ceros de transmisidn igual al arden del filtra.

m La matriz N + 2 permite ademds mayoar flexibilidad en el proceso de sintesis. Al dispaner
de nuevas filas y columnas externas, se facilitan las rotaciones y por tanto el cambio de
topologia de la red sintetizada.

m Finalmente, el proceso de sintesis de la matriz N + 2 es mds sencillo que el de la matriz
NN, debido a que no es necesaria la etapa de ortogonalizacion de Gram-Schmidt.

La matriz de acoplo N + 2 proporciona directamente los elementas de acoplo de filtros
de microondas de topologia transversal. Sin embargo, también se ha explicado el concepta de
transformaciones similares ¥ su aplicacidn para reconfigurar la topologia de la matriz en una
mas conveniente, lo cual puede ser muy ftil para eliminar acoplos indeseados y asi facilitar la
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implementacidn de prototipas. Por tltimo destacar, que los métodos y procedimientas explica-
dos se han intentado describir de una forma que permita la maxima automatizacidn posible de
los mismos. El abjetivo final es el disefio de un software que asista al ingeniero en el proceso
de disefo de filtros de microond as.

En los siguientes capitulos, la tesis adquiere un cardcter mds aplicado, tratando la imple-
mentacidn préctica de los elementos obtenidos a partir del modelo matricial, con el abjetiva
de obtener funciones de transferencia lo mas cercanas posible a las especificaciones. Es en este
campo donde la presente tesis ha realizado las aportaciones mas signficativas.

En el Capftulo 4 se han presentado filtros de microondas cuya respuesta exhibe ceros de
transmisidn en la funcidn de transferencia del filtro. La principal novedad reside en el pro-
cedimiento de generacidon del cerc de transmisidon ¥ su implementacidn en tecnologia mi-
crostrip. Tradicionalmente, los ceros de transmisidn en filtros de microondas se consiguen me-
diante la insercion de acoplos cruzados entre resonadores no adyacentes. El método usado aqui
se basa en un principio distinto; el acoplo de la sefial de entrada directamente a dos resonado-
res independientes que operan en distinta resonancia, uno de ellos trabajando en resonancia
par, mientras que el otro trabaja en una resonancia impar. Cuanda las sefiales que se propagan
por dos caminos distintos se vuelven a juntar en el puerto de salida, debido a la diferencia de
caminos recorridos, lo hacen con una diferencia de fase de 180F entre ellas. De este modo se
produce una cancelacion de energia en la proximidad de la banda de paso, ¥ se crea el cera
de transmision buscado. En este capitulo se ha presenfado la primera implementacién pla-
nar de este tipo de estructuras, basada en una sencilla topologia transversal, con un ejemplo
de segundo orden y utilizando resonadores de lazo abierto de distinta longitud, También
se han analizado las principales caracteristicas de la estructura: propiedad de desplazamien-
to de ceros, influencia de los principales parametros geométricos de la estructura propuesta
en la respuesta en frecuencia obtenida, y obtencidn de respuestas de mayor orden. Dichas
propiedades se han demostrado también experimentalmente por primera vez en tecnologia
microstrip, mediante la fabricacidn de dos nuevos prototipos de cuarto orden con distinta
funcidn de transferencia.

Los siguientes capitulos de la tesis han pretendido profundizar en el desarrollo de estas
nuevas estructuras de filtrado en tecnologfa microstrip para aplicaciones de alta selectividad.
Entodos ellos se ha mantenido la implementacion de ceros de transmisidon producidos debido a
la interferencia destructiva que tiene lugar al proveer mds de un camino principal a la senal en-
tre los puertos de entrada y salida. Los distintos ambitos en los que se han introducido mejoras
sobre las primeras implementaciones pricticas realizadas se pueden resumir en:

® Propuesta de un algoritmo de disefio para filtros transversales independiente de la tec-
nologia final de implementacidn.

m Introduccidn de nuevas topologias para los resonadores que permitan disefios mas cam-
pactos, mejores caracteristicas de acoplo ¥/ o mayor flexibilidad en la implementacién de
los elementos de acoplo requeridos.

m Aumento de la complejidad del esquema de acoplo que permita la implementacién de
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distintas funciones de transferencia.

En el Capitulo 5 se ha comenzado proponiendo nuevas topologfas de resonadores. Concre-
tamente, se ha introducido una nueva estructura de resonador basada en un stub de longitud
A /4 cortocirenitado a masa. Este nuevo resonad or presenta una operacidn similar al resonad or
de lazo abierto cuya longitud era A, pera con un tamafio significativamente menar. 5e ha dado
a dicho stub un novedoso y préctico aspecto final en forma de T que ha permitido obtener
mayores coeficientes de acoplo vy una configuracion mds compacta.

Ademas, en este capftulo se ha profundizado en el anilisis de la influencia de los
pardmetros geométricos de la estructura con su correspondiente respuesta eléctrica para
las topologias de resonadar presentadas. Se ha identificado la influencia de los principales
parametros en las caracteristicas de la banda de paso del filtro, asi como su sintonizacion en
frecuencia. Basandose en estos datos, se ha propuesto un algoritmo de disefio aplicable a
filtros de topologia transversal, basado en la implementacién independiente de cada resona-
dor de modo aislado. Una vez disefiados todos los resonadores que componen el filtro, éstos
se unen en la estructura final. Se ha demostrado la validez del algoritmo propuesto con dos
ejemplos distintos, utilizando distintas topologfas de resonadores v obteniendo unos resulta-
dos realmente préximos a las predicciones tedricas, con lo que se consigue evitar complejos
procesos de optimizacidn.

La principal aportacidn del Capftulo 6 ha sido la implementacidn prictica de filiros que
implementan funciones de filtrado fuily — cancnical, tanto en tecnologia impresa, como en
la novedosa tecnologia hibrida guiaonda-circuito impreso. Para ello, al sencillo esquema de
acoplo de segundo orden que se ha utilizado en los capftulos anteriores, se le ha afadido un
acoplo adicional directo entre los puertos de entrada y salida. El nuevo esquema de acopla,
denominadao Modified — Doublet permite la implementacidn de un nuevo cera de transmisidn
en la respuesta en frecuencia del filtra.

Para la implementacidn préctica del acoplo directo fuente-carga, se ha relacionado, a través
del circuito equivalente, dicho #érmino con el pardmetra de transmisidn, y las dimensiones fisi-
cas necesarias para obtener el acoplo directo deseado. Ademis, se ha demaostrado la versatil-
idad del blogue con la propuesta por primera vez de varias implementaciones practicas de
filtros transversales fully — canonical de segundo orden con distinfos tipos de respuesta en
frecuencia. Por un lado se han presentado funciones de transferencia duales dependiendo del
signo del nuevo acoplo introducida: pasobanda ybanda rechazada. También se ha analizado la
posibilidad de implementacidn de filtros con ecualizacion de fase, para lo cual los dos ceros de
transmision que permite el bloque Maodif ied — Doublet se desplazaron al plano complejo como
ceros de tranamisidn complejos conjugados. Finalmente, se ha generalizado la validez del algo-
ritma de disefio presentado para sintesis de filtros transversales, mediante la extension de su
aplicacion a la novedosa tecnologfa guiaonda-micrastrip. Tod os estos gjemplos se han presen-
tado junto con un riguroso y completo andlisis del blogue Modif fed — Doublet, abarcando sus
posibles tipos de respuesta en frecuencia, explicado a partir de la teorfa de filtros transversales,
y apoyado con sus correspondientes matrices de acoplo.
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Probablemente, la limitacién mas significativa que presentan las topalogias transversales,
es la dificultad préctica de implementar muchos caminos de acoplo de los puertos terminales
a los resonadores internos de la estructura transversal. Debido a esto, las implementaciones
practicas en tecnologfa microstrip se habfan limitado a estructuras sencillas de segundo orden.

El Capitulo 7 propone nuevos filtros microstrip de fercer orden en tecnologia impre-
sa. Se han propuesto varios esquemas de acoplo que tienen en comiin, ademas del orden, el
basarse en el acoplo muiltiple de la sefal de puertos de entrada y salida a los nodos internos de
la estructura. Con respecto a la tipica trisection {que implementa un cero de transmisian}, los
esquemas propuestos tienen la ventaja de poder implementar dos v hasta tres ceros de trans-
misidn en la respuesta en frecuencia del filtro. Entre los distintos esquemas de acoplo y ejem-
plos propuestos, por primera vez se ha implementado una estructura transversal de tercer
orden con resonadores impresos. Para incrementar el niimero de caminos de acoplo entre los
puertos de entrada y salida, ¥ conseguir implementar dicha topologfa superando parcialmente
la limitacidn destacada en el parrafo anterior, se han utilizado los habituales acoplos laterales
por proximidad, junto con acoplos verticales en una estructura multicapa. Las estructuras
propuestas se componen de tres resonadores impresos compactos diferentes para ajustar fa-
cilmente la magnitud ¥ signo de los acoplos: resonadaores basicos de media longitud de onda,
resonadores sobredimensionados de tipo meandro y stubs cortocireuitados. Se ha mostrado co-
mo combinando adecuadamente estos resonadores, se pueden implementar distintas funciones
de transferencia. En concreto se han propuesto ejemplos de disefio de un filtro multibanda y
un filtro pseudo-eliptica.

Como alternativa de mas sencilla fabricacidn a la topologfa transversal de tercer orden, se
han propuesta otros dos esquemas de acoplo alternativos que finicamente requieren de la
utilizacidn de un sustrato dieléctrico. El acoplo vertical se ha sustituido por un acoplo cruza-
do entre resonadores para mantener las estructuras de tercer orden. Ademas, se ha afladidoen
uno de estos esquemas el acaplo entre los puertos terminales para permitir la implementacién
de funciones de filtrado fully — canonical. Estos esquemas de acoplo alternativaos presentan el
inconveniente de que el método de sintesis de la matriz de acoplo N + 2 ya no proporciona
directamente la maftriz de acoplo de la estructura a implementar. Para conseguir calcular la
matriz de acoplo buscada, se han realizado modificaciones en la téenica de sintesis, que han
consistido en: incorparar a la técnica el uso de funciones de transferencia multibanda, apli-
cacidn de rotaciones sobre la matriz transversal obtenida o el uso de un sencillo proceso de
optimizacién basado en el gradiente sobre los elementos de una matriz de acoplo inicial.

El modelo matricial obtenida tras estos procesas, inclufa términos de acoplo entre reso-
nadores. Por tanto, ha sido necesario relacionar el coeficiente de acoplo obtenido en el modela
matricial con la respuesta en frecuencia resultante y los pardmetros fisicas que influyen en dicha
respuesta. De este modo se han dado las directrices para implementar cualquier elemento de
la matriz de acoplo resultante del proceso de sintesis.

Finalmente, se han fabricado vy medido varios filtros prototipe. Concretamente se han
escogido en primer lugar dos ejemplos de implementaciones transversales con distinta res-
puesta en frecuencia. Ademas, se han fabricado otros dos ejemplos de filtros de tercer orden

157



Caprtulo 8: Conclusiones y fineas furhrras

con topologias alternativas que incluyen acoplos entre nodos resonantes, de modo que tini-
camente se requiera el uso de un sustrato dieléctrico v se facilite el proceso de fabricacion.
Por tiltima, se ha fabricado un quinto protatipo que implementa una funcidn de transferencia
fully — canonical, con tres ceros de transmisidn en frecuencias finitas. Los prototipos presen-
tados han implementandao diferentes tipos de respuesta en frecuencia, demaostrando la flexi-
bilidad de las posibles ubicaciones de los ceros de transmision, ¥ la precision obtenida en los
protatipos fabricados.

8.2. Lineas futuras

Cualquier trabajo de investigacion, par mucho tiempo que se haya invertido, o resultados
interesantes a los que haya conducido, da lugar a nuevos interrogantes, que a su vez permiten
nuevas posibilidades de continuacian. En esta seccion se identificaran distintos puntos de in-
terés a partir del trabajo realizada.

Incorporacidn de nodos no resonantes - N. R. N.
Las distintas topologfas presentadas a lo largo de la tesis tienen en comiin que todos
los nodos internos de la estructura son estructuras resonantes. La presencia de nodos no
resonantes no aumenta el orden del filtro, sin embargo, estos nodos sf se pueden utilizar
para aportar mayor flexibilidad a las posibles funciones de transferencia que se pueden
implementar con una determinada topologia. Ademds, los nodos no resonantes presentan
la ventaja de una menor influencia de las tolerancias de fabricacion. En esta linea, se
presentd un interesante trabajo en [Martinez-Mendoza et al., 2008a] que mostraba coma
se aumentaba la flexibilidad de una #risection mediante la incorporacidn de un nodo no
resonante. También en [Amari and Macchiarella, 2005] se ha utilizado este concepto de
nodo no resonante para la implementacidn de un modo flexible de ceros de transmisién

en una canfiguracidn en linea.

Por tanto, serfa interesante analizar la inclusidn de nodos no resonantes en la téenica de
sintesis de la matriz de acoplo, asf como el estudio de nuevos esquemas de acoplo que
incarparen este tipo de nodos.

Obtencion de respuestas de mayor orden

fa se ha comentado a lo largo de la tesis la limitacidn practica de implementar estructuras
transversales puras con un niimero de resonadores mayor de dos, tanto por la dificultad
que entrafa el acoplo miltiple de los puertos de entrada y salida a muchos resonadores,
coma por €l requisito de mantener los distintos resonadores aisladaos entre si. Por tanto,
para la obtencidn de respuestas de mavor orden sera necesaria la conexidn en cascada de
vatias estructuras sencillas de bajo arden, y de este modo aprovechar algunas de las ven-
tajas que se han tratado para las redes transversales, como puede ser el disefio modular
de cada seccidn por separado.

Para llevar a cabo este proceso podria resultar interesante la incorporacidn de nodaos no
resonantes comentados anteriormente, cuya funcidn serfa tanto unir las distintas sec-
ciones del filtro total, coma bloguear clertos caminos indeseados a la sefial.
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Extensidn de la topologfa transversal a redes de més de dos puertos
Los ejemplos v técnicas de sintesis presentados en la tesis se han reducido a redes de dos
puertos. Otros autores han presentado trabajos con estructuras de maltiples puertos, re-
des con una entrada y varias salidas {multiplexores, 1N}, mediante la incorporacion de
nuevas filas y calumnas a la matriz de acoplo [Lampérez et al., 20{4]. Resultarfa intere-
sante la generalizacidn de las técnicas de sintesis a redes con una configuracion arbitraria
de puertas, y la propuesta de nuevas realizaciones en tecnologia impresa.

Uso de resonadores de onda lenta
Una de las principales causas de divergencia entre la respuesta eléctrica proporcionada
pat la matriz de acoplo v la estructura final, se debe a las resonancias de distintos drdenes
de los resonadores que forman la estrutura. Mediante el uso resonadores de onda lenta,
se podria ensanchar el espectro libre de espiireos.

Implementacidn de filtros recanfigurables
Para ciertas aplicaciones de microondas, la disponibilidad de dispositives sintoniz-
ables resulta de gran interés [Torregrosa-FPenalva et al., 2002]. En esta linea, se propone
el estudio de resonadores acabados en uno de sus extremos por diodos varactores
[Brown and Rebeiz, 2000]. De este modao, la longitud efectiva del resonador puede variar,
proveyendo la reconfigurabilidad necesaria a la estructura.

Estudio de sensibilidades de fabricacion
Las estructuras presentadas han mostrado una elevada sensibilidad a las tolerancias
de fabricacion, debido al uso de estructuras resonantes y topologfas transversales.
Hasta donde alcanza el conocimiento de los autores, actualmente no se ha presen-
tado un riguroso andlisis sobre este importante aspecto, que podria acometerse en
un futurc. 5i se han presentado estudios preliminares sobre este tema, [Amari, 2000],
[Amari and Rosenberg, 2003a].

Incorparacién de pérdidas
Un campo de interés de creciente interés en el disefio de filtros de microondas, es la con-
sideracidn de las pérdidas que introducen las estructuras reales [Miraftab and Yu, 2008].
FPara obtener filtros prototipo cuya respuesta final fuera similar a las predicciones
obtenidas mediante simulacian, habria que considerar las pérdidas en los procesos de
sintesis e implementacidn préctica.
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Apéndice

Esquemas de acoplo y tipos de
respuestas para filtros de microondas con
resonadores acoplados

Entre las decisiones que debe tomar un disefador de filtros, se encuentra la eleccion de
un determinado esquema de acoplo. Esta eleccion estard relacionada con el tipo de respuesta
que se desee abtener, las limitaciones o ventajas de las posibles tecnologias de fabricacién, la
aplicacion final e incluso de las téenicas de sintesis disponibles. El presente apéndice pretende
realizar una breve descripcidn de algunas de las topologias mas usuales de filtros de microon-
das con resonadores, incorporando aquellas que se utilizardn a lo largo de la tesis, asf como las
posibles respuestas en frecuencia que se pueden obtener.

0% evec

Figura A.1: Ejemplos de esquemas de acoplos comunes para filtros con resonadores: (a) En
linea, (b) cuadruplet, (o) triplet, (d) folded form, caso par, (e) folded form, caso
impar, (f)cul de sac

Enla figura Fig. A.1 se muestran varias configuraciones de acoplo para filtros de microon-
das. Los circulos huecos representan los nodos de entrada o salida del hiltra, mientras que los
circulos rellenos representan resonadores. El orden del filtro serd igual al niimero de resonado-
res N que contenga. Por otra parte, las lineas continuas representan acoplo directo entre nados
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acoplados

del esquema, mientras que las lineas discontinuas corresponden a acoplos cruzados. Otra car-
acteristica importante en la respuesta de un hltro es el nimero de ceros de transmision en
frecuencias finitas que implementa ny; . Un uso extendido de los acoplos cruzados es para la
insercion de ceros de transmisidn en la respuesta del filtro [Kurzok, 1966b]. Estos acoplos cruza-
dos suelen presentar menor intensidad que los acoplos directos, salvo en el caso de pretender
situar los ceros de transmision muy cerca de la banda de paso, donde serfan de intensidad
similar.

En cuanto a los esquemas de la figura, el primer esquema de la Fig. A.l{a} corre-
sponde a un filtro en linea {im — line} v puede presentar una respuesta tipo chebyshev
con rizado constante en la banda de pasg, sin ceros de transmisidn {caso normalmente es-
tudiado en asignaturas de grado). Los sistemas de comunicaciones modernos usualmente
requieren bandas de transicion mds abruptas para un mejor aprovechamiento del espec-
tro disponible o la eliminacidn de ciertos espiirecs [Williams, 1970]. Ambos obpetivas se
pueden conseguir con la insercién de ceros de transmisidn en la funcidn de transferen-
cia del filtro. La forma mas comitin de conseguir estos ceros de transmisidn es la imple-
mentacién de acoplos cruzados [Hong and Lancaster, 199%a], [Hong and Lancaster, 2000] en
la configuracion (par ejemplao, el acoplo entre los nodos 14 del esquema de la Fig. A.1{b}.
Esta seccidn, conocida como cuadruplet implementa dos ceros de transmisidén, y ha si-
do ampliamente utilizada [Kurzok, 1966b], [Hong and Lancaster, 1996]. Otra seccidn comtn-
mente usada se muestra en Fig. A.l{c} [Garay, 1999], [Chang and Chen, 2003], conocida como
triplef, v cuya respuesta implementa un cero de transmisién. Ambas secciones Fig. A.1(b}
¥ {c} tienen muchos aspectos en comin, como por ejemplo, se pueden colocar en casca-
da para conseguir implementar respuestas de mayor orden [Montejo-Garai, 2000]. Ademas,
se pueden considerar como casos particulares de la configuracién conocida comao folded —
form [Cameron, 1979], [Cameron and Rhodes, 1981], [Bell, 1982], cuyos esquemas genéricos se
muestran en Fig. A.1{d} para el caso de orden par, v en Fig. A.1{e} para el impar. Es amplia-
mente conocido que estructuras de este tipo pueden generar hasta N — 2 ceros de transmisidn,
es decir, 1y, = N —2. Técnicas de sintesis de este tipo de estructuras han sido largamente
estudiadas [Atia and Williams, 1972] [Cameron, 1999].

El dltimo esquema mostrado en la figura Fig. A.1{f} corresponde a una configuracion lla-
mada cuf — de — sac [Cameron, 1999], [Cameron, 2003]. Esta configuracion presenta un nticlea
central, formado par un cuarteto de resonadores situados en forma de cuadrado con acaplo
directo entre ellos, situdndose los puertos de entrada y salida en esquinas opuestas del cuadra-
da. Alguno o ambaos de los resonadores restantes del cuarteto central (2 v 6 de la figura}, estidn
conectados a una cadena de resonadores en linea. El tltimo resonador de estas posibles ca-
denas no tiene acaplo de salida, de ahf la nomenclatura de esta configuracian {cul — de — sac,
literalmente calle sin salida). Esta estructura tiene un maximo de N — 3 ceros de transmisidn.
Se pueden implementar prototipos simétricos o asimétricos y tiene la ventaja de no nececesitar
acoplos diagonales cruzados, que a veces resultan complicados de implementar en la practica.

Los esquemas que se han comentado han sido ampliamente estudiados v su respuesta en

la referente al niimero maximo de ceros de transmision en frecuencias finitas # ue pueden
fz

generar es bien conocido. Sin embargo, resulta muy ttil conocer # 5, para cualquier tipo de filtro
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can resonad ores acoplados con una topalogia arbitraria. Una regla sencilla para determinar el
nimero de ceros de transmisidn en este tipo de filtros de microondas, que abarca los esquemas
de acoplo presentados aqui y a lo largo de la tesis, es la denominada regla del camino minimo.

Dicha regla predice el siguiente comportamiento en funciones de transferencia de redes de dos
puertos:

Regla del camino minimo: El nimero maximo de ceros de transmision en posi-
ciones finitas # ;; ey que puede implementar una red de orden N, viene dado por

iz max = N — fmip, 51€0d0 Ry €l nlimero de resonadores por la ruta mds corta
que exista en la red entre la terminacion de fuente y carga.

Se puede comprabar que esta regla confirma el ntimero de ceras de transmision anticipado
para las configuaciones presentadas. Un estudio mds general v riguroso del cual se deduce la
comentada Regla del camino minimeo, se presentd en [Amari, 1999], vélido para el tipo de con-
figuraciones comentadas hasta ahora. Mas tarde, en [Amari and Bornemann, 2000] se ampli&
la validez del estudio para configuraciones con miltiples acoplos entre los nodos de entra-

da/salida v los resonadores internos de la estructura, ejemplos de estas topologias se verdn
mas adelante.

Las configuraciones mostradas en la Fig. A.1 tienen en comin un dnico v directo acoplo
entre los puertos terminales v un resonador. Estas estructuras de filtrad o se pueden representar
matricialmente mediante la matriz acoplo NaN [Atia and Williams, 1972], [Atia et al,, 1974],
[Cameron, 1999]. La siguiente figura muestra un ejemplo de orden 7 donde se indica la relacidn
entre los posible acoplos indicados en un determinado esquema v los elementos de la matriz
[Cameron, 1999]. Al tratarse de estructuras reciprocas, los elementos bajo la diagonal principal
son redundantes My = M

” ! | 2 | 3 | 4 ‘ o ‘ 6 ‘ 7 “ Posibles acoplos no-nulos
1) 5 |m xa
2 5w xa | X5 g - auto-acaplo
3 5| # | xa| xs Im - acoplo directa
4 5 | m Xa - acoplo cruzado asimétrica
5 5| m XS - acaoplo cruzado simétrico
6 s | .- los acoplos son simétricas
7 g respecta de la diagonal principal

Esta matriz de acoplo presenta una equivalencia directa entre sus elementos v los
pardmetros fisicos de la red que representan, siendo los elementos My, con § # f el acoplo
entre los nodos | y [ de la red; mientras que los elementos de la diagonal principal M;; repre-
sentan la diferencia entre la frecuencia de resonancia del nodo | ¥ la frecuencia central del filtro,
indicando valores negativos frecuencias mayaores que dicha frecuencia central y viceversa.

Recientemente ha crecido el interés en la investigacion de nuevos esquemas de acoplo.
Entre otras mejoras, las nuevas soluciones proponen [Rosenberg and Amari, 2002a:

1493



G R e S R TS A H e B R RS eSS e E R T e I R S R D e S A e e

acoplados

@ — acoplo directo
— acoplo cruzado asimétrico

—-  acoplo cruzado simétrico

Figura A.2: Relacioén entre los elementos de la mairiz NaN y los acoplos de una red
folded  form. Ejemplo de orden 7, extensible de forma directa a todos los
esquemnas de la Fig. Al

1. acoplo multiple entre los nodos terminales y los nodos internas de la red.

2. btisqueda de esquemas de acoplo sencillos y versatiles que permitan disefios modulares
de mayar orden.

3. mavor identificacidn entre los pardmetros fisicos v la respuesta final del filtro que permita
un ajuste sencillo de las carateristicas finales.

Algunas de estas propuestas se resumen en Fig. A.3. En el esquema Fig. A.3a} se mues-
tra una red sencilla de segundo orden con acaplo maltiple entre los nodos terminales v los
nodos de la red. En este caso concreta, la sefal se acopla directamente a dos resonadores dis-
tintos, recorriendo el circuito desde la fuente a la carga por dos caminos independientes. La
principal ventaja de este esquema se obtendra trabajando en ambos nodos con resonancias
distintas, una par y otra impar con el objetivo de obtener coeficientes de acoplo de distinto
signo [Amari and Rosenberg, 2005]. Asi, si se sintoniza un resonador del tipa A/2 y el otro del
tipo A, cuando las sefales procedentes de ambos caminos se junten en el puerto de salida se
encontraran desfasadas 180°, con lo que se abtendra un cero de transmisidn en la respuesta
en frecuencia del filtro. Ademas, serd muy sencillo controlar las frecuencias de resonancia de
los nodas con sélo ajustar su longitud, sin afectar a los coeficientes de acoplo. Por tanto, con
una estructura de segundo orden (N = 2} se abtiene un respuesta con un cero de transmisidn
ny, = 1.51 ademas se afade el acoplo entre nodos terminales mostrado en color rojo (Mg, },
la respuesta final presentard dos ceros de transmision sy, = 2. Se puede comprobar de for-
ma sencilla como la regla del camino mmo confirma estos resultados. Es decir, mediante la
incorporacién del acoplo miltiple de los nodas terminales y el acoplo directo entre dichos no-
das, se supera la restriccidn presente en los esquemas presentados en la Fig. A.1 en cuanto al
nimero maximo de ceros de transmision finitos que se pueden implementar con una determi-
nada rednp = N — 2, siendo posible alcanzar hasta un niimero de ceros de transmision igual
al orden del filtro sy, < N. Por otro lado, la matriz de acoplo NxN no es vélida para repre-
sentar estos nuevos esquemas de acoplo. Se hace necesario anadir a dicha matriz nuevas filas
y columnas para modelar los posibles acoplos entre los nodos terminales v los nodaos de la red.
Al tratarse de redes de dos terminaciones se obtendrd una matriz de acoplo de dimensiones
(N +2)x[N + 2), cuyo estudio ha sido el objetivo del Capitulo 3.

El esquema de acoplo mostrado en la Fig. A.3b} presenta dos novedades interesantes
[Amari and Macchiarella, 2005] [Martinez-Mendoza et al., 2008b]. Por un lado, la introd uccidn
de un nuevo tipo de nodo, el nodo no resonante. La insercidn de nodosno resonantes en las es-
tructura de filtrado presentan ventajas en cuanto a mayor flexibilidad en el disefio de distintos
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b.

O—0—=—0——0
O Nodo tenminal = Acoplo principal
. Nodo resonante =— Acoplo Fuente—Carga
e
"{::';-}" Nodo no resonante = = Acoplo cruzado

Figura A.3: Esquemas de acoplo alternativos.

tipos de respuesta v facilidad de fabricacion, ya que al no trabajar en resonancia, las varia-
ciones que puedan producirse en el proceso de fabricacién apenas afectardn a la respuesta final
del prototipo construido [Amari and Rosenberg, 2004¢]. Por otro lado, la insercidn de nodos
en paralelo en configuaciones en linea [Amari and Bornemann, 199%] es una forma sencilla de
introducir ceros de transmisidn en la red sin afectar al resto de pardmetros de la misma. Estos
nados pueden conectarse tanto a nodos resonantes camao a no resonantes.

Por altimo, el esquema mostrando en Fig. A.3c} representa la variacidn de un tradicional
esquema folded — form, Fig. A.1d}y e}, modificado con la insercién de acoplos mitiples en los
nodos terminales ¥ acoplo directo entre dichos puertos de entrada y salida, permitiendo res-
puestas con un nimero de ceros de transmision finitos igual al orden del fitro iy, = N v repre-
sentando la forma conocida como felded — canonical, concretamente para un ejemplo de orden
par. La extensidon a orden impar es inmediata y serd objeto de estudio del Capitulo 3, donde se
verd tanto la obtencidn de su matriz de acoplo, como la obtencidn de respuestas duales deban-
da rechazada, o posibles operaciones de transformacidn de la topologia manteniendo idéntica

respue sta.
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Apéndice

Condiciones de unitariedad de la matriz

de scattering

Es impartante asegurar que la matriz de scattering de una red satisface las condiciones
de unitariedad. Se verd a continuacidn como estas condiciones implican la conservacion de la
energia de los parametros de transferencia v reflexidn, asi como su ortogonalidad. Una matriz
unitaria [Collin, 1966] es la que satisface la siguiente condician.

(31" [8]" =

porlo que para una red de dos puertos:
i
S8z} Sn
5n 52 521
Si1 82y f 54
S12 5x 55

L]

S5y {10
L R R |
S,y _ {10
s, )0

de donde se deduce, de forma inmediata que:

S11+ 511+ 50
511+ 831+ 5
59257+ 522
51255, + 51

83 =1
55, =0
'5£]=D
55, =1

(B.1)

(B.2)

(B.3)

(B4
(B.5)
(B.6)
(B.7)

Las ecuaciones (B.4} ¥ (B.7} constituyen las ecuaciones de conservacidn de la energfa, v su
significado fisico es obvio. Las ecuaciones {B.5} v {B.6} constituyen la condicién de artogonal-
idad de los parametros de transferencia y reflexidn. A continuacién se vera que implicaciones
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Capftulo B: Condiciones de unitariedad de fa matriz de scattering

tiene. Fara ella, se expresa la ecuacion (B.5} en términos de madulo y fase, y desarrollando se
tiene que:
1S17] - & [1805] &MY 4 Sy ] &P (|S5] - ) = 0 (B.8)

donde ¢ =Fasede Sq2(5) = Fasge de S5 (s).
#1 = Fase de S17(s).
#, = Fase de Sya(s).

Ovperando se llega a:

|S]]| ' E'f'& ' |S]2| CE 'fh{b—i-lSz]l -E'h'qb- |S}_2| e fedz L
1817 - [S12] - & #P4]Sy] - |8x] & B =0
Szl ISzl 1 ) = = 81y [S3a] -/ #
|21 |8az] - &f® ) =M ZAEIIT |5y |15y, L ef 11 &) {B.9)

5iahora igualamos las fases de ambos términos:

f—t=m (2. kx1)+8 —¢ (B.10)

2= (2 kt1)+8 — 6, (B.11)

o= 2 xen s te (8.12)
2 2
llegamaos a la siguiente condicion de fase:
&(p:{cp_gl—;gz}:g-(}kil) (B.13}

Vemos que la diferencia Ad entre la fase de 8;1(s) v la media de las fases de 817 (5) ¥ Saz(s),
debe ser un multiplo impar de 77/2 radianes. En redes simétricas ¥ reciprocas esto implica la
oriogonalidad de los pardmetros de transferencia y reflexion, lo que implica que la suma de
fases individuales que forman la fase total de los vectores 521(5); ¥ S22(5) mas S11(s) debe ser
multiplo de 7 /2 radianes. Como Sz (5), S22(5) ¥ 519(5) comparten denominador comuin E(s),
s6la serd necesario considerar sus polinomios numeradares para comprobar la condicidn fase
{B.13}, que dependerdn, segtn el caso, de:

= El ntimero de ceros de transmisidn en posiciones finitas # ;. del polinomio numerador de
S21(5), es deciy, P(s).

m El grado N dela funcion de filtrado, que seré €l grado de los polinomios numeradores de
S22(5) v Sq1(s), esto es, Fs] vy F*(s) respectivamente.
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Para que esta condicidn se satisfaga para cualquier valor de la variable frecuencial s, los
ceros de Sy7(5), Sa2(5) ¥ 517 (5) deben cumplir unas condiciones dadas. Veamos a continuacién
en qué consisten:

= La primera condicién obliga a que los #ny, ceros de transmisitn de 5:1(s) se sibien
simétricamente alrededor del eje imaginario | . w (pares conjugados), o bien en el mis-
mo eje imaginario. De esta forma, cada cero en el gje imaginario aportard una fase de
T/2 radianes a la fase total de 5y1(s), mientras que cada par de ceros reflejados tendra
una fase conjunta de 7 radianes, como vemos a continuacion:

Ceros en el eje imaginario

La fase de cada cere en el eje imaginario
valdra = radianes

Se observa graficamente que:
A=a+2- {% — c:r)

La fase de cada par de ceros reflejados
sobre el eje imaginario valdra entonces:

a+ﬁ=a+a+2-{g—ﬂ:]

a + f =x radianes

Figura B.1: Fases de los ceros de 52q(s)

Fijandonos en lo que acabamos de decir, ¥ suponiendo que existen de forma general un
g X
)

ntmero de x ceros en el gje imaginario, y por tanto, un conjunto de pares de ceros
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Capftulo B: Condiciones de unitariedad de fa matriz de scattering

reflejados, la fase total de S21(s) serd entonces un multiplo de /2 radianes:

= A {B.14}

= La segunda condicion nos lleva a que el patrdn de los N ceros de 55;(5) debe ser o bien
coincidente con los de 51;(s) en el eje imaginario, o bien formar pares reflejados sobre
el eje imaginario con los ceros de 5q1(5).

Ceros en el eje imaginario

Si existe un cero de 5, (s} coincidente con
un cero de 8, (s} en el eje imaginario, la
Ffase total de ambos sera:

cx+ﬁ=2-§=z

Se observa graficamente que:

ﬁ=£1’+2'[g—ﬂ:)

La fase de cada par de ceros reflejados
sobre el eje imaginario valdra:

a+ﬁ=ﬂ+ﬂ+2‘{g—ﬂ)

o + f# =& radianes

Figura B.2: Fases de los ceros de 5q4 (5] y 522(s)

Fijandonos en los que acabamos de decit, ¥ suponiendo que existen de forma general un
namero y de ceros en el eje imaginario para 511(5) coincidentes con una cantidad igual de
ceros de Sy;(s), asf comao un nimero N — y de ceros de 5q1(s) que forman pares reflejados con
otros N — v ceros de 532(5), la suma de fases de Sq1(s) ¥ 522(5) sera entonces un maltiplo de 7
radianes:

h+th=yv a+(N—-y) @ {B.15}
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g +8; =N .7 (B.16)

Y sabiendo que #; = 8;, se cumple:

8= N g =8, (B.17)

Sustituyendo (B.14} v (B.16}en (B.13), se tiene:

g+ 8 T T T

Se observa que para asegurar que A¢ produzca un miltiplo impar de 7/2, es decir, se
cumpla la ortogonalidad de F{s) y P[s), lacantidad (N —n . ) debe ser impar. Por tanto, cuando
(N — 7y, ) sea un niimero entero par serd necesario multiplicar P(5) por j, de esta forma se afiade
w/2alafase de ¢ y se cumplird la condicién de unitariedad {B.13}.
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Apéndice

Publicaciones relacionadas con la tesis

En este apéndice se recogen las publicaciones relevantes en revistas ¥ congresos, tanto

internacionales como nacionales, que estdn directamente relacionadas con el trabajo realizado

en la tesis.

(.1. Publicaciones en revistas internacionales

1. David Cafiete Rebenaque, F D. Quesada Pereira, J. L. Gémez Tornero, A. Alvarez Mel-

con and Marco Guglielmi, “A New Family of Microstrip Open-Loop Resonator Filters
for High-Selectivity Applications”. In Microwave and Optical Technology Letters, vol. 43,
Na 5, pp. 45455, December 20{4.

En [Rebenaque etal., 20{Ma] se analizan mediante ejemplos de disefio las principales ca-
racteristicas de los filtros transversales de segundo orden: propiedad de desplazamiento
de ceras, influencia de las principales pardmetros geométricos de la estructura propuesta
en la respuesta en frecuencia obtenida, y obtencidn de funciones de transferencia de ma-
vor orden. Fara validar las estructuras propuestas, se presentan los primeros prototipos
de filtros transversales fabricados en tecnologia microstrip.

. David Cafiete Rebenaque, E D. Quesada Pereira, |. Pascual Garcia, A. Alvarez Melcin
and Marco Guglielmi, “Two compact configurations for implementing transmission ze-
ros in microstrip filters”. In IEEE Microwave and Wireless Component Letters, val. 14,
Na 11, pp. 475-477, October 2004,

En [Rebenaque et al., 2004b] se analizan las propiedades de distintos tipos resonadores:
resonad ores de lazo abierto, resonadores stub de longitud A /4 o lineas de transmision en
forma T cortocircuitados a masa; asi como la relacidn entre los pardmetros fisicos de la es-
tructura ¥ la correspondiente respuesta eléctrica. Ademads, se aportan ejemplos practicos
de filtros paso banda transversales de segundo orden.

. Mdnica Martinez Mendoza, . 5. Gomez Diaz, D. Cafiete Rebenaque, |. L. Giémez
Tornero and A. Alvarez Melcon, “Design of bandpass transversal filter employinga nov-
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Caprtulo C: Publicaciones relacionadas con la tesis

C.2.

el hibrid structure”. In IEEE Transactions on Microwave Theory and Technigues, val. 55,
No 12, Part 2 pp. 2670-2678, December 2007,

En [Martinez-Mendoza et al., 2007b] se demostrd la validez del algoritmao de diseno pre-
sentado, mediante la extensidn de su aplicacitn a la novedosa tecnologia guiaonda-
micrastrip. En concreta, se presentd el proceso de disefio e implementacidn de un filtro
transversal de segundo orden fully — canonical.

David Cafiete Rebenaque, M. Martinez Mendoza, |. L. Gémez Tornero, J. Pascual
Garcia y A, Alvarez Melcon, “ Analysis and implementation of different topologies of
transversal filters in planar technology®. In Radioscience, RS4021, vol. 43, pp. 1-11, Au-
gust 2008,

El articulo [Rebenaque et al., 2008] presenta un riguroso y completo andlisis del blogque
Modified — Doublet, abarcando sus posibles tipos de respuesta en frecuencia, explicado
a partir de la tearia de hltros transversales [Cameron, 2003], v apoyad o con su correspon-
dientes matrices de acopla e implementaciones practicas con distintos tipos de respuesta
que validan el estudia realizado.

David Cafiete Rebenaque, M. Martinez Mendoza, . S. Gémez Diaz, E D. Quesada
Pereira v A. Alvarez Melcin, “ Navel implementations for microstrip resonator band pass
filters”. In IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques. En revisian.

El artfeulo [Rebenague et al., 2009a] propane varios esquemas de acoplo de tercer orden
basados en el acoplo miltiple de la sefal de los puertos terminales a los resonad ores inter-
nos de la estructura, que permiten implementar dos y hasta tres ceros de transmisidn en
la respuesta en frecuencia de la estructura. Se proponen desde topologias transversales de
tercer orden que requieren una estructura multicapa para la implementacidn de acoplos
laterales ¥ verticales; hasta esquemas de acoplo alternativas que incorporan acoplos en-
tre resonadores v permiten su implementacidn en un tnico sustrato, Se presentan varios
ejemplos practicos con distintas tapologias de acoplo ¥ de resonadores, y que implemen-
tan distintos tipos de funciones de transferencia paso banda: respuesta con dos bandas
de paso, respuesta pseudo-eliptica vy respuesta con ceros de transmisidn complejos para
ecualizacidn de fase.

Publicaciones en congresos internacionales

. David Cafiete Rebenaque, A. Alvarez Melcén y Marco Guglielmi, “A new simple mi-

crostrip open-loop resonatar filter for high selectivity applications”. In IEEE International
Microwave Symposium, IMS 2003, (FPhiladelphia, Pennsylvania, USA), IEEE, 8-13 June
20413,

En [Rebenague et al., 2003a] se presenta la primera implementacidn planar de un filtro
transversal, con un ejemplo de segundo orden.

. David Cafiete Rebenaque, A. Alvarez Melcon, E Losilla Lipez v ED. Quesada Pereira,

“Novel high-selectivity open-loop resonator filter”. In XVIII International Conference an

204



Seccion C.3: Publeaciones nacionales

C.3.

Communication Systems and Networks, {Benalmdadena, Malaga, Spain), IASTED, 5-11
September 2003.

En [Rebenaque et al., 2003b] se extiende la idea presentada en [Rebenaque etal., 2003a]
a drdenes mayores, presentado estructuras de cuarto orden, incluyendo medidas de dos
prototipos con distintas caracteristicas.

David Cafiete Rebenaque, ED. Quesada Pereira, |. L. Gdmez Tormnero, |. Pascual Garcia
v A. Alvarez Melcon, “Compact implementation of transmission zeros using the zero
shifting property”. In IEEE International Microwave Symposium, IMS 2004, {(Fart Warth,
Texas, USAY IEEE, 6-11 June 2004,

Se presenta una nueva estructura de filtrado transversal de segundo arden, con una nove-
dosa topologia de resonador basada en una linea de transmisién en forma de T ¥ corto-
circuitada a masa, que permite filtros més compactos y con mayor ancho de banda.

David Cafiete Rebenaque, ED. Quesada Pereira, |. L. Gdmez Tornero, |. Pascual Garcia
v A. Alvarez Melcén, “Tvo simple implementations of transversal filters with coupling
between non-resonant nodes”. In IEEE International Microwave Symposium, IMS 2005,
{Long Beach, California, USA}, [EEE, 12-17 June 2005.

En [Rebenaque et al., 2005] se demaostrd la flexibilidad del bloque Modi fied — Doublet.
Se presentaron por primera vez dos implementaciones pricticas de filtros transversales
Ffully — canonical de segundo orden, con funciones de transferencia duales dependiendo
del signo del nuevo acoplo directo fuente-carga introducido: pasc banda v banda recha-
zada.

David Cafiete Rebenaque, M. Martinez Mendoza, |. Pascual Garcia, J. 5. Gomez Diaz v
A Alvarez Melcén, “Novel implementations for microstrip resonatar filter in transversal
topology”. In IEEE European Microwave Conference, EuMC 2009, (Rome, Italy), [EEE, 28
September-2 October 2009,

En [Rebenaque et al., 2009b] se proponen por primera vez filtros transversales paso ban-
da de tercer orden. Las estructuras presentan dos ceros de transmisidn, y se basan en una
estructura multicapa que permite €l acoplo lateral de los puertos de entrada v salida a
dos resonadores, ademas de un acoplo vertical al tercer resonador de la estructura.

Publicaciones nacionales

. David Cafiete Rebenaque, Alejandro Alvarez Melecon, Fernando D. Quesada Pereira,

José L. Gomez Tornero v Fernando Losilla Lopez, “Nueva familia de filtros microstrip
para aplicaciones de alta selectividad”. En XVIII Simposium de la Unidn Cientifica Inter-
nacional de Radio, URSI 2003, {La Coruna, Espana}, 10-12 Septiembre 2003.

David Cafiete Rebenaque, ED. Quesada Pereira, |. L. Gémez Tomero, |. Pascual Gar-
cia y A. Alvarez Melcon, “Implementacion compacta de ceros de transmisién usando la
propiedad de desplazamiento en frecuencia®, En XIX Simposium de la Union Clentifica
Internacional de Radio, URSI 2004, (Barcelona, Espaifia), 8-10 Septiembre 20{4.
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David Cafiete Rebenaque, ED. Quesada Pereira, |. L. Gdmez Tornero, |. Pascual Garcia
v A. Alvarez Melcdn, “Implementaciones sencilla de filtros transversales con acoplos
entre nodos na resonantes”. XX Simpaosium de la Unidn Cientifica Internacional de Radio,
URSI 2005, (Gandfa, Valencia, Espafa}, 14-16 Septiembre 2005,

David Cafiete Rebenagque, Modnica Martinez Mend oza, José L. Gémez Tornero, Fernan-
do D. Quesada Pereira y Alejandro Alvarez Melcon, “Investigacidn sobre ecualizacién
de fase en filtros transversales en tecnologfa planar®. En XXII Simposium de la Unidn
Cientifica Internacional de Radia, URSI 2007, {La Laguna, Tenerife, Espafa}, 19-21 Sep-
tiembre 2007,

Minica Martinez Mendoza, J[uan Sebastidn Gémez Diaz, David Cafiete Rebenaque, E
Javier Pérez Soler, Juan Pascual Garcia, José L. Gémez Tornero, Fernando D. Quesada
Pereira, Pedro Vera Castejon v Alejandro Alvarez Melcon, “Disefio de filtros transver-
sales de segundo orden empleando la novedosa tecnologfa hibrida guiaonda-microstrip™.
En V Teleco-Forum, pp. 63-64, UPCT 2007,

David Cafiete Rebenaque, Mdénica Martinez Mendoza, |. Sebastian Gémez Diaz, José
L. Gémez Tornero v Alejandro Alvarez Meledn, “Nuevas implementaciones de filtras
con resonadores microstrip en topologia transversal”. En XXIV Simpaosium de la Unidn
Cientffica Internacional de Radio, URSI 2009, (Santander, Cantabria, Espafia}, 16-18 Sep-
tiembre 2009,

206



Bibliografia

[Alos and Guglielmi, 1997] Alos, . T. and Guglielmi, M. {1997}. Simple and effective EM-based
optimization procedure for microwave filters. IEEE Transactions on Microwave Theary and

Techniques, 45{6}:8356-858.

[Amari, 1999]) Amari, 8. {1999} On the maximum number of finite transmission zeros of cou-
pled resonatar filters with a given topology. IEEE Microwave and Guided Wave Letters,
99354356,

[Amari, 2000] Amari, 5. (2000}, Sensitivity analysis of coupled resonator filters. Circuit and
Systems - II Analog and digital signal processing, 47(101:10171022,

[Amari, 2001] Amari, S. (2001}, Direct synthesis of folded symmetric resonator filters with
source-load coupling. IEEE Microwave and Wireless Components Letters, 11{6}:264-266.

[Amari, 2009] Amari, 5. (2009}, Application of representation theory to dual-mode microwave
bandpass filters. IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques, 57{2%430-441.

[Amari and Bornemann, 1999 Amari, 5. and Boremann, [ {1999 Using frequency-
dependent coupling to generate finite attenuation poles in direct-coupled resonator band-
pass filters. IEEE Microwave and Guided Wave Letters, 9(10}:404-406.

[Amati and Bornemann, 2000] Amari, 8. and Bornemann, ]. (2000}, Maximum number of finite
transmission zeros of coupled resonator filters with source/load-multiresonator coupling
and a given topoloy. In Proceedings of Asia-Pacific Microwave Conference, pages 1175~
1177, Sydney, Australia.

[Amari et al, 2001] Amari, 5., Hamed, K., Antar, Y., and Freundorfer, A. (2001). New ellip-
tic microstrip A/4 resonator filters. In Proceedings of Asia-Pacific Microwave Conference,

Taiwan.

[Amari and Macchiarella, 2005] Amari, 5 and Macchiarella, G. {2005}, Synthesis of inline
filters with arbitrally placed attenuation poles by using non-resonating-nodes. IEEE
Transactions on Microwave Theory and Techniques, 53(10%:3075-3081.

207



BIBLIOGRAFIA

[Amari and Rosenberg, 2003a] Amari, 5. and Rosenberg, U. (2003a). On the sensitivity of cou-
pled resonator filters without some direct couplings. IEEE Transactions on Microwave
Theory and Technigues, 52{5%1767-1773.

[Amari and Rosenberg, 2003b] Amari, 5. and Rosenberg, U. (2003b}. A universal building
block for advanced modular design of microwave filters. IEEE Microwave and Wireless
Components Letters, 13{121:541-543.

[Amari and Rosenberg, 20{4a] Amari, 5. and Rosenberg, U. (2004a}. Direct synthesis of a new
class of bandstop filters. IEEE Transactions on Microwave Theory and Technigues, 52{2}:607 -
Blh.

[Amari and Rosenberg, 2004b] Amari, 5. and Rosenberg, U. (20b}. New building blocks
for modular design of elliptic and self-equalized filters. IEEE Transactions on Microwave
Theory and Techniques, 52{2}%721-736.

[Amari and Rosenberg, 20{dc] Amari, 5. and Rosenberg, U. {2004c). Synthesis and design of
novel in-line filters with one or two real transmission zeros, IEEE Transactions on Microwave
Theory and Techniques, 52{5%1464-14785.

[Amari and Rosenberg, 2005] Amari, 5. and Rosenberg, U. {2005). Characteristics of crass {(by-

pass} coupling through higher/lower order modes and their applications in elliptic filter
design. IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques, 53{10}:3135-3141.

[Amariet al, 2002] Amari, 5., Rasenberg, U., and Borneman, J. (2002}, Adaptative synthesis
and design of resonator filters with source /load -multiresonator coupling. IEEE Transactions
on Microwave Theory and Technigues, 50{8):1969-1978.

[Atia and Willlams, 1972] Atia, A. E. and Williams, A. E. {1972}, Narrow-band pass waveguide
filters. IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques, 20{4 1258286,

[Atia and Williams, 1974] Atia, A. E. and Williams, A. E. (1974} Nonminimum-phase
optimun-amplitude bandpass waveguide filters. IEEE Transactions on Microwave Theory
and Techniques, 22:4258-431.

[Atia etal., 1974] Atia, A. E., Williams, A. E., and Newcomb, K. W, {1974}  Narrow-band
multiple-coupled cavity synthesis. IEEE Transactions on circuits and systems, cas-21{5h649—
655,

[Balanis, 2003] Balanis, C. A. (2003},  Advanced Engineering Electromagnetics. Wiley-
Interscience.

[Bandler etal., 1994] Bandler, . W., Biernacki, R. M., Chen, 5. H., Grobelny, F. A, and Hem-
mers, R H. {1994}, Space mapping technique for electromagnetic optimization. IEEE
Transactions on Microwave Theory and Technigques, 42(12%1519-1530.

[Bandler et al., 1985] Bandler, J. W., Kellerman, W., and Madsen, K. {1985}. A superlinearly
convergent minimax algorith for microwawve circuit design. IEEE Transactions on Microwave
Theory and Technigues, 33(12}:2536-2544.

208



BIBLIOGRAFIA

[Baum, 1957] Baum, R.F. {1957}. Design of unasymmetrical bandpass filters. IRE Trans. Circuit
Theory, pages 33-40.

[Bell, 1982] Bell, H. . {1982}  (anonical asymmetric coupled-resonator filters.  IEEE
Transactions on Microwave Theory and Techniques, 30:1335-1340.

[Bonache et al., 2006] Bonache, I., Gil, I, Garcfa, ., and Martin, E (2006}. Novel microstrip
bandpass filters based on complementary split-ring resonators. IEEE Transactions on
Microwave Theory and Technigues, 4413265271,

[Brown and Rebeiz, 2000] Brown, A. K. and Rebeiz, G, M. (2000}, A varactor-tuned f filters.
IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques, 48{7%:1157-116{.

[Cameron, 1979] Cameron, R. J. {1979}). A novel realization for microwave bandpass filters.
ESA Journal, 3{4).281-287.

[Cameron, 1982a] Cameron, R. J. {1982a}. Fast generation af chebyshev filter protatypes with
asymmetrically prescribed transmission zeros. ESA Journal, 6:83-95.

[Cameron, 1982b] Cameron, R. J. (1982b). General prototype network syntesis methods for
microwave filters. ESA Journal, 5:193-206.

[Cameron, 1999] Cameron, K. J. (1999). General coupling matrix synthesis methods for cheby-
shev filtering functions. IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques, 47{4}:433-
4472,

[Camerorn, 2003] Cameron, R. . {2003}, Advanced coupling matrix synthesis techniques for
microwave filters. IEEE Transactions on Microwave Theory and Technigues, 51{1}:1-10.

[Cameron etal., 2007a] Cameron, R. ., Faugere, I.-C., and Seyfert, F. (2007a}. An exhaus-
tive approach to the coupling matrix synthesis problem application to the design of high
degree asymmetric filters. International Journal of RF and Microwave Computer-Aided

Engineering, 17{1}:4-12.
[Cameronetal, 2002] Cameron, R. [, Harish, A. R., and Radcliffe, C. J. {2002}, Synthesis

of advanced microwave filters without diagonal cross-couplings. IEEE Transactions on
Microwave Theory and Techniques, 50:2862-2872.

[Cameron etal., 2007b] Cameron, K. [, Kudsia, C. M., and Mansour, . R. (2007b}. Microwave
Filters for Communication Systems: Fundamentals, Designs and Applications.  Wiley-

Interscience, Inc. Hoboken, New Jersey, USA.

[Cameron and Rhodes, 1981] Cameron, R. J. and Rhades, J. D. (1981}, Asymmetric realizations
for dual-mode bandpass filters. IEEE Transactions on Microwave Theory and Technigues,
29{1}:51-58.

[Chambers and Rhodes, 1981] Chambers, D. and Rhodes, J. D. {1981}, Asymmitric synthesis of
microwave filters. In Proc. 11th European Microwave Conference, pages pp. 105-1110, The
Nethetlands. EuMC,

208



BIBLIOGRAFIA

[Chang and Chen, 2003] Chang, C.-Y. and Chen, C.-C. (2003} A novel coupling structure suit-
able for cross-coupled filters with folded quarter-wave resonators. IEEE Microwave and
Wireless Components Letters, 13{12}:517-519.

[Chang and Hsu, 2002] Chang, C.-Y. and Hsu, W.-C. {2002}. Nowvel planar, square-shaped,
dielectric-waveguide, single, and dual-mode filters. IEEE Transactions on Microwave
Theory and Technigues, 50{11%2527-25736.

[Chen et al,, 2003] Chen, C.-C,, Chen, Y.-R,, and Chang, C.-Y. {2003}, Miniaturized microstrip
oros S{Gupled filters using quarter wave or quasi quarter wave resonators. IEEE Transactions

on Microwave Theory and Techniques, 51{1%120-131.

[Collin, 1966] Collin, R. E. {1966}. Foundations for microwave engineering. MoGraw-Hill.

[Falcone etal., 2004] Falcone, E, Martin, E, Banache, ., Laso, M. A. G., Garcia, ]., Baena, . D,
Marqués, R, and Sorolla, M. (2004}, Stop-band and band-pass characteristics in copla-
nar waveguides coupled to spiral resonators. Microwave and Optical Technology Letters,
42(5}:386-388.

[Frame, 1964] Frame, ]. 5. (1964}, Matrix functions and applications, part iv: Matrix functions
and constituent matrices. IEEE Spectrum, 1:{Series of 5 articles).

[Fraberg, 1965] Friberg, C. E. (1965}, Introduction to Numerical Analysis. Chapter 6, Addison-
Wesley, Reading, MA.

[Gantmacher, 1950] Gantmacher, F. R. {1950}. The Theary of Matrices. Vol. 1, Chelsea Publising,
Nueva York.

[Garay, 1999] Garay, [. T. M. {1999}, Synthesis of physically asymmetrical n-trisection filters
with transmission zeros at n differente real frequencies. Electronics Letters, 35:226-227.

[Garcia etal., 2006] Garca, |., Bonache, J., and Martin, E {2006}, Application of electromagnetic
bandgaps to the design of ultra-wide bandpass filters with good out-of-band perfomance.
IEEE Transactions on Microwave Theary and Techniques, 54{12}:4136-4140.

[Garcia et al., 2006] Garda, . F, Pereira, E D. ., Rebenaque, D. C,, Tornera, J. L. G., and Mel-
con, A. A, (2000). A multilayered shielded microwave circuits design method based on
genetic algorithms and neural networks. In IEEE MTT-5 Int. Microwave Symp. Dig., San
Francisco, California, USA. IEEE.

[Ghanem et al., 2003] Ghanem, F, Denidni, T. A., and Baosisio, R.-G. (2003). Design of minia-
turized planar cross-coupled resonator filters. Microwave and Optical Technology Letters,
36{5}1:406-411.

[Gil et al., 2007] Gil, M., Bonache, |., Garcla-Garcia, [., Martel, |., and Martin, E (2007} Com-
posite right/left-handed metamaterial transmission lines based on complementary split-
rings resonators and their applications to very wideband and compact filter design. IEEE
Transactions on Micrawave Theory and Techniques, 55(6-FPart 212961304,

210



BIBLIOGRAFIA

[Goldberg, 1989] Goldberg, D. {1989}, Genetic Algorithm in Search, Optimization and Machine
Learning, chapter 3, pages 60-88. Addison-Wesley.

[Golub and Loan, 1989] Golub, G. H. and Loan, C. F. V. {198%). Matrix Computations. 2nd ed.,
Series in the Mathematical Sciences. John Hopkins Univ. Press, Baltimore, Maryland.

[Gorur, 2002] Garur, A. (2002}, A novel dual mode bandpass filter with wide stopband
using the properties of microstrip open-loop resonator. IEEE Microwave and Wireless
Components Letters, 12{10}.386-388.

[Guglielmi, 1994] Guglielmi, M. {1994). A simple cad procedure for microwave filters and
multiplexers. IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques, 42(7 % 1347-1352.

[Guglielmi et al., 2001] Guglielmi, M., Jarry, F., Kerherve, E., Roquebrun, ., and Schmitt, D.

{2001} A new family of all-inductive dual-mode filters. IEEE Transactions on Microwave
Theory and Technigues, 49(10%1764-1769.

[Hamburger and Grimshaw, 1951] Hamburger, H. L. and Grimshaw, M. E. {1951}. Linear
Transformations in n-Dimensional Space. Cambridge Univ. Press, London.

[Hong and Lancaster, 1996] Hong, . 5. and Lancaster, M. . {1996}, Couplings of microstrip
square open-loop resonators for cross-coupled planar microwave filters. 1IEEE Transactions
on Microwave Theory and Technigues, 44{11}32099-2109.

[Hong and Lancaster, 1998] Hong, J. 5. and Lancaster, M. J. (1998},  Cross-coupled mi-
crostrip hairpin-resonator filters. IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques,
46{1}:118-122.

[Hong and Lancaster, 1999a] Hong, .-5. and Lancaster, M. L. {1999a). Aperture-coupled mi-
crostrip open-loop resonators and their applications to the design of novel microstrip band-
pass filters. IEEE Transactions on Microwave Theary and Technigques, 47(9}:1848-1855.

[Hong and Lancaster, 1999b] Hong, . 5. and Lancaster, M. J. {1999b}. Microstrip cross-coupled
trisection bandpass filters with asymetric frequency characteristics. IEE Proceedings -

Microwaves, Antennas and Propagation, 146{1}:84-90.

[Hong and Lancaster, 2000] Hong, J. 5. and Lancaster, M. J. (2000}, Design of highly selective
micrastrip band pass filters with a single pair of attenuation poles at finite frequencies. IEEE
Transactions on Microwave Theory and Technigues, 48(711098-1107.

[Hong and Lancaster, 2001] Hong, [.-5. and Lancaster, M. J. (2001}, Microstrip filters for
RF/Microwave applications. John Wiley and Sons.

[Hong etal., 2000] Hong, J. 5., Lancaster, M. J., Jedamzik, D., Greed, R. B., and Mage, ]. C.
{2000). On the performance of HTS microstrip quasi-elliptic function filters for mabile com-
munication application. IEEE Transactions on Microwave Theory and Technigues, 48:1240-
1246,

211



BIBLIOGRAFIA

[Hong etal., 2007] Hong, J. 5., Shaman, H., and Chun, Y.-H. {2007}, Dual-mode microstrip
open-loop resonators and filters. IEEE Transactions on Microwave Theory and Technigues,
55{8}:1764-1770.

[Hunter, 2001] Hunter, L C. {2001}. Theory and Design of Microwave Filters. Lond on: IEE Fres.

[Hunter et al., 2002] Hunter, L. C., Billonet, L., Harry, B., and Guillon, E {2002). Microwave fil-
ters - applications and technology. IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques,
A0(3):794-805.

[Hunter et al., 1999 Hunter, 1. C., Rhodes, J. D., and Dassonville, V. {1999}, Dual-mode filters
with conductor-loaded dielectric resonators. IEEE Transactions on Microwave Theory and

Techniques, 47:2304-2311.

[Kaufman and Roe, 1970] Kaufman, L and Roe, . {1970}, On system described by the compan-
ion matrix. IEEE Transactions on Automatic Control, 15(61692-693,

[Kreiszig, 1972] Kreiszig, E. {1972}, Advanced Engineering Mathematics. 3rd ed., Wiley, New
York, USA.

[Kurzok, 1966a] Kurzak, R. M. {1966a}. General four-resonator filters at microwave frequen-
cies. IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques, 14{7}:295-2%6.

[Kurzaok, 1966b] Kurzok, R. M. (1966b). General three-resonator filters in waveguide. IEEE
Transactions on Microwave Theory and Technigues, 14:46-47.

[Lampérez, 200d] Lampérez, A. G. (2004} Métodos Avanzados de Sintesis y Optimizacién de
Filtras y Multiplexores de Microondas. Tesis Doctaral, dirigida por M. Salazar Palma y Tapan
K. Sarkar, Universidad Politécnica de Madrid.

[Lampérez et al, 20(4] Lampérez, A. G, Palma, M. 5., and Sarkar, T. K. {2004}, Analytical syn-
thesis of microwave multipart networks., In IEEE MTT-5 Int. Microwave Symp. Dig,., Fort
Warth, Texas, USA. IEEE.

[Lee et al., 2003] Lee, I., Uhm, M. 5, Yom, L B, Lee, 5. P, and Choi, C. K. {2003}, Simultane-
ous reduction of amplitude and group delay variation of input demultiplexer for ku-band
satellite transponder. In Proc. IEEE Vehicular Technology Conf. VTC03-Fall.

[Lenciret al., 2006] Lenoir, &, Bila, &., Seyfert, E, Baillargeat, D., and Verdeyne, 5. (2006). Syn-
thesis and design of asymmetrical dual-band bandpass filteres based on equivalent netwark
simplification. IEEE Transactions on Microwave Theory and Technigques, 54{7}:3090-3097.

[Levy and Cohn, 1984] Levy, R. and Cohn, 5. B. {1984}, A history of microwave filter research,
design and development. IEEE Transactions on Microwave Theory and Technigues, 32:1050-
1067,

[Levy etal., 2002] Levy, R, Snyder, R. V., and Matthaei, G. {2002}, Design of microwave hlters.
IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques, 50:783-793.

212



BIBLIOGRAFIA

[Liac and Chang, 2007] Liao, C.-K. and Chang, C.-Y. (2007}, Microstrip realization of gener-
alized chebyshev filters with box like coupling schemes. IEEE Transactions on Microwave
Theory and Technigues, 55(1%147-153.

[Lamperez etal., 20{4] Lamperez, A. ., Romang, 5. L., Palma, M. 5., and Sarkar, T. K. (2004},
Efficient electromagnetic optimization of microwave filters and multiplexers using rational
models. IEEE Transactions on Microwave Theory and Technigues, 52{21.508-521.

[Lunctetal, 2008] Lunot, V., Seyfert, E, Bila, 5., and Nasser, A. (2008). Certified computa-
tion of optimal multiband filtering functions. IEEE Transactions on Microwave Theory and

Techniques, 56{1}:105-112.

[Macchiarella, 2002] Macchiarella, G. {2002). Accurate synthesis of inline praotopype filters us-
ing cascaded triplet and quadruplet sections. IEEE Transactions on Microwave Theory and

Techniques, 50{7}:1779-1783.

[Macchiarella and Tamiazzo, 2005] Macchiarella, G. and Tamiazzo, 8. (2005). Design tech-
niques for dual-passband filters. IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques,
53({11%3265-3271.

[Martinez-Mendoza et al., 2008a] Martinez-Mendoza, M., Canete-Rebenaque, D., Soler, E . F,
and Alvarez-Meledn, A. (2008a). Novel broadside trisection filters employing nonresonating
nodes. In European Microwave Conference, Amsterdam, The Nederlands. IEEE.

[Martinez-Mendoza et al., 2008b] Martinez-Mendoza, M., Gimez-Diaz, ., Canete-Rebenaque,
D., and Alvarez-Mele6n, A. (2008b). Design of dual-bandpass hybrid waveguide-microstrip
microwave filters. IEEE Transactions on Microwave Theory and Technigues, 56{12%2913-
2920,

[Martinez-Mendaoza et al., 2007a] Martinez-Mendoza, M., Gémez-Diaz, |., Canete-Rebenaque,
D., Gémez-Tarnera, J., and Alvarez-Meledn, A. (2007a). Design of bandpass transversal fil-
ters employing a novel hibrid printed structure. In IEEE MTT-5 Int. Microwave Symp. Dig,,
Honolulu, Hawai, USA. IEEE.

[Martinez-Mendoza et al., 2007b] Martinez-Mendoza, M., Gomez-Diaz, J., Canete-Rebenaque,
D., Gémez-Torneto, ., and Alvarez-Meleén, A. {2007b). Design of band pass transversal
filters emploving a novel hibrid structure. IEEE Transactions on Microwave Theory and
Techniques, 55{12, Part 2}267{-2678.

[Martin et al., 2003] Martin, F, Falcone, E, Bonache, J., Marqués, R., and Sorolla, M. (2003}
Miniaturized coplanar waveguide stop band filters based on multiple tuned split ring res-
onator. IEEE Microwave and Wireless Components Letters, 13:511-513.

[Matthaei et al., 1980] Matthaei, G. L., Young, L., and Jones, E. M. T. {1980}. Microwave filters,
impedance-matching networks, and coupling structures. Artech House.

[Melcon and Muosig, 1999] Melcon, A. A. and Mosig, J. R. {1999}, The sumation by parts tech-
nique: A novel procedure for the convergence acceleration of series arising in electromag-
netic prablems. Proc. XXVI General Assembly Int. Union Radio Science, page 104.

213



BIBLIOGRAFIA

[Melcon etal., 2001] Melcon, A. A., Mosig, . R., and Guglielmi, M. {2001}. Broadside couplings
for high selectivity microstrip filters. Microwave and Optical Technology Letters, 30(51295—
32,

[Michalski and Mosig, 1997] Michalski, K. A. and Mosig, J. R. {1997} Multilayered media
(Green’s functions in integral equation formulations. IEEE Transactions on Antennas and

Propagation, 45{3}:508-519.

[Miraftab and Yu, 2008] Miraftab, V. and Yu, M. {2008}. Generalized lossy microwave filter cou-
pling matrix synthesis and design. IEEE Transactions on Microwave Theory and Technigues,
5612 %:3016-3027.

[Mokhtaari et al., 2006] Mokhtaati, M., Bornemann, J., Rambabu, K., and Amari, 5 {2006}
Coupling-matrix design of dual and triple passband filters. IEEE Transactions on Microwawve
Theory and Technigues, 54(111:3940-3946.

[Montejo-Garal, 2000] Montejo-Garai, J. R (2000}, Synthesis of n-even order symmetric fil-
ters with n-transmission zeros by means of source-load cross coupling. Electronics Letters,
36{3}:232-233.

[Noble and Daniel, 1987] Naoble, B. and Daniel, J. W. (1987}, Applied Linear Algebra. 3rd ed.,
Pearson Education.

[Pozar, 1998] Pozar, D. M. {1998}, Microwave Engineering. John Wiley and Sons.

[Quiang and Zhuang, 1983] Quiang, J. K. and Zhuang, W. C. {1983}, New narrow-band dual-
maode bandstop waveguide filters. IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques,
31:1045-1050.

[Rochmann, 1973] Rachmann, F. {1973}, Compact yig bandpass filters with finite pole frequen-
cies for applications in microwave integrated circuits. IEEE Transactions on Microwave
Theory and Techniques, pages 52-57.

[Rebenaque etal.,, 2003a] Rebenaque, D. C., Melcon, A. A., and Guglielmi, M. (2003a}), A new
simple microstrip open-loop resonators filter for high selectivity applications. In IEEE MTT-S
Int. Microwave Symp. Dig., pages 1603-1606, Philadelphia, Pennsylvania, USA. IEEE. Na.
TH-1B-3.

[Rebenaque etal., 2003b] Rebenaque, D. €., Melcdn, A. A, Lopez, E L., and Pereira, E (L
{(2003b}. MNovel high-selectivity open-loop resonator filter.  In International Conference

on Communication Systems and Networks, pages 311-316, Benalmddena, Malaga, Spain.
IAESTED. ISBN: 0-88986-385-1.

[Rebenaque etal., 200%] Rebenaque, D. C., Mendoza, M. M., Diaz, J. & G., Pereira, F. (3., and
Melcan, A. A, {200%a). Novel implementations for microstrip resonator bandpass filters.
IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques, En revisian,

[Rebenaque etal., 2009b] Rebenaque, D. C., Mendoza, M. M., Garcia, ]. B, Diaz, . 5. G, and
Melcon, A. A. (20090}, Novel implementations for microstrip resonator filter in transversal
topology. In Eurapean Microwave Conference, Rome, Italy. IEEE.

214



BIBLIOGRAFIA

[Rebenaque etal., 2007] Rebenaque, D. ., Mendoza, M. M., Tornerg, . L. ., Garcfa, J. F, and
Melcon, A, A, {2007}, Investigacidn sobre ecualizacidn de fase en filtros transversales en
tecnologfa planar. In XXII Simposium de la Unién Cientifica Internacional de Radio, La
Laguna, Tenerife, Espafia. URSI 2007.

[Rebenaque etal., 2008] Rebenaque, D. C., Mendoza, M. M., Tornero, . L. G., Garcfa, J. F, and
MelcGn, A. A. {2008). Analysis and implementation of different topologies of transversal
filters in planar technology. Radio Science, RS4021(43%1-11.

[Rebenaque etal., 20{da] Rebenague, D. C., Pereira, F. D. (), Tarnero, J. L. G., Melcdn, A. A,
and Guglielmi, M. (20Ma}. A new family of microstrip open-loop resonator filters for high-
selectivity applications. Microwave and Optical Technology Letters, 43{5}:450-455.

[Rebenaque etal., 20Mb] Rebenaque, D. ., Pereira, F. (., Garcia, ]. F, Melcén, A. A., and
Guglielmi, M. (2004b}. Two compact configurations for implementing transmission zeras
in microstrip filters. IEEE Microwave and Wireless Components Letters, 14{10%475-477,

[Rebenaque etal., 20(dc] Rebenaque, D. ., Pereira, E Q., Tornero, J. G, Garcfa, J. F, and Mel-
con, A. A, (2008c). Compact implementation of transmission zeros using the zero shifting
praperty. In IEEE MIT-S Int. Microwave Symp. Dig., Fort Worth, Texas, USA. IEEE.

[Rebenaque etal., 2005] Rebenaque, D. C., Pereira, E (., Tornera, J. G., Garcfa, . F, and Mel-
con, A. A, {2005}, Two simple implementations of transversal filters with coupling between

non-resonant nodes. In IEEE MTT-S Int. Microwave Symp. Dig., Long Beach, California,
USA. IEEE.

[Rhodes, 1970] Rhaodes, J. D. {1970}, A low-pass prototype netwark for microwave linear phase
filters. IEEE Transactions on Microwave Theory and Technigues, 18:290-300.

[Rhodes, 1972] Rhodes, J. D. {1972}, Waveguide bandstop elliptic filters. IEEE Transactions on
Microwave Theory and Technigues, 20:715-718.

[Rhodes and Alseyab, 1980] Rhodes, J. D. and Alsevab, 5. A. {1980). The generalized cheby-
shev low-pass prototype filter. IEEE Trans. Circuit Theory, 8:113-125.

[Rosenberg and Amari, 2002a] Rosenberg, U. and Amari, S. (2002a}. Novel coupling schemes
for microwawve resonator filters. IEEE Transactions on Microwave Theory and Technigues,
501228962907,

[Rosenberg and Amari, 2002b] Rosenberg, U. and Amari, S {2002b}. Novel design possibil-
ities for dual-mode filters without intracavity couplings. IEEE Microwave and Wireless
Components Letters, 12{8):296-298.

[Seyfert and Bila, 2007] Seyfert, F. and Bila, 5. (2007}, General synthesis techniques for coupled
resonator networks. IEEE Microwave Magazine, pages 98-104.

[Swanzson and Macchiarella, 2007] Swanson, D. and Macchiarella, G. (2007}, Microwawve filter
design by synthesis and optimization. IEEE Microwave Magazine, pages 57-69.

215



BIBLIOGRAFIA

[Torregrosa-Penalva et al, 2002] Torregrosa-FPenalva, ., Lopez-Risueno, G., and Alonso, J. L
(2002}, A simple method to design wide-band electronically tunable combline filters. IEEE
Transactions on Microwave Theory and Techniques, 50{50%:172-177.

[Williams, 1970] Williams, A. E. (1970). A four-cavity elliptic waveguide filter. IEEE
Transactions on Microwave Theory and Techniques, 18(12%1108-1114.

[Williams et al., 2002] Williams, A. E., Upshur, J. I, and Rahman, M. M. {2002}. Asymmetric
response band-pass filter having resonator with minimum couplings. U. 5. Patent 6 337 610.

[Wuetal, 2005] Wu, R., Amari, 5., and Rosenberg, U. {2005}, Cross-coupled microstrip band

reject filters with non-resonating nodes. IEEE Microwave and Wireless Components Letters,
15(9}:585-587.

[Yang and Chang, 199%] Yang, C.C.and Chang, C. Y. (1999}, Microstrip cascade trisection filter.
IEEE Micrawave and Guided Wawve Letters, (71271273

[Yacetal, 1993] Yao, 5. |, Bonetti, R. R., and Williams, A. E. (1993}, Generalized dual plane
multicoupled line filters. IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques, 41:2182~
21849,

[Yu and Chang, 1998] Yu, C. C. and Chang, K. {1998}. Novel compact elliptic-function narraw-
band bandpass filters using microstrip open-loop resonators with coupled and crossing
lines. IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques, 46:952-958.

[Zakietal, 1988] Zaki, K. A, Chen, C,, and Atia, A. (New York 1988). Modeling of coupling
prabes in dual mode cavities. In IEEE MTT-S Int. Microwave Symp. Dig., pages 515-518.
IEEE.

[Zhu and Menzel, 2003] Zhu, L. and Menzel, W. (2003}, Compact microstrip bandpass fil-
ter with two transmission zeros using a stub-tapped half-wavelength resonator. IEEE
Microwave and Wireless Components Letters, 13{1x16-20.

216



Indice de figuras

2.1

2.2,

2.3,

2.4,

2.5

2.6,

2.7,

2.8.

2.9,

2.10.

211

3.1.

3.2,

3.3

3.4,

3.5.

Esquemas de acoplo de redes candnicas ( folded — form} de grado par e impar.
Ejemplo de ceros parael caso N —mimpar. . .. oo o
Distribucian de las rafces de los polinomios de la ecuacion (253}, . .. .. .. ..

Caracteristicas de transferencia y reflexidn prototipo paso bajo de un filtro de
Chebyshev asimétrico con ceros de transmisidnens; = § 12ys;=/7-2.. .. ..

Andlisisdelared . . . . L e e e e
Cavidad aislada del prototipo pasaobanda . .. .. .. ... o 0 oo oo
Varias cavidades acopladas. Prototipo pasobanda . . .. .. .. .. .00

Modificacion de la cavidad prototipo ¥ su efecto en la matriz M para poder in-
corporar filtrosasfneronos .. .o oL o o o L e e

Cireuito para caleular vy (s). . .. .. o o o o
Red con transformadores para normalizar a la unidad las impedancias. . . . . . .

Andlisis de red con dos terminaciones. . . . . v v v i r n e e e e e e e e e

Array de N resonadores transversales incluyendoel acoplo directo fuente /carga
L

Seccitn pasa bajo k—ésima, que representa la rama k—ésima de la Fig. 3.1. . . . .
Arraytransversalens = =] 0. .. L L L L e e e e
Etapas para el cdlculo de lamatriz ABCD . .. ... o000 oo oo
Respuesta y matriz de un filtro paso banda fully — canonical de segundo orden.

217



Indice de figuras

3.6.

3.7,

3.8.

3.9.

3.10.

3.11.

312

3.13.

3.14.

3.15.

4.1.

4.2,

4.3.

4.4,

4.5.

Respuesta ¥ matriz de un filtro paso banda asimétrico de tercer arden. . . . . ..

Respuesta y matriz de un filtro banda rechazada fully — canonical de segunda

Respuesta y matriz de un filtro banda rechazada asimétrico de cuarto orden. . . .

Representacidn de los elementos de la matriz N + 2 no nulos v los acoplos de
una red folded — canonical. Ejemplo de estructuracon 7 nodaos. .. .. .. .. ..

Secuencia de cancelaciones de losacoplos de una matriz completa para reducirla
(Caracteristicas de transferencia y reflexion en d8 {izquierda). Matriz transversal
y matriz folded — formiderecha} . . . . .. ... o o o oL
Ejemplo de configuracidn cul — de —sacdearden 1. . . .. .. .. oo oL
Respuesta en frecuencia ¥ retardo de grupo para el filtro paso banda propuesta .

Ejemplo de configuracién folded — canonical y cul — de — sac de sexto orden . . .

Matriz correspondiente a la topologia cul — de — sac buscada. Filtro de sexto orden.

Esquema de acoplo a); v posible layout b} de la estructura en tecnologia impresa
{de [Rosenberg and Amari, 2002al}. . . . .. .. .. .. .o L

Layout del filtro de una celda bdsica que produce un cero de transmisian.

Respuesta basica de un filtro con un cero de transmisién bajo la banda de paso.
Las dimensiones son: {; = {, = 3 mm, §; = Lz = 104 mm, {p = 29 mm, wy = 25
mm, {p;y = 3,15 mm, {,; = 3540 mmy s, = 5; = 0,2 mm. El sustrato presenta una
gg=33yunaanchura H=11mm. ... ............ .. ........

Respuesta basica de un filtro con un cero de transmision sobre la banda de paso.
Las dimensiones son: §; = {, = 8 mm, &y = [z = 104 mm, {; = 29 mm, w; = 2,5
mm, {1 = 3,35 mm, &z = 3,65 mmy sy = 5y = 0,2 mm. El sustrato presenta una
gg=33yunaanchura H=11mm. ... .......... ... ... .....

Respuesta del filtro utilizando simulacidn fufl — wave para la estructura de
la Fig.4.3 cuando los acoplos de entrada salida se ajustan asimétricamente,
maostrando control independiente del ancho de banda, nivel de pérdidas de re-
torno ¥ posicion del cero de transmisidn: datal: 5, = 0,11 mm, 5; = 0,10 mmy
data?: 5, = 5 = 020 mm; datad: 5, =029 mm, 5 =030mm. . .. ........

2

74

74

218



Indice de figuras

4.6.

4.7.

4.8.

4.9,

4.10.

4.11.

4.12.

4.13.

h.1.

5.2,

5.3

5.4,

5.5.

Filtra con dos celdas basicas unidad conectadas en cascada: layout {izquierda} y
esquema de acoplo{derecha}. Las dimensiones comunes para los filtras del pre-
sente capftulo son: [ = [, = 8mm, Ih = Iy = L = L = 104 mm, {, = 34
mm, @y = 2,5 mm vy sy = 5 = 0,2 mm. El sustrato presenta una ¢r = 3,38 v una

anchura H = LI mm.. .. .. .. e e e e e e e e e e Bh
Efecto de la variacidon de la distancia entre los dos conjuntos de resonadores: {;. . 87
Efecto de la variacion de la anchura de la linea de acoplorawg. . . . . .. Lo L. B8

Foto del filtro protatipo fabricado. Las dimensiones segiin la Fig. 4.2 son: {; =
b = Bmm, iz = I, = 160 mm, {, = 42 mm, wy = 1,0 mm, {,; = 84 mm,
by = 16,7 mm y 5, = 5 = 0,2 mm. El sustrato presenta una ¢z = 4,5 y una
anchura H =001 MM . . . 0 . e e e e e e e e e e e e e e e BG

Pardmetros de scattering simulados ¥ medidos para un filtro de una etapa sen-
cilla, operando en la resonancia N = 5. Las dimensiones se muestran en la Fig. 4.9 90

Imagen del filtra fabricado obtenido mediante la conexidn en cascada de dos
celdas unidad basicas. . . . . . . L s e e e e e e e e e e e e e e 91

Pardmetros de scattering simulados y medidos para un filtro paso banda de cuar-
to orden con ceros de transmisidn sobre la banda de paso. Las simulaciones
se han realizado incluyendo pérdidas en metal v sustrato: ¢ = 1077 §/m v
tand = D027, . . L e e e e e e e e e e e e 91

Pardmetros de scattering simulados y medidos para un filtro paso banda de cuar-
to orden pseudo-eliptico. Las simulaciones se han realizado incluyendo pérdidas

enmetal y sustrato: ¢ = 10V S/my tand = 00027, . . .. .. .. ... 92
Posibles layouts de filtros transversales de segundoorden. . .. .. .. .. .. .. 97
Layoutdel filtro propuesto y esquemadeacopla.. . . .. .. .o o o Lo 93

Respuesta basica de filtros con un cero de transmisidn por debajo {type I} ¥ par
encima {type II} de la banda de paso. Las dimensiones comunes a ambos disefios
SO0 fig = Loy = 15,0 mm, w = 1,8mmt, 57 = 55 = 02 mm, & = 930 mm, {, = 2,9
mm, {1 = 21,5 mm, i = 9,8 mm, iy = 1,0 mm. El sustrato presenta una constante
dieléctrica g = 6,15, yunespesor H =127 mm. . . . .. .. .. .. .. ... ... 99

Efecta de variacion en la respuesta en frecuencia de un filtra del type I de la
Fig. 5.3 cuando se varfan los acoplos de entrada y salida: Data 1: 57 = 55 = 0,1
mm,Data2isy =5 =02mm, Data 35y =5=04dmm. .. ............ 100

Respuesta tfpica de un resonadoraislado. . .. .. .. .o oo o 0oL 105




Indice de figuras

5.6.

h.7.

5.8.

5.9.

5.10.

h.11.

512

5.13.

5.14.

h.15.

5.16.

h.17.

Desplazamiento de la frecuencia de resonancia del resonad or microstrip de lon-
gitud Aen funcidn de lalongitud {, feje izquierda}, v del elementa M {eje derecha}. 109

Desplazamiento de la frecuencia de resonancia del resonad or microstrip de lon-
gitud A/2 en funcidn de la longitud I, {eje izquierdo}, ¥ del elementa M;y{eje
derechal. . . . . o L e e e e e e e e 109

Relacion entre el elemento Mg (gje derecho} y el ancho de banda del resonadar
microstrip de longitud A en funcitn de la longitud {; {eje izquierdo} para tres
posiblesvaloresdel gapsy.. . .. .. ..o oL L L 111

Relacidn entre el elemento Msy (eje derecho} v el ancho de banda del resonador
microstrip de longitud A/2 en funcidn de la longitud {; {eje izquierdo} para tres
posibles valaresdelgapsa. . . oo o 0 o o oo L 111

Resultados del filtro de segundo orden disenado. Dimesiones Filtro Fimal segin
Fig.5.2: w = 1,8mm, 51 = 55 = 0,3 mm, {;; = 93 mm, i = 88 mm, {, =29 mm,
1= 2825mm, i =345mm, L1 =215mm. . . ... ... ... ... . ..., 112

Relacidn entre el elementa My, (eje derecho} y el ancho de banda del resonadar
microstrip de longitud A /2 en funcidn de la longitud [ {eje izquierdo} para tres
posibles valores del gapsy. . . .. L. oo oo oL oo 114

Relacidn entre el elemento Ms (eje derecho} v el ancho de banda del resonador
basado en una linea microstrip cortocircuitada en funcidn de la longitud 4 {eje
izquierda} para tres posibles valoresdel gapsa. . . . . .. ... o o oL 115

Desplazamiento de la frecuencia de resonancia del resonad or microstrip de lon-
gitud A/2 en funcion de la longitud Iy {eje izquierdo), ¥ del elementa Mii{eje
derechol. . . o L e e e e e e e e e e e e e e 116

Desplazamiento de la frecuencia de resonancia del resonador microstrip en for-
ma de T cortocircuitado en funcidn de la longitud {3 {eje izquierdao}, v del ele-

mento Mafejederecha). . .. ..o o oL oo oo oo 116

Resultadas del filtro de segundo orden disefiado. Dimensiones Filtre Final

seglin Fig. 5.2: w = 18mm, 51 = 52 = 0,3 mm, §; = 80 mm, {; = 55 mm,
L=375mm, i =21rmmL=98mm, 5 =622mm,{,=10mm. ...... 117
Filtros prototipo fabricados, . .. o0 o0 oo oo oo 118

Pardmetros 5 simulados ¥y medidos para el filtro de la izquierda de la Fig. 5.16
fejempla 1} Las dimensiones segtin la Fig. 5.2 son: I = Sdmm, {;; = 91 mm,
lp = 27 mm, {, = 21,5 mm, {yy = 28,15 mm, {3 = 32 mm, wy = 1,Bmmy
31 =5 =03 MM, . . . L e e e e e e e e e e e e e e e e e e e 118

220



Indice de figuras

5.18.

6.1.

6.2,

6.3,

6.4,

6.5.

B.b.

B.7.

6.8

6.9.

6.10.

Parametros 5 simulados ¥ medidos para el filtro de la derecha de la Fig. 5.16
fejemplo 2}. Las dimensiones segtn la Fig. 5.2 son: § = 8 mm, [, = 55 mm,
h=373mm, i =21smm, L =9%8mm, 5 =622mm,l, = 1,.0mm, uy = 1,8
MMy s =85 =03MM. . .. .. ... e 11%

Esquema de acoplo propuesto para la estructura de fitrado. La linea discontinua
representa el acoplo adicional introducida. .o o000 oo oo 123

Distintas respuestas de la topologia meds ffed — doublet, f. = 147GHz, palos en
1465G Hz v 1,475GHz, Filtro 1: ceros de transmision complejos sobre la banda
de paso {situados en 1,5GHz, con parte real & = 3}; Filtro 2: ceros de transmision
complejos centrados en la banda de paso (situados en 147G Hz, con parte real
& = 3); Filtro 3: ceros de transmisidn reales {situados en 142G Hz v 152G Hz),
respuesta pseudo-eliptica; Filtro 4 Respuesta Chebyshewv. También se aportan
las matrices deacapla. .. .. .. .. L oo o oo oo 125

Caracteristicas de varios filtros con ceros de transmision en el plano complejo,
centrados en la banda de paso del filtro, con sus correspondientes matrices de
acoplo. El acoplo directa Mg, se debe incrementar para reducir la parte real de

los ceros complejos, y mejorar asf la ecualizacién.. .. .. .. ..o 0oL 127
Layout del filtra fully — canonical de segundo orden propuesta. . . .. .. .. .. 128
Array transversalens = £f 0o, .. oL oL oL oo oLl 129

Ejemplo de layout v resultado de la simulacion, necesarios para completar la
Tablabd. . . .. . 130

Relacian entre el elemento Mz, (eje Y-derecha} y el parametra 521 en funcidn de
la longitud I, {eje Y-izquierdo}, para tres posibles valores del gapel,. . . . . . . .. 132

Layout modificado para la obtencidn del elemento Mg teniendo en cuenta el
wrmino Me, . Dimensiones constantes: 51 = 0.3 mm, oy = 1,8 mm, I, = 1,5 mm,
h=215mmd, =03mm. . ...... ... ... . 134

Resultados del filtra de segundo orden disefiado. Dimensiones Filtro Final segiin
el layout mostrado en la Fig. 6.4 57 = 0,3 mm, 5; = 35 mm, w; = 1,8 mm,
le=15mm,dy =03mm,l; =21,5mm, § =81 mm, { =435 mm,[; = 66
mim, f3 = 1407 ML . . L . . e s e e e e e e e e e e e e e 135

Resultadas del filtro de segundo orden disefiado. Dimensiones Filtro Final segiin
el layout mostrado en la Fig. 6.4 57 = 0,3 mm, & = 03 mm, w; = 1,8 mm,
e =42mm,d, = 0,3 mm, {j = 21,5 mm, ; = 81 mm, [, = 395 mm, , = 10,8
mim, f3 = 1M, . . e e e e e e e e e e e e e 137




Indice de figuras

6.11.

6.12.

6.13.

6.14.

6.15.

6.16.

6.17.

6.185.

619

6.20.

6.21.

Parametros S de un filtro transversal implementando dos ceros de transmisidn
baja la banda de paso. La respuesta se ha obtenido con las dimensiones de la
Fig. 6,10, excepto b =32 mmy f=48mm. . .. .. .. .. .. .. ... ...... 138

Layout del filtro de banda rechazada de segundo orden propuesto. .. .. .. .. 139

Pardmetros 5 de un filtro de banda rechazada, implementa el esquema de acoplo
transversal mostrado en la Fig. 6.1. Dimensiones segtin la Fig. 6.12 son: wy = 0,3
mm, & = 8,6 mm, {, = 37 mm, ; = 21,5mm, § = WE mm, {; = 793 mm y

Parametro de reflexién de un filtro de banda rechazada para distintos valores
de w. {mostrado en el interior de la figura}. Resto de dimensiones se mantienen
de la Fig. 6.13. Incrementando el acoplo directo Ms,, los ceros de reflexion se
pueden acercar a la banda rechazada. . .. .. ........ .. .. .. 000, 141

Implementacidn de un filtro paso banda con el esquema de acoplo de la Fig. 6.1,
v dos ceros de transmision en el plano complejo. Dimensiones segiin el layout
de la Fig. 6.15{(a} d, = 03 mm, 5; = 5 = 0,3 mm, w; = 1,8 mm, {; = 1,6 mm,
Lh=215mmily=6=83mm{,; =332 mmyl;=2685mm. ......... 143

Distintos filtros con dos ceros de transmision sobre la banda de paso. Filtro 1:
dos ceras de transmisitn camplejos a la derecha de la banda de paso (situados en
1,485 GHz, con parte real & = 2,2}, Filtro 2: dos ceros de transmisidn complejos a
la derecha de la banda de paso {situadosen 1485 GHz, con mayor parte real que
el anterior & = 3,2, dimensiones en Fig. 6.15); Filtro 3: dos ceras de transmisidn
enel eje real, sabre la banda de paso {situadosen 149 GHzy 1,53 GHz). . .. .. 144

Estructura hibrida guiaonda-microstrip propuesta. . . .. .. .. .. .. ... L. 145

Respuesta de la estructura sin el resonador impreso (L, = 0}, variando la lon-
gitud de los puertos de entrada vy salida (L;; ¥ L) de 10w a 14w, La an-
chura de la cavidad es a2 = b = 4. Las dimensiones se han establecido a
Ly = Ly = 3mm, y el valor de la permitividad relativa es ¢, = 2. La separacion
entre los puertos de entrada ysalidaesdebmm. ... .. ... o000 146

Componente x del campo eléctrico del modo Ty en el interior de la cavidad,
a la frecuencia de resonancia. La anchura de la gufa tiene un valordea = b =
b, Ly = Ly = 3mwn El valor de la permitividad relativaesde e, =2, . .. .. 146

Comparativa de pardmetros de scattering. . . . .. .. .. .. .. ... L. 148
Comparativa de parametros de scattering para dos filtros protipo. a} Filtro paso

banda mostrado en la Fig. 6,10 (ejempla 2}; b} Filtra de banda rechazada mostra-
doenlaFig. 613 {gjemplad). .. .. .. .. .. L. 149

222



Indice de figuras

6.2,

B.23.

6.24.

7.1

J2

7.3

7.4

7.5

7.b.

7.7

7.B.

7.9

7.10.

711

Resultados medidos y simulados para el filtro paso banda con ceros de trans-

misidn complejos, mostrado en la Fig. 6,15 (gjemplo5) . o0 o0 o0 o oo 150
Aspecto de los filtros prototipo fabricados. .. ..o 00000 0oL 151
Medidas y fato del filtro hibrido guiaonda-circuito impreso fabricado. . . . . .. 151

Esquemas de acoplo: {a} Trisection sencilla. {b}Topalogia transversal de tercer
orden. {c} y {d} esquemas alternativos de tercer arden combinando secciones
transversal yenlinea. . . . .. .. ... ... L L L 157

Esquema circuital de dos resonadores acoplados (particularizada para acoplo
magnética}, donde los resonadores § = 1y j = 2 pueden tener frecuencias de
resonancia distintas y diferente estructura. .. .. ...l 158

Ejemplos de respuesta en frecuencia tipica para dos resonadores sincronos
acopladas, en frecuencia absoluta (a} y normalizada {b}. Se adjuntan las matrices
de acoplo. En ambos casos se toma una frecuencia central de 1,45GHz y un ancho
de banda de 0,1G Hz. Para Filtro A se tiene: fy; = 14252GHz, fp) = 14752GHz,
k= 0,035y Mz = 05 Fara Filtro B se tiene: fro = 14GHz, frn = 15GHz,
= D068 Y M1z = Lot ot et e e e e e e e 159

Vista 3D del filtro propuesto compuesto por dos sustratos dieléctricos acoplados
verticalmente. . .. .. .. .. L 162

Layout del filtro transversal microstrip, implementandao el esquema de acoplo
delaFig. 7.1k . . .0 o0 o e e e 163

Respuesta de la simulacidn de onda completa y de la matriz de acaplo para el
filtro dedoblebandade la Fig. 7.5. . .. .. .. . o oo oo oo 164

Layout de un filtro transversal de tercer orden con respuesta pseudo-eliptica.
El signo de un resonador se cambia introduciendo un cortocircuito en su punta

Respuesta de la simulacion de onda completa y de la matriz de acoplo para el
filtro transversal paso banda delaFig. 7.7.. . . . . ... ... ... oo 0L 166

Layout de un filtro transversal de tercer orden con respuesta pseudo-eliptica.
El signo de un resonador se cambia operando en la segunda resonancia del
eSO AR Or L. L L e e e e e e e e e e e e e e e e e e e e 167

Respuesta de la simulacidn de onda completa y de la matriz de acoplo para el
filtro transversal pasobanda delaFig. 7.9.. . . .. .. ... . o oo 168

Layout de un filtro planar de tercer orden, implementando el esquema de acopla
delaFig. 7.0{ch . . .. .. .. 170




Indice de figuras

712

713

.14

715

7.16.

717

718

719,

720,

721

722,

Al

A2

A3

B.1.

B.2

Respuesta de la simulacidn de onda completa y de la matriz de acoplo para el
filtro pasa banda con dos ceros de transmision en el plano complejo de la Fig. 7.11.171

Respuesta de retardo de grupo para los filros Cyy DE o o 00 0 o0 o s oo 00 172
Layout de un filtro planar de tercer orden, implementando el esquema de acopla
delaFig. 7.0(d). . . .. .. .. 173
Respuesta de la simulacidn de onda completa y de la matriz de acaplo para el
filtro de dosbandasde pasodelaFig. 714, .. .. .o oo oo 174
Filtra fully — canonical: esquema de acoplo y layout que lo implementa. . . . . . 176
Respuesta de la simulacion de onda completa y de la matriz de acaplo para el
filtra fully — canonical de dosbandasde pasodelaFig. 7.16. . . . . .. ... . .. 177
Comparativa de pardmetros de scattering para dos filtros prototipo transversales
de tercer arden. a} Filtro con dos bandas de paso mostradoen la Fig. 7.5 {ejemplo
AY, b} Filtro pseudo-eliptico mostrado en la Fig, 7.9 {ejemplo Ch . . .o oo 00 4 178
Fotos de los filtros prototipo transversales fabricadas. a} Filtro con dos bandas
de paso {ejempla A}; b} Filtro pseudo-eliptico (ejemplaCy. . .. .0 oo o0 L. 179
Comparativa de pardmetros de scattering para filtros prototipo planares. a} Filtro

con dos ceros de transmisidn complejos (Fig. 7.11, gjernplo D). b} Filtros con dos
banda de paso (Fig. 7.14, gjemploE). . . .. .. ... ... 00 oL, 179

Fotos de los filtros planares de tercer orden fabricados: Ejemplo D {izquierda} y
eemploEf{derecha). . .. .. ... ... ... o 180

Filtra de tercer orden fully — canonical fabricado, carrespondiente al efemplo F
presentado y que implementa tres ceros de transmision. . . . .. ... L L 180

Ejemplos de esquemas de acoplos comunes para filtros con resonadores: {a} En
linea, (b} cuadruplet, {c} triplet, (d} folded form, caso par, (e} foldedform, caso
impar, (freul —de—sac. . .. ..o o oL L oo 191

Relacion entre los elementos de la matriz NxN v los acoplos de una red folded —
form. Efemplo de orden 7, extensible de forma directa a todos los esquemas de

BFIZ AL o e e e e e e e e e 194
Esquemas de acoplo alternativas, . . .. .. .o oo oo oo 195
Fasesdeloscerosde S5x1(5) . . . .. o o 199
Fasesdeloscerosde S11(5) v Sza(5) . v v v i ot o e 200

224



Indice de tablas

3.1,

3.2

3.3,

3.4,

3.5.

5.1.

5.2,

h.3.

5.4.

5.5.

5.6.

6.1

B.2.

Matriztransversal N +2.. . . . L L e e e 52
Cambios entre pardmetros de filtro paso banda v banda rechazada .. .. .. .. 57
Resumen del proceso de reduccidn de una matriz 7x7 a la forma folded — canonical 69
Resumen del proceso de reduccidn de una matriz 6x6 a la forma folded — canonical 70

Coordenadas de los pivotes que reducen la matriz de acoplo folded — canonical

alaformacul —de — 540 . . . L L L e e e e e e e e 72
Matriz de acoplo N + 2 de un filtro transversal de segundoorden. . . . .. . . .. 102
Matriz de acoplo del i—ésimo resonador aislado (f = 1,2}, . .. .. .. ... ... 103

Matriz de acoplo de resonadaor i —ésimao aislado (i = 1,2} y sus pardmetras prin-
cpales L. e e e e e 107

Estudio paramétrico del nivel de acoplo para un resonador con una longitud de

Matriz de acoplo del resonador i—ésimo aislado {f = 1,2} v sus parametras prin-
CIPAlES . . e e e e e e e e 113

Estudio paramétrico del nivel de acoplo para un resonador basado en una linea
cortacircuitadaen forma de Ty longitud A4 .o oo oo 00000000000 114
Maxima variacidn del retardo de grupo dentro de la banda de paso para las

respuestas mostradasenlaFig. 6.2, . . . .. .. .. L oL L. 126

Maxima variacidn del retardo de grupo dentro de la banda de paso para las
respuestas mostradasenlaFig. 63. . . . .. .. .. L Lo 127

225



Indice de tahlas

6.3

6.4

6.5.

6.5,

6.7.

6.5

6.9

7.1

J2

7.3

74

7.h

7.b.

Estudio paramétrico del nivel de acoplo fuente-carga para distintos valares de .
vy, segin la estructura mostradaen Fig. 64 . .. .. oo oo oo L 131

Matriz de acoplo de resonadaor i —ésimo aislado (i = 1,2} v sus pardmetras prin-
cpales ... L e 133

Andalisis del nivel de acoplo del resonador de media longitud de onda, al variar
el pardmetra [;, teniendo en cuenta que My, = —004%4. . . . ... Lo oL 134

Matriz de acoplo de resonadaor i —ésimo aislado (i = 1,2} v sus pardmetras prin-
cpales ... L e 136

Andlisis del nivel de acoplo del resonador de media longitud de aonda, al variar
el parametra {;, tentendo en cuenta que Mg, = —01060.. . . .. .. oL 136

Parametra - para los filtros mostrados en la Fig. 6.16; junto con la maxima
variacion del retardo de grupo dentrode labandadepaso. . .. .. .. .00 142

Dimensiones del filtro hibrido disefado, cuya estructura se muestra en la

Fig. 6.17(a) y1a Fig. 6.17(b). . .o oottt e 148
Dimensiones del filtro de doble banda disefado. . . . . . . . 0. oo oo oo oL 163
Dimensiones del filtro pseudo-eliptico disefiadao. . . . .. .. .. .. .. ... ... 166
Dimensiones del filtro pseudo-eliptico disefado mostrado en Fig. 7.9.. . . . . .. 168
Dimensiones del filtro de tercer orden disefiado y mostradoen Fig. 7.11. . . . .. 171
Dimensiones del filtro de tercer orden disefiado y mostradoen Fig. 7.14. . . . .. 174

Dimensiones del filtro fully — canonical de tercer orden disefado y mostrado en
Flg. 700 o e e e e 176

226



