UNIVERSIDAD AUTONOMA DE MADRID

ESCUELA POLITECNICA SUPERIOR

= LAl

UNIVERSIDAD AUTONOMA
DE MADRID

PROYECTO FIN DE CARRERA

iqlmr

DISENO DE UN FILTRO EN LA BANDA
DE FRECUENCIAS DE
MICROONDAS-MILIMETRICAS PARA
SISTEMAS DE COMUNICACIONES

Cristina Monsalve Zapata
Julio de 2008



DISENO DE UN FILTRO EN LA BANDA DE FRECUENCIAS
DE MICROONDAS-MILIMETRICAS PARA SISTEMAS DE
COMUNICACIONES

AUTOR: Cristina Monsalve Zapata
TUTOR: Jorge A. Ruiz Cruz

Grupo de Sistemas de Radiocomunicaciones y Comunicaciones Opticas
Dpto. de Ingenieria Informatica
Escuela Politécnica Superior
Universidad Autonoma de Madrid
Julio de 2008



PROYECTO FIN DE CARRERA

Titulo: Disefio de un filtro en la banda de frecuencias de microondas-milimétricas para
sistemas de comunicaciones

Autor: D Cristina Monsalve Zapata

Tutor: D. Jorge A. Ruiz Cruz

Tribunal:
Presidente: D. José Luis Masa Campos
Vocal: D. Luis Herranz Arribas

Vocal secretario: D. Jorge A. Ruiz Cruz

Fecha de lectura:

Calificacion:



Resumen

Los filtros paso banda son dispositivos esenciales en muchas areas de la ingenieria de
radiofrecuencia/microondas. Los sistemas de comunicaciones en esta banda han
experimentado un gran desarrollo en los ultimos afos para dar soporte a aplicaciones muy
diversas: television via satélite, comunicaciones celulares, sistemas radar de uso civil y
militar, sistemas médicos.... El auge de estos sistemas se ha traducido en especificaciones
y disefios mas exigentes para los dispositivos hardware que lo componen, siendo los filtros
uno de los elementos clave.

El objetivo de este proyecto es realizar el ciclo completo de disefio de un filtro paso
banda, empezando por el andlisis hasta llegar a la construcciéon y medida. En concreto, se
llevara acabo el disefio de tres filtros paso banda y la construccion de dos de ellos con las
especificaciones de dos sistemas de comunicaciones distintos operando en la banda de
frecuencias de microondas, el sistema GSM a 1.8 GHz y el sistema WiMax a 3.5 GHz. Las
ideas y técnicas que se han estudiado se engloban dentro de lo que se conoce como
ingenieria de microondas-milimétricas, y pueden ser aplicadas a la implementacion de otro
tipo de dispositivos de microondas como transformadores o acopladores.

Dentro del proyecto, se han estudiado las distintas técnicas cldsicas de disefio de filtros
y las diferentes alternativas y tecnologias en la banda de frecuencias de microondas-
milimétricas. Finalmente, se ha optado por el disefio de filtros paso banda de lineas
acopladas y se ha elegido la tecnologia microstrip para llevar a cabo su construccion. Las
lineas microstrip, que se incluyen dentro de las lineas de transmision planares, son
compactas, suelen tener un bajo coste de fabricacion, y se pueden integrar facilmente con
dispositivos activos como diodos y transistores para crear circuitos integrados de
microondas (MIC) y circuitos integrados de microondas monoliticos (MMIC). Su principal
problema son las pérdidas, sobre todo si se quieren realizar filtros de banda muy estrecha.

El primer y segundo disefio corresponden a filtros paso banda preparados para trabajar
en la banda de frecuencias de GSM. Sin embargo, el segundo disefo incluird ciertas
modificaciones en su configuracion que le proporcionaran una serie de ventajas en su
selectividad y facilidad de construccion. El tercer disefio se realizard segun las
especificaciones del sistema de comunicaciones WiMax, e igual que en el segundo filtro,
se realizaran ciertas mejoras en la configuracion de lineas acopladas para conseguir una
mayor selectividad y unas dimensiones fisicas que faciliten su construccion.

Por ultimo, se ha llevado a cabo la construccion de dos disefios en los laboratorios de la
Escuela Politécnica Superior. Se han realizado las medidas de los dispositivos mediante el
analizador de redes del departamento para evaluar su funcionamiento y extraer
conclusiones de sus caracteristicas de selectividad, retardo de grupo, factor de calidad y
otros parametros clasicos de filtros de microondas.



Abstract

Bandpass filters are essential devices in many areas of the RF/microwave engineering.
The communications systems in this band have experimented a significant development in
the last years in very diverse applications: satellite television, cellular communications,
radar systems in military and civil applications, medical systems... The evolution of these
systems has motivated more demanding specifications and designs for their hardware
devices, where the filters are one of the key elements.

The aim of this project is to carry out the complete design cycle of a bandpass filter,
starting with the analysis and finishing with the construction and measurement of the
device. Specifically, three bandpass filters will be designed and two of them will be
manufactured. The designs are for the GSM system at 1.8 GHz and WiMax system at 3.5
GHz. The techniques and ideas used in this project belong to the so called millimetre-
microwave engineering and, therefore, can be applied to the implementation of other types
of microwave devices such as transformers or couplers.

During the project, different classic design techniques and technologies have been
studied. Eventually, the design of coupled line bandpass filters and the microstrip
technology have been chosen for the physical implementation of the filters. Microstrip
lines, which are planar transmission lines, are compact, usually have a low manufacturing
cost, and are easily integrated with other active devices as diodes and transistors in order to
develop microwave integrated circuits (MIC) and monolithic microwave integrated circuits
(MMIC). Its main problem is the losses, specially for filters with narrow frequency
bandwidths.

The first and second designs are bandpass filters designed to operate in the GSM
frequency band. Nevertheless, the second design will include some modifications in its
configuration, which will provide some advantages. The third design will be made
according to the specifications of the WiMax communication system. Similarly to the
second design, some modification will be made in order to achieve more selectivity and to
obtain practical dimensions for its construction.

Finally, the construction will take place in the laboratory of the Escuela Politécnica
Superior. The measurements of the device will be made with the network analyzer of the
department in order to evaluate its performance and to extract conclusions of its selectivity,
group delay, quality factor and other parameters of the filter.
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1 Introduccion

1.1 Motivacion

El término microondas hace referencia a sefiales de frecuencias entre 300 MHz y 300
GHz, con una longitud de onda entre A=c/f=Im y A=1Imm, respectivamente.
Entendemos por ondas milimétricas, sefiales con longitud de onda en el orden de
milimetros. Debido a las altas frecuencias (y cortas longitudes de onda), la teoria de
circuitos clasica no se puede usar directamente para resolver problemas de redes de
microondas, y hay que recurrir a las ecuaciones de Maxwell para caracterizar el
comportamiento de los dispositivos operando en esta banda de frecuencias.

Los componentes microondas son a menudo elementos distribuidos, donde la fase de
un voltaje o corriente cambia significativamente sobre el area del dispositivo porque las

dimensiones de éste estan en el orden de la longitud de onda (L ~ /1). A frecuencias

mucho mas bajas, la longitud de onda es suficientemente grande, de forma que hay una
variacion de fase insignificante a través de las dimensiones de un componente (L < /”L) y

se habla de elementos concentrados.
El otro extremo del espectro, frecuencias extremadamente altas, se identifica como
ingenieria oOptica, en la cual la longitud de onda es mucho mas corta que las dimensiones

del componente (L > /”L). En este caso las ecuaciones de Maxwell se pueden simplificar y

pueden disefiarse sistemas Opticos con la teoria de Optica geométrica. Estas técnicas se
aplican a veces a sistemas de onda milimétricos, y son descritas como cuasiopticas.

Aplicaciones de la Ingenieria de Microondas

A pesar de que las altas frecuencias y longitudes de onda cortas acarrean dificultades
en el andlisis y disefio de componentes y sistemas de microondas, estos mismos factores
proporcionan una serie de ventajas para algunas aplicaciones:

e Se puede obtener un ancho de banda absoluto mayor a frecuencias mas altas. Un
1% de ancho de banda relativo a 600 MHz son 6 MHz (ancho de banda de un
unico canal de television), y a 60 GHz un 1% de ancho de banda relativo
corresponde a 600 MHz (100 canales de television). Puesto que los sistemas de
comunicaciones suelen funcionar en anchos de banda relativos parecidos (por
ejemplo del 1%) independientemente de la frecuencia central, a altas frecuencias,
el ancho de banda absoluto es potencialmente mayor. Este es un factor muy
importante porque las bandas de frecuencia disponibles en el espectro
electromagnético son un recurso limitado.

e La ganancia de la antena es proporcional a su tamafio eléctrico. A frecuencias mas
altas es posible una mayor ganancia de la antena para un tamaio fisico dado.
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e El area de reflexion efectiva de un objetivo radar es proporcional al tamafio
eléctrico del objetivo. Esto, junto con las caracteristicas en frecuencia de la
ganancia de la antena, hacen que por lo general, se prefieran las frecuencias
microondas para sistemas radar.

e Los fendmenos fisicos que experimentan los materiales y los tejidos a las
frecuencias de microondas se pueden usar para una variedad de aplicaciones Unicas
en las areas de ciencia basica, calentamiento, diagndstico y tratamiento médico, ...

Hoy dia, la mayoria de las aplicaciones de la tecnologia de microondas estan destinadas
a sistemas de comunicaciones, sistemas radar, sistemas médicos, calentamiento y
teleobservacion del medio ambiente. La asignacion de frecuencias de la Figura 1-1 muestra
que los sistemas de comunicaciones microondas y RF son una de las parte mas
importantes.

Probablemente, el uso popular mas extendido de la tecnologia de microondas esté en
los sistemas de telefonia celular, propuestos por primera vez en la década de los afios 70,
donde el numero de abonados y las capacidades de este servicio continuan creciendo. Los
sistemas por satélite también tienen una gran importancia, proporcionando conexiones de
voz, video y datos en todo el mundo. Los grandes sistemas de telefonia por satélite, tales
como Iridium y Globalstar, no alcanzaron tanto popularidad como otros sistemas como el
GPS (Global Positioning Satellite) y DBS (Direct Broadcast Satellite). Las redes de area
local wireless (WLANS) proporcionan alta velocidad entre ordenadores en distancias
cortas, y la demanda estd creciendo muy rapidamente. Una de las tecnologias de
comunicacion wireless mas actuales es la denominada UWB (Ultra Wide Band), donde la
sefial emitida ocupa una banda en frecuencia muy ancha pero un nivel de potencia muy
bajo que evita la interferencia con otros sistemas.

Los sistemas de radar encuentran su aplicacion en sistemas militares, comerciales, y
cientificos. Se usa para detectar y localizar blancos aéreos, terrestres y marinos, asi como
para la orientacion de misiles y control de fuego. En el sector comercial, la tecnologia
radar se utiliza para el control de trafico aéreo, para detectores de movimiento (ej. alarmas
de seguridad), evitar la colision de vehiculos, y para medidas a distancia. Las aplicaciones
cientificas de radar incluyen predicciones de tiempo, teleobservacion de la atmosfera,
océanos, y la tierra, y diagndsticos médicos y terapia. La radiometria de microondas, que
es la energia microonda emitida por un objeto, se usa para la teleobservacion de la
atmosfera y la tierra, asi como para diagnosticos médicos y para imagen en aplicaciones de
seguridad.

En cuanto al hardware que se necesita para implementar los sistemas anteriores, el
desarrollo de dispositivos activos de estado sélido, tales como transistores bipolares vy,
transistores FET (Field-Effect Transistors), ha tenido un impacto importante en el campo
de la ingenieria de microondas. Con la disponibilidad de los transistores de microondas, el
desarrollo de componentes se ha trasladado y centrado sobre estructuras de lineas de
transmision planares, como lineas microstrip y lineas de transmision coplanar. Estas estruc
turas se pueden fabricar usando técnicas de circuito impreso. Por eso son compatibles con
los dispositivos de estado solido, ya que éstos son faciles de conectar al circuito microstrip
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Figura 1-1: Espectro electromagnético

pero dificiles de incorporar como parte de un circuito en guia de onda. A frecuencias de
microondas mas bajas se usan circuitos de microondas integrados hibridos. En la
construcciéon de circuitos hibridos, primero se fabrican los componentes en linea de
transmision y es entonces cuando se sueldan los dispositivos de estado sélido, como diodos
y transistores, en su lugar correspondiente. La tendencia actual se dirige al uso de circuitos
integrados de microondas monoliticos (MMIC), en los cuales tanto los circuitos de lineas
de transmision como los dispositivos activos son fabricados en un tnico chip.
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Procesado de sefial en RF

Hasta ahora se han visto las ventajas que proporciona el desarrollo de los sistemas
microondas en distintos &mbitos, asi como la justificacion del uso de tecnologia microstrip.
A continuacion, se analizara el procesado de senal dentro de un sistema de RF y la
necesidad de la introduccion de filtros paso banda en el sistema [8]. En la siguiente figura
(Figura 1-2), correspondiente a la parte RF de un sistema de comunicaciones, se observan
las posiciones de los distintos filtros paso banda y paso bajo dentro del transmisor y el
receptor.

Dentro de este diagrama de bloques, los filtros aparecen para eliminar una serie de
sefales no deseadas:

En los transmisores hay que convertir una sefial banda base de una cierta anchura a
una frecuencia portadora RF mas alta para su radiacion. El proceso de conversion a una
frecuencia superior no es lineal y genera sefiales no deseadas, las cuales tienen que ser
eliminadas. De forma similar, los amplificadores pierden linealidad para niveles de senal
elevados, asi que los filtros son necesarios para eliminar esta distorsion armonica.

En los receptores, hay dos fuentes de sefiales no deseadas diferentes. En primer lugar,
el proceso de conversion a una frecuencia inferior también produce sefales no deseadas
que tienen que ser suprimidas. En segundo lugar, hay numerosas sefiales, ademas del ruido,
que pueden ser captadas por la antena. Los filtros s6lo deben dejar pasar las frecuencias en
la banda donde esta la sefal deseada.

Figura 1-2: Blogques fundamentales de un sistema de RF: Transmisor y Receptor
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1.2 Objetivos y organizacion de la memoria

Dentro del contexto explicado anteriormente, el objetivo de este proyecto es la
realizacion del ciclo completo de disefio de un dispositivo funcionando en la banda de
frecuencias de microondas, empezando por el andlisis hasta llegar a la construccion y
medida. Concretamente, se ha trabajado en el diseno de filtros paso banda en tecnologia
microstrip de lineas acopladas.

A grandes rasgos, la memoria comienza con una exposicion de las distintas
herramientas y elementos que intervienen en la realizacion de filtros, también aplicables a
otros dispositivos de microondas. La memoria finaliza con una parte préctica en la que se
exponen los resultados obtenidos de la construccion de dos filtros, comentando los
resultados y extrayendo conclusiones sobre los datos experimentales obtenidos.

Mais concretamente, en el capitulo 2 se expone una sintesis de las herramientas
disponibles para el analisis de circuitos de microondas, donde destacan los pardmetros de
dispersion y los parametros ABCD .

A continuacion, en el capitulo 3, se presentan dos métodos para el disefio de filtros: el
método de los pardmetros imagen y el método de las pérdidas de insercidon, aunque
finalmente se ha optado por éste ultimo. Dentro de este mismo capitulo, se explica
brevemente la funcion de los resonadores de elementos concentrados, los resonadores de
elementos distribuidos y los inversores de impedancia y admitancia.

Debido a que la tecnologia elegida para la construccion del filtro es la linea microstrip,
en el capitulo 4 se realiza una breve introduccion de las caracteristicas de las lineas de
transmision, posteriormente se centra en el comportamiento de la linea de transmision
microstrip y por ultimo se estudian las lineas de transmision microstrip acopladas.

En el siguiente capitulo, capitulo 5, se presentan diferentes topologias para el desarrollo
de filtros en tecnologia microstrip con lineas acopladas, que serdn implementadas
posteriormente de forma practica.

En el capitulo 6, se comienza con el disefio de un primer filtro de lineas acopladas
terminadas en abierto. El disefio anterior se mejora después mediante una configuracion de
lineas acopladas con transformadores 1/4 y stubs de longitud 4. Esta configuracion se

usa en el segundo y tercer filtro, disefiados para el sistema de comunicaciones GSM a 1.8
GHz y WiMax a 3.5 GHz, respectivamente. Los resultados experimentales del primer y
tercer filtro se presentan en este capitulo, asi como la comparacion de las medidas con sus
respuestas de onda completa.

En el capitulo 7 se exponen las conclusiones y el trabajo futuro relacionado con este
proyecto. La memoria concluye con un anexo donde se describen mas en detalle algunos
aspectos del proyecto.
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2.1 Introduccion

2 Analisis de Circuitos de Microondas

2.1 Introduccion

Los circuitos que operan a bajas frecuencias, en los cuales las dimensiones del circuito
son pequeiias en relacion a la longitud de onda, se pueden tratar como una interconexion de
componentes concentrados pasivos o activos con voltajes y corrientes unicos definidos en
cualquier punto del mismo. En esta situacion, las dimensiones del circuito son
suficientemente pequefias para que el cambio de fase de la senal de un punto del circuito a
otro sea despreciable. Esto conduce a un tipo de solucién mas sencilla de las ecuaciones de
Maxwell, y a las conocidas leyes de voltaje y corriente de Kirchhoff, asi como a los
conceptos de impedancia de la teoria clésica de circuitos. Existe un conjunto util y
poderoso de técnicas para el andlisis de circuitos de baja frecuencia. En general, estas
técnicas no pueden ser aplicadas directamente a los circuitos de microondas. Sin embargo,
es el proposito de este apartado demostrar como los conceptos de circuitos y redes pueden
ser extendidos para tratar muchos problemas de microondas de interés practico.

La principal razon de esta simplificacion se debe a que normalmente es mucho mas
facil aplicar las ideas simples e intuitivas del andlisis de circuitos a problemas de
microondas que resolver las ecuaciones de Maxwell para el mismo problema. En cierto
modo, el andlisis de campo proporciona mucha mds informacién sobre el problema
particular considerado que lo que realmente se quiere o se necesita. Esto es debido a que la
solucion de las ecuaciones de Maxwell para un problema dado es completa, se obtienen los
campos eléctricos y magnéticos en todos los puntos del espacio. Sin embargo, por lo
general, se esté interesado solo en el voltaje o corriente en un conjunto de terminales, en el
flujo de potencia a través de un dispositivo, o algun otro tipo de magnitud “global”, y no en
una minuciosa descripcion de la respuesta en todos los puntos del espacio. Otra razén para
usar un enfoque circuital para los problemas de microondas es que luego es muy facil
modificar el problema original, o combinar varios elementos y encontrar la respuesta
conjunta, sin tener que analizar en detalle el comportamiento de cada elemento en
combinacion con sus vecinos. Un andlisis de campo utilizando las ecuaciones de Maxwell
para dichos problemas seria muy complejo (aunque en ciertos problemas no hay otra
alternativa).

La teoria de redes de microondas fue desarrollada originalmente para los sistemas radar
y su desarrollo tuvo un fuerte impulso en el MIT (Massachusetts Institute of Technology)
Radiation Lab en los afios 40 [1, cap. 1]. Este trabajo fue continuado y extendido en el
Polytechnic Institute de Brooklyn por investigadores como E. Weber, N. Marcuvitz, A. A.
Oliner, L. B. Felsen, A. Hessel, y otros.

A pesar de lo dicho anteriormente, es evidente la dificultad para definir voltajes y
corrientes para medios de transmision que no estén basados en una configuraciéon de
campo TEM (modo Transversal ElectroMagnético) [2, cap. 2]. Por ejemplo, en el caso de
modos TE (Transversal Eléctrico) y TM (Transversal Magnético) en una guia de onda, no
existe una definicion unica de tensidon y corriente. Adicionalmente, existe un problema
practico cuando intentamos usar los conceptos tan utiles de impedancia y admitancia (o
matriz Z, Y, ABCD,...) a las frecuencias de microondas. Los voltajes y corrientes
equivalentes, y las matrices de impedancia y admitancia asociadas a estas definiciones,
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implican condiciones de circuito abierto o cortocircuito para su caracterizacion. Estas
condiciones no son operativas en los dispositivos de microondas porque pueden conducir a
la destruccion del dispositivo o generar radiacion. Una representacion mas acorde con el
tipo de medidas que se pueden hacer en alta frecuencia y con las ideas de onda incidente,
reflejada y transmitida, viene dada por la matriz de parametros de dispersion (también
Ilamada de scattering o matriz S).

Al igual que la matriz de impedancia y admitancia para una red de N -puertos, la
matriz de parametros de dispersion proporciona una descripcion completa de la red de N -
puertos. Mientras que las matrices de admitancia e impedancia relacionan los voltajes y
corrientes totales en los puertos, la matriz de parametros de dispersion relaciona ondas de
potencia incidentes y reflejadas.

Ademas, los parametros de dispersion se pueden calcular también utilizando técnicas
de analisis de circuitos, y se pueden caracterizar experimentalmente midiendo
directamente con un analizador de redes. Una vez que se conocen los parametros de
dispersion, la conversion a otra matriz de pardmetros (por ejemplo Z, Y o ABCD) se
puede realizar facilmente mediante manipulaciones algebraicas.
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2.2 Variables de red

Los filtros de microondas/RF, tema de estudio de este trabajo, se pueden representar
por una red de dos puertos como se muestra en la Figura 2-1, donde V3, V2 ¢ Iy, I, son las
variables de voltaje y corriente en los puertos 1 y 2, respectivamente, Zo1 y Zoz son las
impedancias terminales, y ES es la fuente o generador de tension.

El analisis de los circuitos de microondas se suele hacer cominmente en el dominio de
la frecuencia, por lo que las variables de red son magnitudes complejas (modulo y fase)
que dependen de la frecuencia.

Como es dificil medir el voltaje y corriente a las frecuencias de microondas, se
introducen las variables de ondas de potencia a,, b, y a,, b,, con a indicando las ondas
incidentes al dispositivo y b las ondas reflejadas por el dispositivo. La relacion entre las

variables de ondas de potencia y las variables de ondas tension y corriente [1, cap. 4]
vienen definidas por

V, =yZ,, (a,+b,)

n

n=1y?2 (2.1)

a—L Vo +./Z, |
n 8\/2_0n On"'n

n=1y?2 (2.2)

1({ V.

donde a y b son las ondas de potencia no generalizadas (las impedancias Z,, son

nimeros reales positivos).

I, I,
i, —== - (],
Z 01 : 1'!; T“-" 0- p'D It ]'rf
| 2
v network il Zy,
E b ,=— —D,

Figura 2-1: Red de dos puertos con las variables de red (de Jia-Sheng Hong, M. J. Lancaster,
“Microstrip Filters for RF/Microwave Applications”, John Wiley & Sons 2001).
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2.2 Variables de red
Las definiciones anteriores garantizan que la potencia en el puerto n sea

1 * * * 2 2
P,==Re(V,-I,)=(a,a,—-bb,)=la,| —|b 23
n 2 ( n n) ( n“n n n) | n| | n| ( )
donde el * indica la operacién complejo conjugado. El término a a representa la

potencia de la onda incidente y b b’ la potencia de la onda reflejada en el puerto n [1, cap.
4].
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2.3 Parametros de dispersion

Los parametros de dispersion o pardmetros S en una red de dos puertos estan definidos
en términos de variables de ondas de potencia como

S11 = ﬂ Slz = &
al a,=0 3.2 a,=0
(2.4)
S21 = & Szz = b_2
8, a,=0 & a,=0

donde a, =0 implica una adaptacion de impedancia perfecta entre el terminal y la carga
en el puerto n. Estas definiciones se podrian escribir en forma matricial como:

P}{Sn Sn}_{al} 2.5)
b2 S2l S22 a‘2

donde la matriz que contiene los pardmetros S es conocida como matriz de dispersion o
matriz S.

Los parametros S, y S,, son llamados también coeficientes de reflexion, mientras que
S, v S,, son llamados coeficientes de transmision. Estos son los parametros que se

pueden medir directamente a las frecuencias de microondas. Los pardmetros S son en
general complejos, y es conveniente expresarlos en términos de amplitud y fase, es decir,

S.n :|Smn|ej¢m" para m,n=1,2. A menudo sus amplitudes se dan en decibelios (dB),

definidas como
20log|S,,,|dB m,n=1,2 (2.6)
donde el logaritmo es en base 10. Se suelen definir también los dos parametros siguientes:

=-20log|S,,|dB  m,n=12(m=n)

2.7
=—20log|S,,|dB n=1,2 @7

LA
LR
donde L, representa las pérdidas de insercion entre el puerto n'y my L, representa la

pérdidas de retorno en el puerto n. En vez de utilizar la pérdida de retorno, se podria usar
la relacién de onda estacionaria, VSWR . La definicion de VSWR es

VSWR = w (2.8)
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2.3 Parametros de dispersion

Cada vez que se transmite una sefial a través de una red selectiva en frecuencia como
un filtro, se introduce algun retardo en la sefial de salida en relacion a la sefial de entrada.
Hay otros dos parametros que juegan un papel importante en la caracterizacion de la
realizacion de un filtro relacionado con este retardo. El primero de ellos se corresponde
con el retardo de fase y se define por

7, = 0. [segundos] (2.9)
@
donde ¢,, estd en radianes y @ esta en radianes por segundo. El puerto 1 se corresponde

con el puerto de entrada y el puerto 2 con el de salida. Otro pardmetro de gran importancia
es el retardo de grupo, definido por

7y __9¢ [segundos] (2.10)
dw

El parametro de reflexion S,; se puede expresar en términos de la impedancia terminal
Z,, v la impedancia de entrada Z;, =V, \/1,, impedancia vista desde el puerto 1 cuando el

puerto 2 estd cargado con ZOZ. Esta expresion puede deducirse evaluando S,; (2.4) en

términos de variables de voltaje y corriente usando las relaciones definidas en (2.2). Asi se
obtiene que

DR
@.11)
a,= /\/—+\/_1I1

i1, se llega a la expresion deseada

l

Reemplazando V, por Z,

Z, 1 Z01
0 2.12
"7 57 (2.12)
De forma similar, se tiene que
Z' 2 ZOZ
=Zin2 0 2.13
= 2.13)

in2

donde Z,,, =V, /I, es la impedancia de entrada vista desde el puerto 2, cuando el puerto 1

esta cargado con Z, .

Los parametros S tienen varias propiedades que son ttiles para el analisis de circuitos
[2, cap. 4]. Para una red reciproca, se debe cumplir S, =S,,. Si la red es simétrica, se

cumple una propiedad adicional, S,, =S,,. Para una red pasiva sin pérdidas, la potencia
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2.3 Parametros de dispersion

transmitida y la potencia reflejada deben ser igual a la potencia total incidente. Las
condiciones de conservacion de potencia son:

S218;1 +81181*1 =10 |Szl|2 +|811|2 =1

] ) , , (2.14)
S;SL+S,5, =10 |Sl2| +|Szz| =1

Las redes que tienen mas de dos puertos se denominan redes multipuerto. Las
definiciones de los pardmetros S, Z, e Y para redes multipuerto son similares a las
definiciones de las redes de dos puertos descritas anteriormente. En general, para una red
de M -puertos los pardmetros S son descritos por

b1 S11 Slz SIM a
bM SM1 SM 2 T SMM Ay
que se puede expresar como
[b]=[S]-[a] (2.16)
donde [S] es lamatriz S de orden M xM cuyos elementos estan definidos por
b, -
S, =— parai, j=1,2,...M (2.17)

Ha, =0 y k=1.2,.M)

Si se generalizan las propiedades descritas anteriormente para las redes multipuerto, se
obtienen los siguientes resultados:

e Sila red es pasiva (no contiene elementos de amplificacion como diodos y

transistores) entonces todos los elementos de la matriz de dispersion tienen un
moédulo de valor menor que la unidad:

S| <1,

S;| <1 (2.18)

e Una red reciproca es aquélla en la que se puede intercambiar un generador y un
sensor entre dos accesos cualesquiera sin que se altere la lectura del sensor. Un
circuito formador por bobinas, condensadores, transformadores y resistencias es
reciproco. Pues bien, si una red es reciproca, entonces se tiene que su matriz de
dispersion es simétrica:

(s |=[s'] & s;=5; (2.19)
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2.3 Parametros de dispersion

Si la red es pasiva y sin pérdidas, entonces la matriz de dispersion es unitaria:

[sJs 1[5 J[s]=[1 ] @2

donde el simbolo + indica en este caso matriz hermitica, es decir, trasponer la
matriz de parametros S y luego obtener la matriz compleja conjugada (calcular
el nimero complejo conjugado de cada elemento de la matriz). Por su parte, |
representa una matriz identidad de tamafio igual a las dimensiones de la matriz
S.

Si se sustituye la matriz de parametros S de unared de M accesos definida
en (2.15) en la condicion de unitariedad [S*}[S ]:[I }, se deduce que los

elementos de dicha matriz deben satisfacer las siguientes relaciones:

M
YIS F=1 Y (2.21)
i=1

M
;Sips =0 Vpygconp=q (2.22)

La relacién definida mediante (2.21) indica que el modulo de cada vector
columna de la matriz S es igual a la unidad, mientras que la ecuacion (2.22)
implica que el producto escalar de dos vectores columna diferentes (uno de
ellos complejo conjugado) de la matriz S debe ser igual a cero. La misma
relacion se debe dar con los vectores fila.
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2.4 Parametros ABCD
Los parametros ABCD de una red de dos puertos estan dados por

AV g Vi
V2

_|2

V,=0

(2.23)
i D=
V2

_|2

C=

1,=0 V,=0

Su forma matricial se expone a continuacion, donde la corriente en el terminal 2 se

define como saliente:
Vv, A B||lV,
= . (2.24)
I, C D| |-,

Los parametros ABCD tienen las siguientes propiedades

AD-BC =1 Paraunared reciproca (2.25)
A=D Paraunared simétrica (2.26)

Si la red es sin pérdidas, entonces A y D seran reales puros y B y C seran imaginarios
puros.

Si se le da la vuelta a la red de la Figura 2-1, entonces la matriz definida en (2.24) se

convierte en
B D B
A B (2.27)
C, D C A

donde los parametros con el subindice t son los que corresponden a la red después de ser
dada la vuelta, y los parametros sin el subindice corresponden a la red antes de ser dada la
vuelta (con su orientacion original). En ambos casos, Vi e I; estdn a la izquierda del
terminal y V, e |, estdn a la derecha del terminal.

Los pardmetros ABCD son muy utiles para el analisis de redes complejas de dos
puertos que se pudieran dividir en dos o mas subredes en cascada. Mas detalles acerca de
la conexion de redes e ilustracion de los parametros ABCD para algunas redes usuales de
dos puertos se muestran en el Anexo B.
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3 Diseno de filtros de microondas

3.1 Introduccion

Los filtros son esenciales en muchas dreas de la ingenieria de
radiofrecuencia/microondas. Dichas redes se usan para seleccionar/rechazar sefales a
diferentes frecuencias. El filtro ideal, es aquel que en la banda de paso tiene pérdidas de
insercion nulas y una respuesta en fase lineal, y fuera de la banda de paso tiene una
atenuacion infinita. Dependiendo de la banda de paso, el filtro se puede clasificar en paso
bajo, paso alto, paso banda y banda eliminada.

El filtro ideal es irrealizable y, por lo tanto, debe haber un compromiso entre las
distintas caracteristicas a conseguir. Segun los requerimientos y conocida la aplicacion a la
que esté destinado, interesara mejorar unas prestaciones u otras: sus pérdidas de insercion,
su respuesta en fase, su tamano, su coste, etc. Ademas, en la realizacion de filtros en el
rango de las frecuencias de microondas, las caracteristicas de atenuacion (paso bajo, paso
alto...) se consiguen hasta cierta frecuencia limite superior a partir de la cual las
caracteristicas se deterioran debido a los efectos parasitos de discontinuidades entre medios
de transmision, generacion de modos superiores, resonancias espureas, etc.

En cuanto al disefio de filtros existen dos grandes tipos de métodos: el método de los
parédmetros imagen y el método de las pérdidas de insercion. En el proyecto se ha elegido
¢éste ultimo, ya que el método de los pardmetros imagen aunque proporciona una respuesta
con las frecuencias de corte y caracteristicas de atenuacion deseadas, no permite la
especificacion de una respuesta en frecuencia sobre el rango operativo completo. Por tanto,
aunque dicho procedimiento es relativamente sencillo, el disefio de filtros por el método de
los parametros imagen a menudo debe ser iterado muchas veces para lograr los resultados
deseados.

El método de las pérdidas de insercion utiliza técnicas de sintesis de circuitos para
disenar filtros con una respuesta en frecuencia especificada completamente. Permite un
alto grado de control sobre la amplitud de la banda de paso y la banda no deseada, asi
como sobre las caracteristicas de fase, con una manera sistematica para sintetizar la
respuesta deseada. En todos los tipos de respuesta el método de las pérdidas de insercion
permite que la realizacion del filtro sea mejorada en funcidén de su orden. A mayor orden,
mejor sera éste en términos de selectividad, pero mas tamafio y mas perdidas presentara en
una posterior realizacion practica. El orden del filtro esta directamente relacionado con el
numero de elementos reactivos presentes en el circuito: por ejemplo en un filtro paso bajo
coincide con el nimero de elementos reactivos en el filtro.
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3.2 Método de las pérdidas de insercion

El disefio de un filtro por el método de las pérdidas de insercion comienza
especificando las pérdidas de insercion en unidades naturales, P, o el valor del

coeficiente de reflexion,

F| = p, como una funcién de la pulsacion w=27zf . El disefio

del filtro se har4 para una determinada impedancia de carga y de fuente, que normalmente
son reales y que se denotaran por Z,, y Z,, respectivamente.

Se definen las pérdidas de insercion del filtro en unidades naturales como:

_ Potencia disponible en el generador 1
LR — -

; (3.1)

Potencia disipada en la carga 1— ‘r (0))

. . 2 ;
Esta funcion se corresponde con el reciproco de |S 12| st los parametros S del filtro se

calculan sobre impedancias de referencia Z,, y Z, a la entrada y la salida,

respectivamente. Puesto que el filtro es una red reciproca (y también pasiva, porque en este
trabajo no se consideraran elementos activos dentro del filtro) se tiene S,, =S ,,.

Las pérdidas de insercion en decibelios se definen como:

L, =10log PR, (3.2)

En este punto es importante recalcar que cualquier funcion F(co) que se especifique no

tiene porqué ser valida, ya que ésta podria no corresponder a ninguna red fisica. Las
condiciones impuestas sobre esta funcion son conocidas como condiciones para la
realizacion fisica [2, cap. 8]. Para que el filtro sea fisicamente realizable sus pérdidas de
insercion deben ser de la siguiente forma:

(3.3)

donde P y Q son polinomios reales en . Especificando las pérdidas de insercion se
conoce el coeficiente de reflexion y viceversa.
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3.3 Caracterizacidn de las distintas respuestas por el método de las
pérdidas de insercion

A la hora de realizar el diseno del filtro en el presente trabajo, se han estudiado tres
posibilidades de respuesta: Butterworth (o maximalmente plana), Chebyshev (o
equirrizada) y Bessel (o de fase lineal). Aunque ahora se presenta una breve introduccion a
ellas, finalmente en el proyecto se ha trabajado con respuestas de tipo Chebyshev. Los
disefios siguientes estan relacionados con respuestas paso bajo, que se podrian trasladar a
paso banda o banda eliminada mediante transformaciones de frecuencia comentadas
posteriormente.

Filtro de Butterworth

Conocido también como respuesta de maxima planicidad (Maximally Flat). Su ventaja
es que proporciona la respuesta mas plana posible dentro de la banda de paso. Para un
filtro paso bajo las pérdidas de insercion en unidades naturales se obtienen eligiendo el

polinomio Q igual a la unidad y eligiendo P(a)z) igual a k* (w/w, )2N . Por tanto, se tiene

que

2N
P —14+K (ﬁj (3.4)

@

donde N es el orden del filtro, y @, es la pulsacion de corte. La banda de paso se extiende
desde ®=0 a ®=w,. El maximo valor de P_, en la banda de paso es 1+k*, y por esta

razon se denomina a k> tolerancia en la banda de paso. Si elegimos 1+k* como el punto
a -3 dB, como se suele especificar normalmente, tenemos que k=1. Para o> @, las

pérdidas de insercion se incrementan indefinidamente a una tasa que depende del
exponente 2N , el cual estd relacionado con el nimero de secciones empleadas en el filtro.

Para 0> w,, P, =k*(w/ a)C)ZN , lo que demuestra que las pérdidas de insercion se
incrementan con una tasa de 20N dB/década. Las primeras (2 N — 1) derivadas de (3.4) son

cero en @ =0, de ahi viene su nombre de respuesta de maxima planicidad. Una respuesta
tipica se muestra en la Figura 3-1 para N =3.

Filtro de Chebyshev
Conocido también como respuesta Equirrizada (Equal Ripple). Se obtiene a partir de la
utilizacion de un polinomio Chebyshev para especificar las pérdidas de insercion. Esta

respuesta es optima en el sentido de que proporciona el corte mas marcado o definido.

Las pérdidas de insercion en unidades naturales para el filtro Equal Ripple, o
Chebyshev paso bajo, se eligen como
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@

P =1+kT] [ﬁj (3.5)

donde T, ( % )es el polinomio Chebyshev de grado N, cuyo valor es

T, (EJ = cos[N cos™ ﬁ} (3.6)
a)c a)c

y por tanto Ty (w/@,) oscila entre *1 para |a)/ a)c| <1 y se incrementa mondtonamente
para @/, superiores a la unidad. Las pérdidas de insercion oscilardn entre 1 y 1+k” enla

banda de paso, igualardn a 1+k> en la frecuencia de corte, y se incrementardn
monoétonamente para @ > @, . Por tanto, k* determina el nivel de rizado en la banda de

paso. Una respuesta tipica se muestra en la Figura 3-1 para N =3.

Una caracteristica muy llamativa de la respuesta Chebyshev en comparacioén con la
curva de Butterworth es que, para el mismo orden, proporciona una mayor selectividad, a
costa del equirrizado dentro de la banda de paso.

Volviendo a la respuesta Chebyshev para /@, grande, T, (X) = %(ZX)N y las
pérdidas de insercion para un filtro Chebyshev se aproximan a

Pr = k_z(z_a)] (3.7

4\ o,

que como en el caso de Butterworth también se incrementan a una tasa de 20N
dB/década. En comparacion con la respuesta Butterworth ésta es mas grande por un factor

Pird
EQUIRIZADO
(Chebychev)
MAXIMA
PLANICIDAD
(Butterworth)
1+
| FASE LINEAL
1 » (Bessel)
0 0.5 1.0 1.5 ol

Figura 3-1: Respuesta maximalmente plana, equirrizada y de fase lineal del prototipo paso
bajo (N =3).
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3.3 Caracterizacion de las distintas respuestas por el método de las pérdidas de insercion

de 2°"7 a cualquier frecuencia donde @>> @,. En realidad, ningiin otro polinomio
P (0)2) con una tolerancia en la banda de paso de k* puede dar una tasa de incremento de

P s mayor que la dada por (3.7). A la inversa, para una tasa de incremento especificada en

las pérdidas de insercion mas alla de la frecuencia de corte, el polinomio Chebyshev da la
menor tolerancia. En este sentido el filtro Chebyshev representa un disefio 6ptimo.

Las expresiones matematicas que definen las caracteristicas de atenuacion de forma
mas exacta son las siguientes:

P =1+k’cos*| Ncos™ (ﬁﬂ (3.8)
L a)c O<W,
P, =1+k>cosh®| N cosh™ (ﬁﬂ (3.9)
a)c O2W,

A la pulsacién en la que las pérdidas de insercion son iguales a 1+k*, el valor del
coeficiente de reflexion en la entrada es

k
(1+ kz) 2
La relacion de onda estacionaria, VSWR, viene dada por
1
1+k? % +k
VSWR:1+p:( ) (.11)

=P (142} -k

Filtro de Bessel

Conocido también como respuesta de fase lineal. Los filtros descritos anteriormente
especifican la respuesta en amplitud, sin embargo para algunas aplicaciones (por ejemplo
filtros de multiplexores para sistemas de comunicaciones) es importante tener una
respuesta en fase lo mas lineal posible en la banda de paso para evitar la distorsion de la
sefal. Este requerimiento se traducird en una caracteristica de atenuacion menos selectiva.
Se puede lograr una caracteristica de retardo de grupo maximalmente plano en la banda de
paso con la siguiente respuesta en fase:

@

#(0)= Aol 1+ p(ﬂj (3.12)

donde ¢(a)) es la fase de la funcion de transferencia del filtro (fase del parametro S,,), y

p es una constante. Su retardo de grupo asociado es
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z, =‘dia‘f=A[1+ p(2N +1)(ﬁ] } (3.13)

@,

donde se demuestra que el retardo de grupo para un filtro de Bessel es una funcién de
maxima planicidad. Una respuesta tipica se muestra en la Figura 3-1 para N =3.
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3.4 Proceso de diseno

A continuacion, se discutird el disefio de prototipos de filtros paso bajo, que son
normalizados en términos de impedancia y frecuencia. La normalizaciéon tiene como
objetivo simplificar el disefio de filtros para distintas frecuencias, impedancias y tipos
(paso bajo, paso alto, paso banda, o banda eliminada). Una vez que se tiene el prototipo
paso bajo deseado, se realiza una transformacion de frecuencia y un escalado a la
impedancia requerida por el circuito. Finalmente, los elementos concentrados son
reemplazados por elementos distribuidos para su implementaciéon en frecuencias de
microondas. Este proceso de disefo se ilustra en la Figura 3-2. El punto de partida son las
especificaciones del filtro en términos de la mdascara de pérdidas de insercion, que
determinaran la eleccion del prototipo paso bajo [5, cap. 3].

Figura 3-2: Proceso de disefio de un filtro por el método de las pérdidas de insercion.

Pégina 21 de 196



3.4 Proceso de disefio

Ly =gn
__/ - O R
— Rp =gn+1
G —
Cn = g L = 9N+1
__/ —_ O R
N impar N par
(a)
‘Va I’ R3 Ga Ca L
(Sinose gspem_flca lo Dualidad I I I I I
contrario, go=1) 'V & R L.C
L/ —
N = 9N

G, = gn+1

-
N impar N par
(b)

Figura 3-3: Prototipo paso bajo normalizado. (a) Prototipo que comienza con un elemento
paralelo. (b) Prototipo que comienza con un elemento serie.

Prototipos paso bajo

El prototipo de filtro paso bajo estd normalizado con una impedancia de fuente
R, =1Q y una pulsacion de corte @, =1. El circuito de la Figura 3-3a es el dual del

circuito de la Figura 3-3b. Ambos circuitos pueden disefiarse para obtener las mismas
pérdidas de insercion en funcion de la frecuencia.
Los valores de los elementos son denotados por @, . Para un filtro de orden N (N

elementos reactivos) los valores de los elementos son numerados desde g, , impedancia
del generador, a g, ., , impedancia de carga. Los elementos alternan entre conexiones serie

y paralelo. La definicién de g, es la siguiente:

| Resistencia del generador (Figura 3-3a)
% = Conductancia del generador (Figura 3-3b)

{ Inductancia para inductores series

k . . .
(k=1aN) Capacitancia para capacitores paralelos

Resistencia de carga si g, es un capacitor paralelo
Ona = . . . .
" Conductancia de carga si g,, es un inductor serie
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Dada una funcién de pérdidas de insercion (3.1) realizable, los valores de los elementos
g, se obtienen mediante un proceso de sintesis, que puede involucrar métodos numéricos

y que en general no tiene porqué tener una expresion cerrada [2, cap. 8]. Sin embrago, los
resultados para los disefios de Butterworth y Chebyshev son bien conocidos y se
encuentran en el Anexo D. Para ambos disefios, la red resultante es simétrica para un orden
impar. Esto también es cierto para un orden par en el caso de un filtro Butterworth.

Hasta ahora el prototipo paso bajo es un disefio normalizado con impedancia de fuente
R, =1 y pulsacion de corte @, =1. A continuacion, lo primero que se hara es escalar el

disefio en términos de la impedancia y frecuencia requeridas, y posteriormente convertirlo
en un filtro paso alto, paso banda o de banda eliminada.

Escalado en impedancia y frecuencia

En el disefio normalizado, la resistencia de fuente y carga tienen valor unidad (excepto
para filtros Chebyshev con N par, que tienen resistencia de carga distinta de la unidad). Se
puede obtener una resistencia de fuente de valor R, multiplicando las impedancias del

disefo normalizado por R, sin que la respuesta de perdidas de insercion cambie.

De la misma manera, cambiar la frecuencia de corte de un prototipo paso bajo desde la
unidad a @, requiere escalar la dependencia en frecuencia del filtro por el factor 1/w,, lo

cual se lleva acabo remplazando @ por @/, :
—— (3.14)

Entonces las nuevas pérdidas de insercion seran

: ®

Pr = P (_j (3.15)
a)C

donde @, es la nueva pulsacion de corte; el corte ocurre cuando @w/w, =1 o w=w,. Esta

transformacion se puede ver como una expansion de la banda de paso original como se
ilustra en la Figura 3-4b.

Los nuevos valores se determinan aplicando la sustitucion de (3.14) a las reactancias
serie, jwl, , y a las susceptancias paralelas, joC, . Por tanto,

X =1—L = Jol,
a)c

1B, = ]—C, = JaC,
w

c
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Pk P LR A
E | . i l -
-1 0 1 @ —w, 0 «
(a) (b)

Figura 3-4: Escalado en frecuencia. (a) Respuesta del prototipo paso bajo para @, =1.

(b) Escalado en frecuencia de la respuesta paso bajo (de David M. Pozar, “Microwave
Engineering”, 3rd ed., John Wiley & Sons 2005).

Una vez realizado el escalado en impedancia y frecuencia requerida, se obtienen los

siguientes valores:

. RL
_ Rolk
L, =
a)C
| C
_ Yk
C = R
0@
Rg =R,
R =RR.
Ry = Rogo Lo
YY) l ____7/L_ -
(A) Fa T Cs Cy R = Fognti
____7/4_ _
N impar
- C ramas paralelo: gi
., A:i=135,...;B:i=2,46,... i
- Transformacion: o — % ( ) weRo
e - L ramas serie: giRo
(Ai=2,46,...;B:i=1,35,...) Li==—
We
R
R, = % I L Ly
_/VW\._____%___ -
R,
e C’2 R, =
(B) IN+1
___/___ -
N impar

Figura 3-5: Prototipo paso bajo.

(3.16)

(3.17)

(3.18)
(3.19)

Rj, = Rogn+1

N par
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Las pérdidas de insercion podrian expresarse de la siguiente forma

P =1+P(o") (3:20)

para las respuestas Butterworth y Chebyshev. Si remplazamos la variable de frecuencia o
por una nueva variable @ de acuerdo a

o = f(o) (3.21)
Las pérdidas de insercion se convierten en

PLR:1+P(a)'Z):l+P[f2(a))] (3.22)

Como funcién de w, estas pérdidas de insercion tienen diferentes caracteristicas
dependiendo de como se elija f(a)) A continuacidon, se consideraran algunas

transformaciones en frecuencia.

Transformacidn paso banda

Para obtener un filtro paso banda hay que realizar un cambio de variable de acuerdo a

v =1 (0)=—2 (ﬂ_&}:i(ﬂ_&} 6.2

w,-o\w, o ®,

donde

(3.24)

es el ancho de banda fraccional de la banda de paso. La pulsacion central, @,, se podria
elegir como la media aritmética de @, y @, , pero las ecuaciones son mas simples si se elije

como media geométrica:
@, = 0,0, (3.25)

La transformacion de (3.23) mapea la respuesta paso bajo de la Figura 3-6a a la
respuesta paso banda de la Figura 3-6b.
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() (b)

Figura 3-6: Transformacion paso banda. (a) Respuesta del prototipo paso bajo para m, =1.

(b) Transformacion a respuesta paso banda (de David M. Pozar, “Microwave Engineering”,
3rd ed., John Wiley & Sons 2005).

Con esta transformacion un inductor serie, L, , se transforma en un circuito serie LC
con los siguientes valores de los elementos que lo forman,

L

L =—% 3.26

X Aw, ( )

C = A (3.27)
o, L

De manera similar, un capacitor paralelo,C, , se transforma en un circuito paralelo LC
con los siguientes valores de los elementos que lo forman,

A

L = 3.28

e (3.28)

C = G, (3.29)
Aw,

Por tanto, los elementos del prototipo paso bajo se convierten en circuitos resonantes
serie en las ramas serie, y en circuitos resonantes paralelo en las ramas paralelo. Tanto los
elementos resonantes serie como paralelo tienen la misma pulsacién de resonancia @, y

por ello se dice que son sincronos.

Como se verd mas adelante, para establecer las propiedades de resonancia de un
resonador es conveniente especificar su pulsacion de resonancia @, y su parametro

pendiente (slope parameter) [4, cap. 5].
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w <—Z(wf—f) (A= “—2;0""1,0.10:27#0: Vw1w2)
(L2,C2) (Ln,CnN)
——— __%;NW\_“_O_‘
R,
R;, =R Ry =
L 0gN+1 IN+1
(L1,Cy) (L3,C3)  (Ln,CN) L

|mpa N par

- LC paralelo ramas paralelo: AR i Ci i 1

_ _ L, = ,C; = : = W =

(A:i=1,35,...; B: i=2,4.6,...) 1= g’ T wonR, = b L; AR T VLG

- LC serie ramas serie: giRo A L; _ Rog; 1

. . L= ,C; = = |2 =00, —
(A:i=2,4.6,...; B: i=1,35,...) YN o, = Ti=\[o = AT T.C;
(L1,C1) (L3,C3) (Ln,CN)
__/_ __Hl—oﬁ
RLJ_: RogNJlrl
R,
Lo, C5) Ry = Ly,C
(Lo TNt (Ln,CnN)
__/_ -—
N impar N par

Figura 3-7: Prototipo paso banda.

Para cualquier resonador que presenta una resonancia de tipo serie (caso de reactancia
cero a @,) se emplea el parametro pendiente de la reactancia:

X=—t—>—= [Q] (3.30)
donde ¢ es la reactancia del resonador. Para un resonador serie LC simple, la ecuacion
(3.30) se reduce a X =a,L =1/(&,C).

Para cualquier resonador que presenta una resonancia de tipo paralelo (caso de
susceptancia cero a @, ) se emplea el parametro pendiente de la susceptancia:

_ fdgY] y
b_?d—fu Q] (3.31)

donde ¢ es la susceptancia del resonador. Para un resonador paralelo LC simple, la

ecuacion (3.31) se reduce a b =w,C =1/(w,L)
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3.4 Proceso de diseno

A continuacidén, se muestra una tabla resumen con otros tipos de transformaciones
posibles:

Esc. en frec. i Paso Alto i Paso Banda i Banda Eliminada i

i i i i

| | RoL | —_1 |

| | (z="%fo) b= LARova)u

| | LR, | |

] ] ] ]

L LRy ! r wolA LARC L 1

we | weLRo | ;o wol Ao

| | A | |

] ] ] ]

: : I woL R, : :
T S T s .

Transf w <—i : W — _We : wHi(i_ﬁ) | W — A(i—&)71 |

de frec. we ' w ! Aw, w ' wo W '
S L] o] R B

i i (A =225 wo = Jwiwp) i

: i\ C : (z= B f,)

! ! (b= %> fo) ! CArJo7n

| | | Ro |

c c R, | woC A :

: AR —_—c :

weRo weC | W 1 1

] ] 0 ] ]

: : “olBo | ca :

e e o Ter

Transformacién a nuevo nivel de impedancia: R,

Figura 3-8: Transformaciones de frecuencia e impedancia.
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3.5 Resonadores

Los resonadores de microondas son los elementos clave en el disefio de filtros a alta
frecuencia. Puesto que el funcionamiento de los resonadores de microondas es muy similar
al de los resonadores de elementos concentrados de la teoria de circuitos, se comenzara
revisando las caracteristicas basicas de los circuitos resonantes RLC serie y paralelo. De
hecho, cerca de la resonancia, un resonador de microondas puede ser modelado por un
circuito equivalente de elementos concentrados RLC, serie o paralelo. La resistencia R,
por lo general, es solo una resistencia equivalente para explicar las pérdida por disipacion
en el inductor L y en el capacitor C, y posiblemente la potencia extraida del sistema
resonante por alguna carga externa acoplada a éste.

Al final de este apartado, se pasara a mostrar varias implementaciones de resonadores a
las frecuencias de microondas usando elementos distribuidos tales como lineas de
transmision.

Circuito Resonante Serie

En la Figura 3-9 se muestra un circuito resonante serie RLC , donde la impedancia de
entrada es

: 1
Z, =R+ joL-j— 3.32
n JoL=]—= (3.32)

y la potencia compleja entregada al resonador es

2
anlw*:lzmw:l mi :l|||2 R+ jol— j—— (3.33)
2 2 2 Y|z, | 2 @C
La potencia disipada por la resistencia R, es
L p
I:)Ioss :5||| R (334)

la energia magnética media almacenada en la bobina, L, es
L,
W, :ZM L (3.35)

y la energia eléctrica media almacenada en la capacidad, C, es

1
@*C

Iy, L2
W, _Z|V°| C _ZM (3.36)
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Resonador serie

— T

R 2=y, =0 ]
"‘. co) [ -

Figura 3-9: Resonador serie de elementos concentrados.

donde V, es el voltaje en los terminales de la capacidad.
Entonces la potencia compleja de (3.33) puede ser rescrita como

P, = P 2 j@(W,, -W,) (3.37)
y la impedancia de entrada de (3.32) puede ser rescrita como

) :2Pin — Ploss+2ja)(wm _We)
in |||2 l|||2
2

(3.38)

La resonancia ocurre cuando las energias magnética y eléctrica medias almacenadas
son iguales, W =W, . Entonces de (3.38) y (3.34), la impedancia de entrada en resonancia

€S

Z. :IP'—OSS2 =R (3.39)
S
2

la cual es real pura. De (3.35) y (3.36), W, =W, implica que la pulsacion de

resonancia, @, , debe estar definida como
W, =—F— (3.40)

Otro parametro de importancia en un circuito resonante es su Q o factor de calidad,
definido como

(energia media almacenada) W_+W
Q=0 . = o—no
(energia perdida) P (3.41)

Por tanto, Q es una medida de las pérdidas de un circuito resonante- menos pérdidas
implican un Q mayor- y por tanto, de la selectividad en frecuencia. Para el circuito serie
resonante de la Figura 3-9, el Q puede ser evaluado a partir de (3.42) usando (3.34), (3.35)
y (3.36), y el hecho de que W, =W, en resonancia, para obtener
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W L
o, W _ L _ 1 (3.42)
F)|OSS R a)OR

el cual demuestra que Q se incrementa en tanto que R se decrementa.

Ahora, considerar el comportamiento de la impedancia de entrada de este resonador
cerca de su frecuencia de resonancia. Se toma = o, +Aw, donde Aw es pequefio. La

impedancia de entrada puede ser rescrita a partir de (3.32) como

2 2

] 1 . W -
Z. =R Li1- =R L 0 3.43
R 1 e o[22 o

puesto que @, =1/LC. Entonces o’ -a, =(0—-a,)(0+0,)=A0Qo-Aw)=20 A0

para Aw pequeno. Por tanto,

Z ~R+ j2LAw=R+ | 2RQA® _ R[1+ 201 f°j=
a)O fO
| (3.44)
f—f

0
f

= j2L(0- o, )= j2x

0

siendo X el pardmetro pendiente de la reactancia en resonadores serie y @, la pulsacion de

resonancia compleja:

_Eﬂ
X= ) df | [Q] (3.45)
' ]
W, = O, (1+ 2QJ (3.46)

La forma de (3.44) sera tutil para identificar circuitos equivalentes con resonadores de
elementos distribuidos.
En este caso:

L=

X
f ,
Q =0, L X X = L siendo ¢ (3.47)
R R C 1
C=—
X,

Como alternativa, se puede modelar un resonador con pérdidas como un resonador sin
pérdidas cuya pulsacion de resonancia @, ha sido reemplazada por «,. Se puede
comprobar considerando la impedancia de entrada de un resonador serie sin pérdidas, dada
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por (3.44)con R=0:

Z . =j2L(w-a,) (3.48)

Entonces sustituyendo por la frecuencia compleja para @, se tiene que

Zm:j2L(a)—a)0—j;)—é):%L+j2L(a)—a)0):R+j2LAa) (3.49)

que es idéntica a (3.44). Este es un procedimiento util porque para la mayoria de los
resonadores practicos la pérdida es muy pequena, asi el Q se puede encontrar usando el

método de perturbacidén, comenzando con la solucion para el caso sin pérdidas. Luego se
afiade el efecto de las pérdidas a la impedancia de entrada remplazando @, por la

frecuencia de resonancia compleja.

Otro pardmetro relacionado con el Q es el ancho de banda fraccional a 3 dB de la
impedancia del resonador. La Figura 3-10 representa la variacion de la magnitud de la

impedancia de entrada frente a la frecuencia. Cuando la frecuencia es tal que |Zin|2 =2R?,

entonces por (3.33) la potencia media (real) entregada al circuito es la mitad de la

entregada en resonancia. Si BW es el ancho de banda fraccional, entonces A% :¥
0
en la banda superior. Usando (3.44) se obtiene que
R+ JRQ(BW)[ =2R? (3.50)
0
1
BW =— (3.51)
Q

1Z,(w) | 4

Figura 3-10: Impedancia de entrada frente la frecuencia (de David M. Pozar, “Microwave
Engineering”, 3rd ed., John Wiley & Sons 2005).
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Circuito Resonante Paralelo

En la Figura 3-11 se muestra un circuito resonante paralelo RLC, dual del circuito
serie RLC .

La admitancia de entrada de este resonador cerca de su frecuencia de resonancia es

. 1 [ f f .
Y=G+joC+——=G+jb| — 2|~ G+ j2C(w-w,)=
oo (fo fj j2C (- a)
o f—f S = A
=G(1+ j2Q )=j2C(0-a,)=j2b f (3.52)

0 0

siendo b el parametro pendiente de la susceptancia en resonadores paralelos y @, la
pulsacion de resonancia compleja:

_ f, dgY] S
b= > dr | Q] (3.53)
o j
W, =, (1+2Qj (3.54)

La forma de (3.52) sera util para identificar circuitos equivalentes con resonadores de
elementos distribuidos.
En este caso:

L1
b
Q=a)0£=£ b= /E siendo o (3.55)
G G L b
c=2
@,

Este resultado muestra que el Q del circuito resonante paralelo se incrementa en tanto

como G se decrementa. El ancho de banda a 3 dB de la impedancia coincidiria con el
inverso de Q.

Resonador paralelo

) G é L é c L Yl=p=0

F

Figura 3-11: Resonador paralelo de elementos concentrados.
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3.5 Resonadores

El Q definido en las secciones precedentes es una caracteristica del circuito resonante

en ausencia de cualquier efecto de carga causado por un circuito externo y se denomina Q
propio. En préctica, sin embargo, el circuito resonante es acoplado a una carga externa que
absorbe una cierta cantidad de potencia y el factor de calidad se denomina Q cargado, Q, .

Si el resonador es un circuito serie RLC, la carga R, se afiade en serie con R, asi que la

resistencia efectiva en (3.42) es R+R . Si el resonador es un circuito RLC paralelo, la

carga R se combina en paralelo con R, asi que la resistencia efectiva en (3.55) es

RR_/(R+R_). Sidefinimos un Q externo, Q, como

w,L o .
para circuitos serie
RL
Q =
R, -
para circuitos paralelo
w,L

entonces el Q cargado se puede expresar como

L

I 1
—t—.
Q Q Q

(3.56)

(3.57)

(3.58)

Otro factor de importancia en relacién con un circuito resonante es el factor de

amortiguamiento [2, cap. 7].
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3.6 Lineas de transmision como resonadores

Los elementos concentrados son muy dificiles de realizar a las frecuencias de
microondas, donde el tamafo fisico del elemento empieza a ser una fraccion considerable
de la longitud de onda y ya no son despreciables los fenomenos de propagacion dentro del
elemento (a no ser que se haga extremadamente pequefio). Ademads, las pérdidas en el
conductor y las pérdidas por radiacion pueden llegar a ser considerables, reduciendo el Q

de los resonadores. Por todo ello son mas utilizados comunmente los elementos
distribuidos. En este apartado se vera el uso de secciones de lineas de transmision con
varias longitudes y terminaciones para implementar los resonadores, de los que también se
calcularasu Q.

Resonador con linea de transmision % cortocircuitada.

Considérese una linea de transmision con pérdidas, cortocircuitada en el extremo final,
como se observa en la Figura 3-12. La linea tiene una impedancia caracteristica Z

c?
constante de propagacion S, y constante de atenuacion « . A la frecuencia w=a@,, la

n4,

longitud de la linea es d = 5 donde /4, = 2% . La impedancia de entrada para una
0

linea de transmision a una distancia d de la carga es

+47d —A—yd
) _Va) _ 1VLe +V e _z. Z, +Z_tanhyd (3.59)
I(d) ?[VL+e7d Ve ] Z.+Z, tanhyd

c

Como en este caso Z, =0, se tiene

tanh ad + j tan £d
1+ jtan Ad tanh ad

Z. =7, tanh((a+ jB)d)=2 (3.60)

ady  mc
Zeyy,d = ndo/2 St I
o & Ao, S 27
n=12,... & = fd =nm
Resonador serie S
Gd=—d =nm
CC
= =0 P

Figura 3-12: Resonador con linea de transmision % cortocircuitada.
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3.6 Lineas de transmision como resonadores

Obsérvese que Z,, = JZ_tan fd si a =0 (no pérdidas).

En practica, la mayoria de las lineas de transmision tienen pérdidas pequeas, asi
podemos asumir que ad <1, y por tanto, tanh @d = ad . Haciendo estas aproximaciones

y para f = f; y asumiendo una linea TEM, se obtiene:

2rf nd, 2xf nc f
= = =Nz —

tanh(ad) = ad d =
anh(ad) ~ @ o c 2 c 2f, f,
(3.61)

ad<l
(f — fo)

f
tan fd =tannz— = nx
fO f~fo fo

(f_fo)

fy ~ Z, (ad + jnz

S T ) g
fO

ad + jnz

0

Mj _Z.ad (1+ j”—”@J (3.62)
f ad f

0

La ecuacion (3.62) es de la forma

Z,~R+j2LAw= R[1+ j2Q f ; fOJ

0

que es la impedancia de entrada de un circuito resonante serie RLC . Identificando

términos entre (3.44) y (3.62) se obtiene:

nz nz nZ Y
=—— x=Z — R =Zod L =—¢ =—= 3.63
Q 2ad ) & ¢ e 4f, & ﬁznfo ( )
n=1 LV
M2

Figura 3-13: Distribucion de voltaje para n=1 (I = %) y n=2 (I=21)(de David M. Pozar,
“Microwave Engineering”, 3rd ed., John Wiley & Sons 2005).
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3.6 Lineas de transmision como resonadores

que también se pueden poner en funcidn de los parametros secundarios de la linea [1, cap.
2.1]:

1 G q ni, nc _ n
i i Ye L 2 21, \/Llclzfo

Por tanto, el resonador resuena para f =f,, y su impedancia de entrada a esta

frecuencia es Z, =R=Zad. La resonancia también se produce para

4= "% ;.
n=2 se muestran en la Figura 3-13. Por un lado, cuanto mayor sea el orden n de la
resonancia, mejor sera.

n=1,2,3... Las distribuciones de voltaje para los modos resonante n=1 y

Resonador con linea de transmision % en circuito abierto

Un resonador que se usa a menudo en circuitos microstrip consiste en una linea de
transmision terminada en circuito abierto. Dicho resonador se comportara como un circuito
resonante paralelo cuando la longitud sea 4,/2 o miltiplo de 4,/2. Este circuito es el dual
del resonador en /2 terminado en circuito cerrado y sus caracteristicas se recogen en la
Figura 3-15.

Resonador con linea de transmision % cortocircuitada.

Otra forma de conseguir un circuito resonante paralelo es con una linea de transmision
cortocircuitada de longitud 4/4 o multiplo impar de 1/4 (ver Figura 3-14).
La admitancia de entrada de una linea terminada en circuito cerrado de longitud d es

_ tanh ad — j cot fd
Y =Y, coth((a+ jB)d)=Y, )
. CO ((05 iB) ) ‘1~ jtanh ad cot Ad

f~f

. R I i
OGeq+JzCeq(a)_a)o):Geq{l"‘JzQ i 0J= (3.64)

0
f—f,

= j2C, (-, )= j2b 3
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(2n—1] (2n—1)
4 # f.'ﬂ: n—1lic

Zeyyod = (2n — 1)As/4 4 4fn
A
’_. n=12,... 5u=ﬁnif='2?2—115
Resonador paralelo 5
. Gd=Ta=(om-12
Ay 2
(CA)
}Il_||-=_|'-.-_.:‘::I I_:_ .'&lezn_lliizgﬂi
2h S

Figura 3-14: Resonador con linea de transmision % cortocircuitada.

Comparando con la admitancia de entrada de un circuito resonante paralelo RLC se
obtiene

Q:M b:ch Geq :Ycad
4ad 3.65)
(2n-1)Y, 27, e
eq - o Leq =
8f, 7*(2n-1) f,

Resonador con linea de transmision /% en circuito abierto

El resonador dual del anterior serd una linea en A/4 terminada en circuito abierto. Se
comportard como un circuito resonante serie cuando la longitud de la linea sea 4,/4 o

multiplo impar de 4, /4.

En la Figura 3-15 se muestra una tabla resumen de los resonadores de elementos
concentrados y de elementos distribuidos comentados anteriormente.

Aunque las secciones de lineas de transmision se comportan como circuitos resonantes
simples de elementos concentrados en las cercanias de una frecuencia de resonancia
particular, son en realidad redes mucho mas complejas, con un nimero infinito de
frecuencias de resonancia (resonancia serie) y antiresonancia (resonancia paralela). Las
frecuencias de resonancia, por ejemplo en el caso de la linea cortocircuitada de d =n4, /2,

ocurren aproximadamente cuando la linea es un multiplo de la mitad de longitud de onda,
es decir, f, =nc/2d,y las frecuencias de antiresonancia, por ejemplo en el caso de la linea
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Figura 3-15: Resumen de resonadores de elementos concentrados y distribuidos.

cortocircuitada de d = (2n —1)20 / 4, cuando la linea es un multiplo impar de un cuarto de

longitud de onda, esto es, f = (2n —l)C / 4d , donde n es un entero. Por tanto, el circuito

exacto equivalente consistiria de un niimero infinito de circuitos resonantes acoplados. Sin
embargo, en practica, por lo general, con un circuito simple con frecuencia de resonancia
unica se puede representar el resonador de linea de transmision con la precision adecuada
en el rango de frecuencia de interés.

Por tanto, se concluye que un circuito con un numero finito de elementos concentrados
tendra un numero finito de polos y ceros. Sin embargo, un circuito con elementos
distribuidos tendrd un numero infinito de polos y ceros.

Por ultimo, comentar que comunmente para el disefio de filtros distribuidos practicos
se usan equivalencias aproximadas entre los elementos concentrados y distribuidos. Estas
equivalencias se pueden establecer aplicando las transformaciones de Richard [1, cap. 8].
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Los filtros de elementos concentrados tienen dos grandes inconvenientes cuando se
quieren utilizar en altas frecuencias. Primero, como ya se ha comentado, los elementos
concentrados como inductores y capacitores estdn disponibles generalmente s6lo para un
rango limitado de valores y son dificiles de implementar a estas frecuencias; es por ello
que se suelen utilizar elementos distribuidos. Segundo, a las frecuencias de microondas las
distancias de conexion entre los elementos concentrados no son despreciables, por lo que
su efecto se debe tener en cuenta. Ademads, la alternancia entre elementos en ramas serie y
también en paralelo supone una dificultad adicional a la hora de construir circuitos a las
frecuencias de microondas. A menudo, es deseable usar solo elementos serie o sélo
elementos paralelo cuando se implementa un filtro con un tipo particular de linea de
transmision. Las identidades de Kuroda [1, cap. 8] se pueden usar para este tipo
conversiones con los siguientes objetivos:

e Separar fisicamente stubs.
e Transformar stubs serie en stubs paralelo, o viceversa.
e Cambiar impedancias caracteristicas no practicas en otras mas realizables.

Otro elemento que puede simplificar la realizacion de circuitos de microondas es el
inversor de impedancia ( K) o admitancia (J ). Dichos inversores son ttiles especialmente
para filtros paso banda o de banda eliminada con anchos de banda estrechos (menores que
10%).

La operacion conceptual de los inversores de impedancia y admitancia se ilustra en la
Figura 3-16; puesto que estos inversores forman esencialmente la inversa de la impedancia
o admitancia de carga, se pueden usar para transformar elementos conectados en serie a
elementos conectados en paralelo, o viceversa.

O—
1
L=y,
, (£90)
K 1 O— . .
Z="—"== - Inversor de impedancia: K (Q)
Z; Y
T, oo = 0  £jK | - La diferencia entre las fases es un
tnersor, +1/jK O transformador de n=-1 (p. €j. linea en A/2)
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O—
1
—» R
(£90)
2 O—
y — o1 - Inversor de admitancia: J (S)
A
T. oo =| © +1/jJ | - La diferencia entre las fases es un
wmersor, +45J 0 transformador de n=-1 (p. €j. linea en A/2)

Figura 3-16: Inversor de impedancia y admitancia.

Un inversor ideal de impedancia es una red de dos puertos que tiene una propiedad
Unica a todas las frecuencias, por ejemplo, si la red estd terminada con una impedancia Z

en uno de los puertos, la impedancia Z vista desde el otro puerto es

72 2 (3.66)

donde K es real y estd definida como la impedancia caracteristica del inversor. De esta
forma si Z, es inductiva/capacitiva, Z se convertird en capacitiva/inductiva
respectivamente, y por tanto el inversor tiene un desplazamiento en fase de + 90 grados o

un multiplo impar del mismo. Los inversores de impedancia también se conocen como
inversores- K . La matriz ABCD del inversor de impedancia ideal puede expresarse como

ABI 3.67
CD_iio (3.67)

jK
Asimismo, un inversor ideal de admitancia es una red de dos puertos que tiene la
propiedad a todas las frecuencias de que si una admitancia Y, estd conectada en uno de los

puertos, la admitancia Y vista desde el otro puerto es

1
Y=—=— (3.68)
Y Z

donde J es real y corresponde a la admitancia caracteristica del inversor. De la misma
forma, el inversor de admitancia tiene un desplazamiento de fase de £90 grados o un
multiplo impar del mismo. Los inversores de admitancia también se denominan
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inversores- J . En general, un inversor ideal de admitancia tiene una matriz ABCD

{A B}_ 0 ij_J (3.69)
ol= .
¢ +jJ 0

Filtros con Inversores de Immitancia

Se puede demostrar de manera sencilla que una inductancia serie con un inversor en
cada uno de los lados equivale a una capacitancia paralela desde sus terminales externos
como se indica en la Figura 3-17a. Asimismo, una capacitancia paralela con un inversor a
cada lado equivale a una inductancia serie desde sus terminales externos como se
demuestra en la Figura 3-17b.

Los inversores tienen también la capacidad de cambiar los niveles de impedancia o
admitancia dependiendo de la eleccion de los parametros J o K. Haciendo uso de estas
propiedades nos permite convertir un filtro en una forma equivalente mas conveniente para
su implementacion con estructuras de microondas. Por ejemplo, las dos estructuras de un

L
o—— 1 TW_——o

J L
e

o )
(@)
L
o— —o o— T
—»
J cl|J
<
o1 0 o—o©
(b)

Figura 3-17: (a) Inversores de immitancia usados para convertir una capacitancia paralela en
un circuito equivalente con una inductancia serie. (b) Inversores de immitancia usados para
convertir una inductancia serie en un circuito equivalente con una capacitancia paralela (de

Jia-Sheng Hong, M. J. Lancaster, “Microstrip Filters for RF/Microwave Applications”, John

Wiley & Sons 2001).
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prototipo paso bajo mostradas en la Figura 3-18 se podrian convertir en las estructuras
expuestas en la Figura 3-19, donde los valores ¢, son los valores de los elementos del

prototipo original. Los nuevos valores de los elementos, como L, C,, R,, Rz, G,, G
pueden elegirse arbitrariamente y la respuesta del filtro serd idéntica a la del prototipo
original, siempre que los pardmetros de los inversores de immitancia K; y J; sean

especificados como se indica en las ecuaciones de la Figura 3-19. Otra opcién es fijar los
K, J; y calcular a partir de ellos los L, C,,.

Ly =gn

__/ - O _—

— R, =gN+1
G; =
ORI L =9gN+1
__/ - O _—
N impar N par

7 I7 R’ ? C’ L
(Sinose e_specmca lo Dualidad I I I I

contrario, go=1) I'v. .o R.L.C

Li=g L3—93

Gl = gn+1

-

N impar

Figura 3-18: Prototipos paso bajo

— JwelaLoa _ ST _ LooL _ Lon-1LoNn _ JwecLonR
K= /W Ko = wey/201bo2 oo = o, [Lo2kos o = 0 Kyy1 = /%lontis >pp

9192 9293 IN-19N ININ+1
.
G
| B A I
Co1 Co2 CTN
_  [JweGaCor C C CooC, Co,Nn—1C0oN wcCQNGB>
Jy = / chgll Jy = wc\/>o1 02 | g3 = wc\/702 03 JN = we

9192 929 IN-19N Int1 = 9N9N+1

Figura 3-19: Prototipos paso bajo con inversores de immitancia.
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Puesto que, idealmente, los parametros de los inversores de immitancia son invariables
en frecuencia, los filtros paso bajo de la Figura 3-19 se pueden transformar facilmente en
otros tipos de filtros aplicando las transformaciones a los elementos de forma similar a la

que se describid en la seccion 3.4, en este caso w < —| — ——= | .Por ejemplo, la Figura
w, o

3-20 ilustra dos filtros paso banda usando inversores de immitancia. En el caso de la Figura

3-20a, solo estan involucrados resonadores serie, mientras que el filtro de la Figura 3-20b

estd formado sélo por resonadores paralelo.

Los parametros X, , b, (pendiente de los resonadores), R,, Ry, G,, G, f,, A toman
valores arbitrarios que escoge el disefiador.

El siguiente paso, como vimos en el apartado de resonadores, seria sustituir los
resonadores de elementos concentrados por elementos distribuidos, por ejemplo cavidades
microondas, resonadores microstrip, o cualquier otra estructura resonante conveniente.
Como se comento, aunque en el caso ideal las reactancias o susceptancias de los circuitos
distribuidos deberian ser iguales a las de los resonadores de elementos concentrados a
todas las frecuencias, en practica, se aproximan a las reactancias o susceptancias de los
resonadores concentrados solo cerca de la resonancia. Sin embargo, esto es suficiente para
filtros de banda estrecha.

Realizacion Practica de Inversores de Immitancia

En su forma mas simple, un inversor J o K se puede construir usando un
transformador A/4 con una impedancia caracteristica apropiada. Esta implementacion
también permite que la matriz ABCD del inversor se encuentre facilmente a partir de los

Ry (o1, fo) (202, fo)
_zvvv\_| l_ __J\(Y‘r\_| |_ ———y—
(Loi = m>Cm'
| (o}
— |ARszn — Tp12o2
e \/79091 LEl A\/>g1gz
(a)
(bola fo) (b027 fo) (boN: fo)
_____ /__ —
(Coi = % Lo = L GB
Wo boiwo
= 001002 — bon—1boN _ [Ab,nGp
2=A 9192 In= A\/ IN-19N INt1= \/gNgN-Q—l
- A———
(b)

Figura 3-20: Filtros paso banda con inversores de immitancia.
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parametros ABCD de una linea de transmision con K =Z_, donde Z_ es la impedancia

caracteristica de la linea. Por supuesto, también se puede usar como un inversor de
admitancia con J =Y,, donde Y, =1/Z_ es la admitancia caracteristica de la linea. Estas

lineas A/4 se pueden usar satisfactoriamente como inversores de immitancia en filtros de
banda estrecha (1%-2%)

B j(2n—1)7r n+l .
coshyd  Z sinhyd "™ 2 0 (-1) 'jzc
linea — = (370)

- Ycsinhyd  coshyd | - (_I)M Y, 0

Ademas de la linea A/4, hay numerosos circuitos que funcionan también como

inversores de immitancia. Todos producen necesariamente un desplazamiento de fase de
un multiplo impar de +£90 grados, y muchos trabajan sobre anchos de banda mucho
mayores que la linea /4. La Figura 3-21 muestra cuatro inversores de immitancia tipicos
de elementos concentrados. Mientras que los inversores de la Figura 3-21a y Figura 3-21b
son de interés para uso como inversores- K, los mostrados en la Figura 3-21c y Figura
3-21d son de interés para uso como inversores-J. Esto se debe simplemente a la
consideracion de que los elementos negativos de los inversores podrian ser absorbidos
convenientemente en elementos adjuntos en filtros practicos, sino cualquiera de estos
inversores puede ser tratado como inversor- K o inversor-J . Los inversores de la Figura
3-21a y Figura 3-21d tienen una desplazamiento de fase (la fase de S,,) de +90 grados,

mientras que los de la Figura 3-21b y Figura 3-21c tienen un desplazamiento de fase de -90
grados.

Otro tipo de inversor de immitancia practico es un circuito mixto con elementos
concentrados y con elementos de linea de transmision, como se muestra en la Figura 3-22,
donde Z; e Y, son la impedancia y admitancia caracteristica de la linea, y ¢ denota la

longitud eléctrica total de la linea. En practica, la linea de longitud eléctrica positiva o
negativa puede ser afiadida o sustraida de lineas adjuntas de igual impedancia
caracteristica.

Se podrian construir otros muchos circuitos para operar como inversores de immitancia
si sus matrices ABCD son de la forma definida en (3.67) o (3.69) en la banda de
frecuencia de operacion.

En realidad, los parametros J y K de inversores de immitancia précticos son
dependientes en frecuencia; sélo pueden aproximarse a una immitancia ideal (para la cual
se requiere un parametro J y K constante) sobre un cierto rango de frecuencia. El ancho
de banda limitado de los inversores de immitancia practicos limita la obtencion de la
funcién de transferencia deseada, tanto mas cuanto mayor es el ancho de banda del filtro
deseado.
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Figura 3-21: Inversores de immitancia de elementos concentrados (de Jia-Sheng Hong, M. J.
Lancaster, “Microstrip Filters for RF/Microwave Applications”, John Wiley & Sons 2001).
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Figura 3-22: Inversores de immitancia constituidos por elementos concentrados y lineas de
transmision (de Jia-Sheng Hong, M. J. Lancaster, “Microstrip Filters for RF/Microwave
Applications”, John Wiley & Sons 2001).
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4 Lineas de transmision

4.1 Lineas de Transmision

En la introduccion se comentaron las ventajas y desventajas entre un analisis de onda
completo basado en la teoria de campos y un andlisis basado en la teoria de circuitos. En
cierto modo, la teoria de lineas de transmision rellena el hueco entre el analisis de campo
y la teoria basica de circuitos, de ahi su importancia en el analisis de redes de microondas.

El fenémeno de propagacion de ondas en las lineas de transmision se puede aproximar
por una extension de la teoria de circuitos o una especializacion de las ecuaciones de
Maxwell.

La linea de transmision, como se vio en el apartado 3.6, se caracteriza por la constante
de propagacién y la impedancia caracteristica. Otro parametro de interés, si la linea es con

pérdidas, es la atenuacion.

Las soluciones de las ondas que viajan a través de la linea se expresan de la siguiente
forma:

V(z)=V, e +V, e

4.1
| (Z) — |(;re*7z _ |(;e72 _ ZL(VOJre;/Z _Vofeyz) ( )
siendo
V, =V, 4V, V, =V, e +V, e
|, = Zi(v(; —v(;) l, = Zi(v(;wd -V, e ) (4.2)
z, =Y Vo
L

donde el término e”* representa la propagacion en la direccion +z, y el término e’
representa la propagacion en la direccion —z. La descripcion de la linea de transmision
como cuadripolo en base a parametros T se encuentra en la Figura 4-1.

A continuacidn, se comentaran algunas de las caracteristicas de las distintas tecnologias
de radiofrecuencia. La eleccion entre una tecnologia u otra depende principalmente de la
aplicacion a la que esté destinada, y por tanto, de la frecuencia a la que se vaya a trabajar y
de la importancia de las pérdidas de insercion en la aplicacion.
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Ze,d

W1 Vo

Figura 4-1: Definicion de voltajes y corrientes en una linea de transmision.

Las guias de onda, como la guia rectangular o circular, estan formadas por un so6lo
conductor y su zona de trabajo se encuentra en la banda media/alta del espectro
(aproximadamente de 10 GHz a 100 GHz). Poseen la ventaja de tener una gran capacidad
para soportar alta potencia y tener bajas pérdidas. Sin embargo, es voluminosa y cara,
ademas de ser un medio en el que fabricar componentes de microondas es complejo.

La linea coaxial esta formada por dos conductores y su zona de trabajo se encuentra en
la banda baja del espectro (aproximadamente de 1 MHz a 1 GHz). Tiene un gran ancho de
banda, es capaz de soportar buenos niveles de potencia y posee unas pérdidas moderadas.
Sin embargo, es un medio dificil en el que fabricar componentes microondas complejos.

Las lineas de transmision planares (stripline, microstrip, coplanar,...) estan formadas
por varios conductores y su zona de trabajo se encuentra en la banda baja/media del
espectro (aproximadamente de 1 GHz a 10 GHz). Dichas lineas de transmision son
compactas, tienen bajo coste, y se integran facilmente con dispositivos activos tales como
diodos y transistores para formar circuitos integrados de microondas. Soportan bajos
niveles de potencia y poseen pérdidas altas.
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4.2 Linea de Transmision Microstrip

Esta linea consta de una tira conductora, de anchura W y espesor t, situada sobre un
sustrato de material dieléctrico de espesor h y constante dieléctrica relativa &,, que

descansa en su cara inferior sobre un plano de masa (conductor). En la Figura 4-2 se
muestra la geometria de una linea microstrip y a continuacion, en la Figura 4-3, un esbozo
de las lineas de campo.

La linea microstrip constituye una de las lineas de transmisioén planares mas populares
puesto que se puede fabricar facilmente mediante técnicas fotolitograficas. Asi mismo, el
caracter abierto de esta estructura facilita su integracion con otros elementos pasivos y
activos de microondas (por ejemplo condensadores, diodos, transistores). Por esta razon,
este tipo de linea de transmision suele ser la mas utilizada para la realizacidon practica de
circuitos, especialmente activos, de microondas.

Conducting strip W i

Ground plane

Dielectric substrate

Figura 4-2: Estructura microstrip (de Jia-Sheng Hong, M. J. Lancaster, “Microstrip Filters
for RF/Microwave Applications”, John Wiley & Sons 2001).

SRR R R R SS s

Figura 4-3: Lineas de campo eléctrico y magnético en una linea de transmision microstrip (de
David M. Pozar, “Microwave Engineering”, 3rd ed., John Wiley & Sons 2005).
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Sin embargo, este caracter abierto puede ocasionar problemas de radiacion o de
interferencias electromagnéticas. Para minimizar estos efectos indeseados, e incluso para
proteger fisicamente los circuitos en microstrip, €stos se suelen cubrir con una tapa
metalica superior (que se sitia a una cierta distancia del sustrato dieléctrico).

En el caso de la linea microstrip, a diferencia de lo que ocurre con la linea stripline, las
lineas de campo eléctrico no estan todas contenidas en el sustrato dieléctrico (una pequena
porcion de estas lineas se sitia en la region de aire por encima del sustrato). Por esta razon,
el modo fundamental en una linea microstrip no es una solucion TEM pura, lo cual
complica bastante el andlisis riguroso de este tipo de lineas. Esto se debe a que una
solucion TEM pura tiene s6lo componentes transversales, y su velocidad de propagacion
depende so6lo de las propiedades del material, denominadas permitividad & y
permeabilidad g . Sin embargo, con la presencia de los dos medios (el sustrato dieléctrico

y el aire), las ondas en la linea microstrip no tendran componentes longitudinales de
campos eléctrico y magnético que se desvanecen, y sus velocidades de propagacion
dependeran no so6lo de las propiedades del material, sino también de las dimensiones
fisicas de la linea microstrip.

No obstante, si h< A (condicion que suele cumplirse en la practica), el modo
fundamental de una linea microstrip es una solucion cuasi-TEM (denominada asi por
tratarse de una soluciéon muy parecida al modo TEM). También si se utiliza un sustrato
dieléctrico de permitividad alta, el campo se confina casi totalmente entre el plano de masa
y la tira conductora, y se puede asumir que el modo que se propaga es un modo cuasi-
TEM. Por tanto, una aproximacion razonable para la velocidad de fase, la constante de
propagacion, y la impedancia caracteristica se puede obtener de soluciones estaticas o
cuasi-estaticas. Entonces, la velocidad de fase y la constante de propagacion se pueden
expresar como

%:j% (4.3)
B=ke. (4.4)

donde &, es la constante dieléctrica efectiva de la linea microstrip. Puesto que algunas de

las lineas de campo estan en la region dieléctrica y algunas estan en el aire, la constante
dieléctrica efectiva satisface la relacion

l<eg, <ég,

y depende del espesor del sustrato, h, y la anchura del conductor, W .

Aun asi, el analisis de la mencionada solucion cuasi-TEM, si pretende ser riguroso,
también puede resultar complejo. Ahora bien, haciendo uso de ciertas simplificaciones, se
deducen las siguientes expresiones aproximadas [5, cap. 4] para caracterizar el
comportamiento de una linea microstrip, suponiendo que t — 0:

e+l -1 1

g, = +
22 Jezhg

(4.5)
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60 (8h W W
\/g_eln(W+4hj para Ag
%o = (4.6)
_ 1207 _ sara W 51
Js_[ A+1.393+0.667ln( A+1.444)}

Estas expresiones resultan de gran validez practica, pues proporcionan resultados con
un error relativo (respecto a los valores exactos) inferior al 1%, lo cual estd bastante por
debajo del nivel de precision que se obtiene durante el proceso de fabricacion de estas
lineas, o del valor que se predice para la permitividad del material dieléctrico empleado
como sustrato.

Pensando en términos de disefio, si se conoce el valor de la impedancia caracteristica
Z_ que se desea obtener, asi como los valores de &, y h, se puede deducir el valor del

cociente — utilizando la siguiente expresion:

SeA W 2
W T para A < .
ho |2 e —1 0.61 '
ZIB-1-In(2B=1)+Z—JIn(B=1)+039 - ="~ ara W/ >2
2 o-1-mm-1)+ 4 fn(a-1) 002020 | para g

donde

=5 2 e +1 P

r

Z, [+, & _1[0.23+ o.nj

r

3777

27 ¢,

B =

Considerando la linea microstrip como una linea cuasi-TEM, la atenuacion debida a la
pérdida en el dieléctrico se puede determinar por

kg, (g,-1)tans

NP PE)

donde tand es la tangente de pérdidas del dieléctrico. La atenuacion debida a la pérdida
del conductor viene dada aproximadamente por

Np/m (4.8)

a. =

W p/m (4.9)

c
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donde R, =, # %{7 es la resistividad de superficie del conductor y o es la

conductividad del metal de los conductores. Para la mayoria de los sustratos microstrip, la
pérdida del conductor es mucho mas significativa que la pérdida del dieléctrico [1, cap. 3].

Como se ha comentado anteriormente, la linea microstrip permite conectar facilmente
en serie elementos pasivos y activos (por ejemplo condensadores, diodos, transistores). Sin
embargo, algunos de estos elementos (diodos, transistores) necesitan contactos a masa, que
en el caso de la linea microstrip deben realizarse atravesando el sustrato dieléctrico, y por
tanto hay que perforarlo. Esta accion, en el caso de que los sustratos sean duros (ceramica,
cuarzo) puede suponer una cierta complejidad. Asi mismo, la conexion en paralelo de los
citados elementos también implica perforar el dieléctrico.

Para evitar esta complejidad tecnologica, se estan utilizando cada vez con mayor
frecuencia otros tipos de lineas planares, como por ejemplo las lineas slotline y coplanar.

Los métodos usados para fabricar las estructuras de las lineas de transmision planar y
los elementos circuitales relacionados son compatibles con la fabricacion de circuitos
integrados y han permitido el desarrollo de circuitos integrados de microondas (circuitos
MIC). En los circuitos integrados de microondas los dispositivos activos y todas las lineas
de transmision interconectadas, elementos de adaptacion de impedancias, capacitores,
resistores etc., son fabricados en el mismo chip. En estas aplicaciones la linea de
transmision microstrip y coplanar son las que mas facilmente se adaptan. En circuitos MIC
el espesor del sustrato y las anchuras de la linea son generalmente mucho mas pequefias
que en circuitos hibridos. El término hibrido se usa para describir circuitos microondas
integrados donde los componentes discretos tales como transistores, capacitores, y
resistores son soldados en su lugar correspondiente.

Las ecuaciones que describen el modo cuasi-TEM son validas para frecuencias desde 2
a 4 GHz para un sustrato de espesor de 1 mm, aproximadamente. Para un sustrato de
espesor 0.5 mm, el limite de frecuencia superior estaria entre 4 y 8 GHz. Cuando se
exceden estos limites es necesario tener en cuenta la dispersion en frecuencia de la
constante dieléctrica efectiva y el cambio de la impedancia caracteristica con la frecuencia.
A frecuencias mas altas el campo eléctrico se concentra mas en la region entre la tira
conductora y el plano de masa. Esta mayor concentracion del campo en esta region da
como resultado un incremento de la constante dieléctrica efectiva. De igual manera, la
atenuacion en el dieléctrico se incrementa a causa de la mayor concentracion de campo
eléctrico en el sustrato, el cual tiene algunas pérdidas. La pérdida debida al conductor
también se incrementa por el aumento del flujo de corriente por la cara interna de la tira
microstrip. Todos estos efectos se pueden consultar en [2, cap. 3].
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4.3 Lineas de Transmision Microstrip Acopladas

Cuando dos lineas de transmision sin apantallamiento estan cercanas, puede haber
interaccion entre los campos electromagnéticos de cada una de ellas. Dichas lineas se
denominan lineas de transmision acopladas, y normalmente consisten en tres (0 mas)
conductores cercanos, donde uno de ellos suele rodear a los restantes. La Figura 4-4
muestra varios ejemplos de lineas de transmision acopladas.

Habitualmente se asume que las lineas de transmision acopladas operan en modo TEM,
lo cual es rigurosamente valido para estructuras stripline y aproximadamente valido para
estructuras microstrip. En general, una linea con tres conductores, como las de la Figura
4-4, puede soportar dos modos TEM con configuraciones de campo distintas. Esta
caracteristica se puede usar para implementar acopladores direccionales y filtros.

Las lineas acopladas de la Figura 4-4, o cualquier otra linea de tres conductores, se
pueden representar por la estructura mostrada en la Figura 4-5.

La caracterizacion de los modos TEM de las lineas acopladas se puede realizar a partir
de las capacitancias efectivas entre las lineas y la velocidad de propagacion en la linea [1,
cap. 7]. Como se muestra en la Figura 4-5, C,, representa la capacitancia entre las dos tiras
conductoras, mientras que C,, y C,, representan la capacitancia entre una tira conductora

y el plano de masa. Si las tiras conductoras son idénticas en tamafio y localizacion relativa
respecto el plano de masa, entonces C,, =C,,.

B o o
BLAE LA t W x
b € b 15 €,
\ - l i
(a) (b)
W s W
g h
(c)

Figura 4-4: Varias geometrias de lineas de transmision acopladas. (a) Stripline acoplada
(planar). (b) Stripline acoplada (apilada). (c) Microstrip acoplada (de David M. Pozar,
“Microwave Engineering”, 3rd ed., John Wiley & Sons 2005).
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Ahora considerar dos tipos especiales de excitacion para las lineas acopladas: el modo
par, donde las corrientes en las tiras conductoras son iguales en amplitud y tienen la misma
direccion, resultando una pared magnética en la simetria del plano, y el modo impar,
donde las corrientes en las tiras conductoras son iguales en amplitud pero opuestas en
direccion, resultando una pared eléctrica en la simetria del plano. Las lineas de campo

eléctrico para estos dos casos se presentan en la Figura 4-6.

Para el modo par, el campo eléctrico tiene simetria par respecto el centro de linea, y no
fluye corriente entre las dos tiras conductoras. Esto nos conduce al circuito equivalente
mostrado en la Figura 4-6a, donde C, es efectivamente un circuito abierto. Entonces la

capacitancia resultante de cualquiera de las lineas a masa para el modo par es

Ce = C:11 = sz

[/

(4.10)

Ciy
il

t 1

Caa

R SRR SRR

R e

Figura 4-5: Linea de transmisién acoplada y su red equivalente de capacitancias (de David
M. Pozar, “Microwave Engineering”, 3rd ed., John Wiley & Sons 2005).

(b)

Figura 4-6: Excitaciones del modo par e impar para una linea acoplada, y la red equivalente
de capacitancias. (a) Excitacion de modo par. (b) Excitacién de modo impar (de David M.
Pozar, “Microwave Engineering”, 3rd ed., John Wiley & Sons 2005).
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asumiendo que las dos tiras conductoras son idénticas en tamafio y localizacion. Por tanto,
la impedancia caracteristica para el modo par es

. L (4.11)
C C v,C,

donde v, es la velocidad de fase de propagacion en la linea.

Para el modo impar, las lineas de campo eléctrico tienen simetria impar respecto al
centro de linea, y un voltaje nulo entre las dos tiras conductoras. Se puede imaginar como
un plano de masa colocado en medio de C,,, lo cual lleva al circuito equivalente mostrado

en la Figura 4-6b. En este caso, la capacitancia efectiva entre cualquiera de las tiras
conductoras y masa es

C,=C,+2C,=C,+2C, (4.12)

y la impedancia caracteristica para el modo impar es

y A (4.13)

Resumiendo, Z,(Z,,) es la impedancia caracteristica de una de las tiras conductoras

relativa a masa cuando la linea acoplada esta operando en el modo par (impar). Una
excitacion arbitraria de una linea acoplada se puede tratar siempre como una superposicion
de amplitudes apropiadas de modos par e impar. El andlisis anterior asume que la
estructura es simétrica.

Si la linea acoplada es TEM pura, como un coaxial o stripline, se pueden usar técnicas
analiticas para evaluar la capacitancia por unidad de longitud de linea, y se pueden
determinar las impedancias caracteristicas del modo par e impar. Para lineas cuasi-TEM,
como microstrip, estos resultados se pueden obtener numéricamente o por técnicas cuasi-
estaticas aproximadas.

Para microstrip, los resultados no se escalan con la constante dieléctrica, como en el
caso de stripline, asi que el disefio grafico se debe realizar para valores especificos de
constante dieléctrica. La Figura 4-7 muestra el disefio grafico para lineas microstrip
acopladas en un sustrato con & =10. Otra dificultad con lineas acopladas microstrip es

que la velocidad de fase es generalmente diferente para los dos modos, ya que operan con
distintas configuraciones de campo en la vecindad de la interfaz aire-dieléctrico. Esto
provoca que experimenten diferentes permitividades efectivas. Este efecto puede degradar
la respuesta de algunos dispositivos, como por ejemplo la directividad de los acopladores.

Por tanto, los pardmetros que describen las propiedades del modo cuasi-TEM de la
linea microstrip acoplada son las constantes dieléctricas efectivas del modo par e impar,

~ Yy &, que determinan las dos constantes de propagacion, y las impedancias

caracteristicas del modo par e impar, Z_y Z,, . Un parametro importante en el disefio de

&
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180~
1607
140+
120 —
& 100
20 -
60|
a0l

20

Figura 4-7: Valor de la impedancia caracteristica para el modo par e impar para lineas
microstrip acopladas en un sustrato con &, =10 (de David M. Pozar, “Microwave

Engineering”, 3rd ed., John Wiley & Sons 2005).

acopladores direccionales es el coeficiente de acoplamiento, el cual esta dado en términos
de las impedancias caracteristicas de los dos modos.

La constante dieléctrica efectiva para el modo impar es mas pequeiia que para el modo
par porque un porcentaje grande de la energia del campo eléctrico estd localizado en la
region del aire.

En el caso de lineas acopladas paralelas cercanas con potenciales opuestos, la
capacitancia entre ellas es grande, asi la impedancia caracteristica del modo impar es mas
pequena que la del modo par para el rango normal de parametros involucrados.

Para lineas anchas con gran espacio entre ellas, el acoplamiento es muy pequefio y las
impedancias de los dos modos serdn casi las mismas.

Para lineas cercanas, la concentracion incrementada de corriente cerca de los dos lados
internos para el modo impar, junto con la impedancia caracteristica mas pequena, hace que
se incremente la atenuacion de este modo en relacion a la del modo par. Para el modo
impar la atenuacion causada por la pérdida debida al dieléctrico sera menor que para el
modo par puesto que la energia del campo eléctrico estd mas distribuida uniformemente
entre la region del aire y la region del sustrato para este modo.
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4.4 Impedancias caracteristicas y Constantes dieléctricas efectivas.
Calculode W, s y |

Las expresiones que se presentan a continuacion se han utilizado, una vez conocidas las
impedancias caracteristicas del modo par e impar, para calcular las anchuras de las lineas,
las longitudes y separaciones entre ellas.

Las ecuaciones para el disefio de lineas acopladas para una aproximacién estatica [5,
cap. 4], sin considerar la dispersion, se muestran a continuacion:

7aebe
Sfe=gr+1+g“ 1(1+&j (4.14)
2 2 v
con
u(20+9)
v=———"1gexp(-
0+ g’ gexp(—9)
2
vi+(V 3
a, =1+ In 4(42) AL 1+(Lj
49| v'+0432 | 187 18.1
09 0.053
be:0.564(8’_ : ]
g +3

donde u=W hYyd =A. El error en ¢, esta dentro del 0.7% en el rango de 0.1<u <10,
0.1<g<10,y 1<¢, <18.

s =£,+[05(s, +1)—gre+a0]exp(—cogd“) (4.15)
con

a, =0.7287[ £, 0.5(¢, +1) |[1 - exp(-0.179u)]
b, = 0.747¢,
0.15+¢,
¢, =b, —(b, —0.207)exp(—0.414u)
d, =0.593+0.694 exp(-0.526u)

donde &, es la constante dieléctrica efectiva de una tnica linea microstrip de anchura W .
El error en &, esta en el orden de 0.5% .

Las impedancias caracteristicas del modo par e impar dadas por las siguientes
expresiones cerradas tienen una precision dentro de 0.6% en el rango de 0.1<u <10,
0.1<9g<10 1<¢g <18.
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Z ‘7
Z_

4.16
ce 1 Q Z/ ( )
4 377
donde Z_es la impedancia caracteristica de una linea microstrip de anchura W , y
Q, =0.8685u""™*
Q,=1+0.7519g +0.189g>"
—-0.387 10
Q,=0.1975+16.6+| == 4| Ll g _
g 241 EV
+
34
Q, - 2Q, 1
! Q, e exp |:2 exp ]u %
z ‘7
Z, = (4.17)

co Z
- Quvee / 377

con
Q,=1.794+1.141n| 14— 2038
g+0.517g>
1 1 1.154
Q. =0.2305+———In / 1(1+059Sg )
10+190g>
(27:—3
1+82.39

Q, =exp{—6.5—0.951n(g)—(%15)5}

Q=n(Q,)-(Q+ g 5)

Q; Qg In(u
Qo =0Q, _Q_zeXp[u—Q"()}

Se han presentado las expresiones cerradas para las impedancias caracteristicas y
constantes dieléctricas efectivas. Las formulas que incluyen el efecto de dispersion se
pueden encontrar en [10].
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Una vez obtenidas las anchuras de las lineas y separaciones entre ellas, se puede
calcular la longitud de cada seccion de linea acoplada que viene determinada por

| = A —Al (4.18)

| 4 (g;)j.(g;)j)l/z !

donde Al; es la longitud equivalente de la linea microstrip terminada en circuito abierto.

Este efecto se tiene en cuenta porque las lineas acopladas estan terminadas en circuito
abierto y esto se puede modelar con una capacidad equivalente en paralelo,C,, o con una

longitud equivalente de linea de transmision, Al. La relacion entre los dos parametros
equivalentes es la siguiente:

_ cZC,

N

donde c es la velocidad de la luz en el espacio libre. Una expresion cerrada para Al/h
viene dada por:

Al

(4.19)

AI:O.412 £ +03 |W/h+0.264
h £,—0.258) W/h+0.8 420
M '
C,=
cZ,

Este concepto se explica detalladamente en el apartado 6.2.4.
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5 Filtros de lineas acopladas

5.1 Caracterizacion de las lineas acopladas como elemento circuital

En este proyecto se han desarrollado filtros en tecnologia microstrip con lineas
acopladas en diferentes topologias. Los fundamentos de las lineas acopladas se vieron en el
capitulo anterior. A partir de este capitulo se trataran como un elemento circuital. Para ello
se va a empezar caracterizando la matriz de parametros ABCD de una linea de transmision
acoplada representada de manera esquematica en la Figura 5-1. El andlisis supone que la
estructura tiene un plano de simetria y que por lo tanto se puede hablar de modo par e
impar. La estructura tiene cuatro puertos, por lo que su matriz T, tendrd 4x4 elementos.

Debido a la simetria, la matriz de transmision se puede escribir de la siguiente manera:

Vl V3 V3

I _T I, B 1{Te +T, T, —TO} I, 51
~ Ttot A ( . )

v, v, 2| T, =T, T, +T, ||V,

i i, i,

Cada submatriz T de 2x2 se corresponde con la matriz de una linea de transmision (bien
del modo par o impar):

°“lce b

A B cosh®;  Z_sinh@®g
c | Y, sinh®;  cosh®;

Las submatrices suma y resta vienen dadas por:

0

Teﬂ{/xi/x BeiBo}

C.+C, D,+D,

Finalmente:

v A\9+Ab Be+Bo Ae_A\) Be_Bo V3
I, 1 c.+C, D,+D, C,-C, D,-D, |1, 52)
v, _2 Ae_pb Be_Bo Ae+p\) Be+Bo Vv, .

C.-C D -D C+C D +D_|li
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TS B >
(2) O (4)
O-——————- [ O

Figura 5-1: Seccion de linea acoplada paralela.

Una red de dos puertos se puede formar a partir de la seccion de linea acoplada
terminando dos de los cuatro puertos en circuito abierto o circuito cerrado. Por tanto, hay
diez combinaciones posibles. Los distintos circuitos tendran respuestas diferentes en
frecuencia, paso bajo, paso banda, banda eliminada [1, cap. 8, pag. 419]. Para filtros paso
banda interesa el caso en que dos de los cuatro puertos se dejan en circuito abierto, ya que
¢éstos son mas faciles de fabricar que los cortocircuitos a masa, que implicarian la
utilizacion de vias en tecnologia microstrip. Por tanto, si se deja en abierto los puertos 2 y
3 como se observa a partir de la Figura 5-2:

i,=i,=0
La matriz T de este nuevo circuito es
C +C D +D
(A + 2+ A - (A + £—°+B,—-B
[ TATAYETEFACA —(AA) ST BB | L
T=3 C +C D +D “lc p| ©®¥
—(ce+co)ce+ °4+C,-C, -(C,+C,) e+C°+De—DO

e 0 e [0}

Figura 5-2: Seccion de linea acoplada paralela con el puerto 2 y 3 terminados en abierto.
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La expresion (5.3) es valida para el caso general, pero si se impone que ®, =0, =0, se

consigue la siguiente expresion de la matriz T :

Para © = j@:

Zce + Zco sh®
Zce - Zco
sinh ®
Z Z
—* % cosd
Zce )
2] sin &
Z _

ce co

Z.-7Z

ce

co

2sinh ®

Es facil verificar que se cumple AD-BC =1.

(5.4)

(5.5)
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5.2 Filtro de lineas acopladas en 1/4

La fabricacién de filtros paso banda o banda eliminada con lineas acopladas es
especialmente facil en microstrip y stripline para anchos de banda menores que el 20%.
Para filtros con anchos de banda mayores se requiere generalmente lineas acopladas muy
proximas, las cuales son dificiles de fabricar por los procedimientos habituales.

Se pueden realizar filtros de banda estrecha con secciones en cascada de lineas
acopladas [4, cap. 8, 10]. Una seccion de linea acoplada se puede modelar
aproximadamente por el circuito equivalente mostrado en la Figura 5-3.

A continuacidn, se van a obtener los valores de las impedancias caracteristicas par e
impar de la linea acoplada mediante la similitud de ambos circuitos. Para ello, se hard uso
de las siguientes aproximaciones en las funciones trigonometricas de argumento

6?:(2n—1)§fi cuando f ~ f:

0

sin260 =~ —(2n—1)7rf fo, cos260 ~ —1
f~ f

f, . faf,

. n+ n T f — f
s1n€f§fo(—l) " cosﬁfffo(—l) (2n—1)E 5 0
sinfcosd = sin 26 ~ —(2n—1)£ f-f,

f=f 2

0 0

fy ~f,

Sin29=l(1—C0829) ~ 1, 00520=1(1+cos20) ~ 0
2 f~ 2 f

ZL == o0 1
(1) : tﬁ i
O e LT oz || ae @
O ! (+90)
O-r-————-- l_ ______ O i o ji
Zp =0 : : Ti90:i{jJ 0

Figura 5-3: Seccidn de linea acoplada paralela de dos puertos y su circuito equivalente Linea-
Inversor J-Linea.
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Como se ha visto anteriormente, la matriz T para la linea acoplada cuando
0,=0,=0, i,=,=0 y O=])0, estd dada por (5.5). Haciendo uso de las

aproximaciones se llega a que la matriz T queda de la siguiente forma:

—Zce + Zco (_l)n (2n _1)72- f- fO ; (_1)”*1 Zce _Zco |
Z,—Z, 2 f, : 2
T= " ) (5.6)
2J (_1) Zce +Zco (_1) (2n_1)7[ f- fO
L Zce - Zco Zce - Zco 2 f0 i

Para valores de n=1,3,5,...impar, J de —90 (signo inferior):

Zce +Zco _(Zn_l)ﬂ. f— fO J Zce _Zco
Z,—Z, 2 f, 2
— (5.7)
2] Zce+zco _(2n_1)7[ f_fO
Zce _Zco Zce _Zco 2 f0

Para valores de n=2,4,6,...par, J de +90 (signo superior):

Zce+zco (Zn—l)ﬂ' f_‘I:O _che_Zco
Z.-Z, 2 f, 2
T- _ (5.8)
—2] z.+2,(2n-1)7z f -1,
Zce - Zco Zce - Zco 2 fO

La matriz T para la configuracion de Linea-Inversor J (de -90) -Linea, Figura 5-4, es la

siguiente:

JZ, +—L |sin6coso j (JZC2 sin? -+ cos? 6’)
JZ J

c

(5.9)

j lzsinzé’—J cos’ 8 JZC+L sin & cos &
JZ JZ

c

c

Péagina 64 de 196



5.2 Filtro de lineas acopladas en 1/4

(1) Ze,0 J Ze (2)
(—90)
(O e—— — —— )
L ,___ 0 31
I'_ag | jJ D"

Figura 5-4: Circuito equivalente de una seccion de linea acoplada: Linea-Inversor J (de -90) -
Linea.

Usando las aproximaciones se llega a que la matriz T queda de la siguiente forma:

—(2n-=1 _
sz, oL |22 f -k, j92;
1z, 2 f,
T=z - (5.10)
j 12 7.+ 1 )-(2n-1)7z f -1,
i 1z 1z, 2 i,

Realizando la equivalencia de la linea acoplada (para valores de n impar) con la
estructura de Linea-inversor J -Linea (J de -90) e igualando ambas matrices se obtienen
los siguientes resultados:

Zce _Zco _ JZCZ
2
Z +7Z 1
feTf0 37 4
Zce _Zco ’ ‘JZc (511)

Z,,=2,(1+32,+3°2})
Z,=2,(1-32,+3°2})

Los mismos resultados se obtendrian para valores de n pary J de +90.

Una vez conocida dicha equivalencia, se considera un filtro compuesto de una cascada
de N +1 secciones de lineas acopladas como se observa en la Figura 5-5. Las secciones
estan numeradas de izquierda a derecha, pero se puede invertir el filtro sin que ello afecte a
la respuesta. Puesto que cada linea acoplada tiene su circuito equivalente de la forma
mostrada en la Figura 5-3, el circuito equivalente final de la cascada de N +1 secciones de
lineas acopladas se expone en la Figura 5-5. Cada dos inversores consecutivos se tiene una
seccion de linea de transmision de longitud 26 . Esta linea tiene una longitud
aproximadamente 1/2 cerca de la region de la banda de paso del filtro, y tiene un circuito
equivalente aproximado que consiste en un resonador LC paralelo. Las lineas de longitud
@ en cualquiera de las dos terminaciones del filtro estdn adaptadas a Z_, y pueden ser

ignoradas.
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@ (@ ) (NH+1)
— A | |
—1}—' | I I I
Ze = Ye Zeels Zeol | 2] | | |
— | 1 1 1
I —— I I I
} Zee2s Leo2 } } } }
l 1 e & e l l
: o d S :
1 € > 1 6 1
l l l — l
Zce,n = Zc (1 + InZec + (Jan)2) d= %% ZceNv ZCON } 9

I I
Zco,n = Zc (1 — JnZc + (Jan)2) ef:fo == 90 == Z

ZE+1, ZeoN+1 7,

Figura 5-5: Filtro paso banda de lineas acopladas en 1/4 .

Estos filtros tienen su segunda banda de paso centrada en 3w®,, y en teoria tienen
atenuacion infinita en 2@,. Sin embargo, para que la atenuacion sea alta ahi todas las

regiones de acoplamiento a lo largo del filtro deben tener una longitud de 1/2

exactamente a la misma frecuencia de resonancia. En microstrip, esto es casi imposible de
lograr en practica, ya que el modo par e impar tienen diferentes permitividades efectivas.
Esto se traduce en espurios estrechos en la vecindad de 2@, para este tipo de filtros.

En el capitulo 6, se desarrollard en detalle la presente configuracion para el disefio y
construccion del primer filtro, apartado 6.2.

Pégina 66 de 196



5.3 Diseflo con resonadores en serie e inversores K

5.3 Diseno con resonadores en serie e inversores K

El disefio visto en el punto anterior se basaba en la equivalencia de la linea de
transmision acoplada con un inversor J mas dos lineas de transmision. Se tenia el mismo
tipo de resonador a lo largo del filtro, es decir, todos tenian igual valor de susceptancia, y a
partir de ahi se extraia el valor adecuado de los inversores.

Ahora se va a estudiar una alternativa con inversores K. Esta nueva implementacion
permite ajustar el nivel de impedancia a lo largo del filtro y el valor de las reactancias (la
nueva implementacion tiene un equivalente con resonadores en serie) ya no tendra que ser
obligatoriamente el mismo a lo largo de todas las secciones del filtro. La ventaja que
introduce esta sintesis alternativa es que introduce mas grados de libertad en el disefio, que
se puede traducir en una construccién mas sencilla cuando se trabaja con anchos de banda
grandes.

La sintesis que se va a presentar ahora (ver [7]) se complementard mas adelante en el
punto 5.4 con la introduccion de dos transformadores 1/4 a la entrada y salida del filtro y
en el punto 5.5 con dos stubs paralelos de longitud 4.

Se va a demostrar que la linea de transmision acoplada de la Figura 5-6 tiene el
equivalente de la Figura 5-7 en torno a las frecuencias f = f;, donde la longitud eléctrica
de las lineas es M4 (o multiplo impar) a la frecuencia central del filtro f:

w f
f=(2n—-1)——.
(2n-1)7~

0

Como se vio anteriormente, la matriz T para una seccion de linea acoplada esta dada
por (5.5). La matriz T para la configuracién de Resonador serie-Inversor K -Resonador
serie, Figura 5-7, se corresponde con:

T4 K K stzxf_fo (5.12)
ji X fo
K K

para n=13,5..T,, ypara n=2,4,6..T ,,.

Haciendo uso de las aproximaciones para f =~ f; se llega a que la linea acoplada en A/4

tiene el mismo tipo de matriz T que la estructura de Resonador serie-Inversor K -
Resonador serie. Identificando términos se obtienen los siguientes resultados:

2X
K:l(zce—zco) 2o =5 K
2 . © ” (5.13)
X=(Zce+zco)_0 Zco:_X_K
4 0,
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Z;, = o0
@ O—1
O T e ®
Zcey Zeo, 0
2
Z;, = o0 J*‘—

Figura 5-6: Seccion de linea acoplada paralela.

O—F—""" —""——0

(z, fo) (z, fo)
(1) K (2)
(+90)
O O
o= 3 5|

Figura 5-7: Circuito equivalente de seccion de linea acoplada paralela: Resonador serie-
Inversor K-Resonador serie.

Con este resultado se pasa a la sintesis del filtro completo de la Figura 5-8. Cada
seccion basica estd compuesta por un inversor con un resonador parcial a cada lado. Por lo
tanto X, +X,,, es la pendiente total del resonador entre dos inversores. El circuito de la

Figura 5-8 tiene la misma forma que el de la Figura 3-20 (con resonadores serie e
inversores de impedancia) excepto por los resonadores parciales adjuntos a las
terminaciones. Estos resonadores parciales se pueden despreciar porque el efecto de su
reactancia es despreciable frente la resistencia de la terminacion.

Ahora, en el proceso de disefio del filtro se puede dar a los pardmetros pendiente de la
reactancia cualquier valor que se desee puesto que los valores para los inversores seran
calculados a partir de ellos. Para normalizar el proceso, se define el pardmetro pendiente

parcial como X,, = rnZCZ donde r, es arbitrario. En este caso Z, podra ser distinto en

valor de Z,,y ésta de Z,, siendo Z, y Z, las impedancias de las terminaciones,

aunque por lo general se les dara el mismo valor.

Estas ecuaciones fueron publicadas por Seymour Cohn [16] y suponen aproximaciones
de banda estrecha, pero en algunas circunstancias pueden llegar a ser validas para anchos
de banda superiores al 20% o 30%.
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5.4 Disefio usando transformadores en 1/4 en la entrada y salida

5.4 Disefo usando transformadores en 1/4 en la entrada y salida

En el disefio de filtros de la forma de la Figura 5-8 para anchos de banda grandes, la
separacion requerida entre lineas acopladas en los extremos del filtro es muy pequefia
como para que se pueda realizar en practica. Kirtan y Pang [17] demostraron que se puede
solucionar este problema reemplazando las secciones finales de lineas paralelas acopladas
del filtro por un transformador 4/4 disefiado correctamente, Figura 5-9.

El disefio empieza calculando la impedancia de entrada del transformador en 1/4

V4 . o o
(9 = (2n —1)——] teniendo en cuenta algunas aproximaciones validas para f = f; como
0

cotd ~ —0, f_fO:
f~fo f0

R,+JZ tan@ _7 R,coté+ jZ, N
¢ Z .+ ]R,tan@ ¢ Z.cot@+ JR,

- f—f . f—f .
_RAH() f fo + ch (_RAQO f o+ chj(zceo £ o+ JRAJ
Z

in

f
~Z = ~ (514
: -1, : Ff, f—f, (-14)
20—+ IR, 20, R, || Z6,— R,
. f— . f-f
JRie() ‘ + RAZC - jZ:HU ‘ 22 Z f f
= ZC p =—+] __02 Zc 0 -
RA RA A

Por lo que su admitancia de entrada es:

1 1 Z +jRytan8 1 Z cotf+]R,
" Z, Z,R,+jZ,tand Z R,cotl+ jZ,

n

— f-f . f-f .
—ZCHOf f +JjR, . (—ZCHO : 0+JRAJ[RA9°f °+jZCj

1 f

SR s —R.6, f +]Z || Rab, f +1Z;
_, f—f L,
720,~— 2 +R,Z - jR2G,—
T TRETRA T R (R, ot
" Z, 2 7 2zt
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R4

Zec, 0

Zin = 1/Ym

Figura 5-9: Transformador 1/4.

Ahora se va a presentar un circuito equivalente para este transformador en /4, que
tiene una variacion en frecuencia en torno a f ~ f; similar. La Figura 5-10 muestra los
circuitos equivalentes para el transformador de impedancia Z_ para el caso donde R, > Z_
y para el caso en que R, <Z_ . La impedancia/admitancia para los circuitos equivalentes

para R, >Z_ ypara R, <Z_, respectivamente son:

2 —_—
Zin=K—+j2Xf b
R, f

Yin:JZRA+j2bf_f°

Identificando las expresiones de la impedancia/admitancia del transformador 1/4 con

la impedancia/admitancia de sus respectivos circuitos equivalentes se obtienen los
siguientes valores de reactancia/susceptancia y del inversor de impedancia/admitancia:

2
X:( _%jz°% (5.16)
2 .
K=z
bz( _R_/?\]Lﬂ
2
Z;)Z; 2 (5.17)
_1
V=7

Para los filtros de este proyecto interesa el caso en el que R,>Z . El circuito

equivalente contiene un inversor de impedancia con un parametro inversor igual a la
impedancia de la linea del transformador. El circuito incluye también un resonador serie
que estéa resonando a la frecuencia para la cual el transformador tiene una longitud 4/4 . Si

Z.=Z7,, el parametro pendiente de la reactancia del resonador tiende a cero, es decir se
cumple la condicion de adaptacion. Si R, es mucho mayor que Z_, el pardmetro pendiente
de la reactancia es x,=7Z /4, que es el parametro pendiente de reactancia para un
resonador que consiste en un stub en circuito abierto.

Pégina 71 de 196



5.4 Disefio usando transformadores en 1/4 en la entrada y salida

K (=, fo) J (b, £o)
Ry R
(+90) . (£90)
Zin=1C 4 jord = e Yin = 720y + j26L =L
in = Rm, I : f

Figura 5-10: Transformador A/4 'y sus circuitos equivalentes para f = f,. (@) R, > Z,.
bR, <Z,.

Para resolver el problema se elige el valor que se desee para la impedancia del

transformador que llamaremos Z,. Se usan las expresiones de x_, (5.16) y de K, (Figura

5-8) y se obtienen los valores de I, y r, respectivamente.

2
x1=(1—z—gljzniiqz % r :(1_Z_§llﬂ
: A R N

cA ZczA ZC
2 (5.18)
K o [AZa(ntn)Z.6,/2 = 2088
! 9,9, . T AZ,Z,6,/2

El mismo procedimiento se realiza para el transformador en el otro extremo del filtro
para resolver los valores para Iy y Iy,;:

7?2 A 2
Xane = 1‘%’““ th,N+1ﬁ:rN+lzc& Ina = 1—_ZCL;\M ZCLNH
ZCB 2 2 = ZCB .
) (5.19)
o= [AZa(ftna)Z6/2 ;7 ZawaOnOua
- On O e VU Azgz. 6,2 M

El resto de los factores de escala de impedancia de I, a I, se pueden elegir de
manera arbitraria, y utilizar la ecuacion de K (Figura 5-8) para disefiar las secciones de
lineas paralelas acopladas.

K =27 AHO (rn—l +rn)(rn +rn+l) Z ce;n ™ r”Z°+K“
Tt 2 9,9, = Z 4o=1Z K, (5.20)
n=2,...N n=2,..,N
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Si estos resultados dan lugar a un disefio con impedancias poco practicas, se pueden
intentar diferentes valores para la impedancia del transformador hasta obtener un disefio
adecuado.

=y
2
& 1
W =
” Il " N by
S oy Il
v 3 .
e ST T T T ;T
— L] 'I}:'—"'-:
+ n 1[&h
= A
", + — L3
2 8 T\x [
—— TN --—- -t -t a1- 7 -
3 e = o = =
v 8 g 1EL] %
Z -~ + ) -~ + :l
L o = -, . N
N 3 % =
N N 8 L=l
__________ LY e
T i <
;" = I 1
5 = .
A O S |
[F SN
- I Soddg Jo-o--
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= =Y s ]
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— 4
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N -
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sz & . O
e - N g |l
@ . - o
B T
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5 : 5 2 &
c SN ®B N
1] w

Figura 5-11: Filtro paso banda de lineas acopladas en 4/4 con transformadores en la
entraday la salida.
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5.5 Diseno usando transformadores en i/4 con stubs que anulan la
susceptancia

Como se vio en la Figura 5-10 el circuito equivalente del transformador A/4 incluye

un resonador en serie. Para frecuencias cercanas a la banda de paso del filtro se puede
eliminar el efecto de este resonador afiadiendo un stub paralelo al otro lado de la entrada
del transformador como se muestra en la Figura 5-12. Adicionalmente, el uso de este stub
va a introducir ceros de transmision adjuntos a la banda de paso.

Para demostrar como se elimina el resonador serie, se utiliza la equivalencia para

f = f, del circuito de la Figura 5-12 y la Figura 5-13, donde 6 = 9()]ci:(2n—1)%fi y
0 0
0, =<950i= mﬂ'i.
fO fO

Figura 5-12: Transformador 4/4 con stub en paralelo de longitud A (o multiplo entero).

Figura 5-13: Circuito equivalente del transformador A/4 con stub en paralelo de longitud
A > Inversor K e impedancia de carga R,.
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La impedancia/admitancia de entrada del transformador y la admitancia total del
transformador y el stub paralelo vista desde la entrada tienen las siguientes expresiones:

2 —_—
Z, zK—-i- j2x f-f,
R, f
R, .2xR: f—f,

R IR T

Y

2
donde X=(I—Z—C]ZC% yK=2Z

R ° (5.21)

1 : R, .[2xR, f—f R
T T e e Mty =3y J[K—YQ)TK_

donde tandy ~ 6, -1,

f, ° fo

Si ahora se elije Y, (o su inverso Z ) de tal manera que se elimine el factor que
multiplica a la variacidon en frecuencia, se tiene una expresion equivalente a la
impedancia/admitancia de entrada del inversor de la Figura 5-13 con una resistencia de
carga R,:

K 2
Z, =—
Ra (5.22)
R
ke
El valor que consigue la equivalencia es:
z: 6
Zygs =T o (5.23)
(R/i - Zcz) ‘90

Para que un stub terminado en circuito abierto tenga el comportamiento resonante
requerido, debe tener una longitud que sea un nimero entero de A/2. Concretamente, en

este diseflo se ha elegido que tenga una longitud 4 a f,. De esta forma los ceros de
transmision ocurren a las frecuencias para las cuales los stubs tienen un longitud que es un

L ) f o
multiplo impar de /4, es decir a f :(2n—1)?°, para que produzcan cortocircuitos a

través de los transformadores.

Para resolver el problema se elige el valor que se desee para la impedancia del
transformador, Z,,. Se usan las expresiones de X, (5.16) , de K, (Figura 5-8) y de

Y;,(5.21) y se obtiene el valor de la impedancia del stub en paralelo, Z, y de r,, ya que

en este caso I, =0 porque se ha introducido el stub que anula la susceptancia:
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K — AZ,nhZ,6,/2 _7 = r :—Zcztlgogl
1 1/ ctl 2
9,9; AZ,Z, 00/2

YT,1 =Yin1 + jY

(5.24)

w tanby =

Z . z; f-f, Z
=K_c§_ J[2Xa1 KC{: _Ysesoj t=—
1

1

_.,
=
N

= Zy = (ZCZA _mzczn)

NE

El mismo procedimiento se realiza para el transformador en el otro extremo del filtro
para resolver los valores para Iy y Zg ., ya que de nuevo en este caso I, €s cero a

causa del stub en paralelo:

ZZ
KN+1 — AZcBrNZc 90/2 — th,N+] = rN — Ct,N+lgN gN+1
V gN gN+1 AZcBZc 90/2

(5.25)
YT,N+1 :Yin,N+l + ijt,N+l tan Hst =
:ZcB_j[zx Z—CZB—Yejf_f():ZCB
a,N-+1 s7s0
KI%HI KIA\‘HI f KI%HI Z _ Zc3t,N+1 050
= st,N+l_(22 _72 )7
cB ct,N+1 0
Z2 o
Xa . 1_ ct,N+l]Zc . o
N+1 { ZCzB t,N+1 2

El resto de los factores de escala de impedancia de r, a r_, se pueden elegir de

manera arbitraria, y utilizar la ecuacion de K (Figura 5-8) para disefiar las secciones de
lineas paralelas acopladas.

K =Z A@O (rn—1+rn)(rn +rn+1) Z cen— rnZC-I—Kn
" ¢ 2 glgz = Z con— I’an - Kn (526)
h=r.,=0 n=2,.,N n=2,..,N

Esta estructura (Figura 5-14) se implementard en el segundo y tercer disefio, la cual
estd desarrollada minuciosamente en el apartado 6.3 y 6.4, respectivamente, llegandose a
construir uno de los dos disefios. Para confirmar la mejora de la selectividad de esta
configuracion respecto a la explicada en el apartado 5.4, se realizard una comparacion
entre ambos disefos dentro del apartado 6.4.
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Figura 5-14: Filtro paso banda de lineas acopladas en 1/4 con transformadores y stubs.




6.1 Introduccidon

6 Disenos y resultados experimentales

6.1 Introduccion

La parte practica del proyecto ha consistido en el disefio de tres filtros paso banda y
construccion fisica de dos de ellos. El primer y segundo filtro sirvieron de prueba al que
finalmente se integraria dentro de un sistema de transmision y recepcion WiMax. De esta
forma se utilizaran las distintas técnicas de disefio de filtros y tecnologias en la banda de
frecuencias de microondas-milimétricas asi como el programa ADS (Advanced Design
System) y Momentum de Agilent para la parte de calculo electromagnético.

Todos los disefios son filtros paso banda con una respuesta de tipo Chebyshev de orden
5 satisfaciendo una especificacion de adaptacion de 20 dB en la banda de paso. El primer
filtro se ha disefiado para que cumpla las especificaciones del sistema de comunicaciones
GSM con un ancho de banda fraccional del 10% mediante una configuracion de lineas
acopladas paralelas terminadas en abierto segin lo descrito en el capitulo 5.2. El segundo
filtro, al igual que el anterior, opera en la banda de frecuencias de GSM, pero en este caso
se ha disefiado con un ancho de banda fraccional del 20% a partir de una configuracion de
lineas acopladas paralelas terminadas en abierto con transformadores y stubs segin lo
explicado en el capitulo 5.5. Con esta misma estructura se ha construido el ultimo filtro
que se integraria dentro del sistema WiMax, también con un ancho de banda fraccional del
20% .

Estos dos tultimos disefios se han realizado pensando que sean mas selectivos en
frecuencia, caracteristica deseada por lo general. Esto se consigue con la insercion de dos
ceros de transmision fuera de la banda de paso, pero cercanos a ella, como se verd mas
adelante.

En resumen, las bandas tradicionales para redes de telefonia moéviles son:

«  GSM 900 (890 — 960 MHz)
« GSM 1800 (1710 — 1880 MHz)
« UMTS (1885 — 2200 MHz)

El diseio de los dos primeros filtros esta destinado a la banda de GSM 1800.
El disefio del tercer filtro estd destinado a la banda de WiMax a 3.5 GHz.
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6.2 Primer Diseino GSM 1.8 GHz

El primer filtro a sintetizar tiene las siguientes caracteristicas:

- Tipo de filtro: Paso banda

- Tipo de respuesta: Chebyshev

- Frecuencia central : 1.8 GHz

- Orden del filtro: 5

- Ancho de banda relativo: 10%

- Pérdidas de retorno: 20 dB

- Impedancia de entrada y salida: 5002

El sustrato es un laminado de fibra de vidrio. Las placas de fibra de vidrio son las mas
utilizadas, puesto que ofrecen buena resistencia mecénica y aislamiento, y son
relativamente econdmicas. Sin embargo, no son muy adecuadas para alta frecuencia. Por
ello, se anticipaba que los resultados no serian del todo buenos y que se obtendrian unas
pérdidas de insercion en la banda de paso relativamente altas.

Las especificaciones para este sustrato son las siguientes:

- Dimensiones: 100x160 mm
Constante dieléctrica (&, ): 4.1

Espesor del dieléctrico (h): 1.6 mm
Tangente de pérdidas = 0.01

Una vez conocidas las especificaciones del filtro y las caracteristicas del sustrato, los
pasos a seguir para la obtencion del filtro han sido los siguientes:

6.2.1 Sintesis del filtro con elementos concentrados

Se han desarrollado programas de célculo sencillos para sintetizar filtros LC
(compuesto de bobinas y condensadores) con respuestas de tipo Butterworth, Chebyshev y
Bessel, siguiendo el método de las pérdidas de insercion. También se han desarrollado los
correspondientes programas de analisis.

El programa utilizado para el desarrollo de este software ha sido Matlab 7.0. El
programa permite seguir el proceso de disefio explicado anteriormente en el capitulo 3. A
grandes rasgos se recordara cada uno de los pasos a continuacion.

Una vez introducidas las especificaciones del filtro y el tipo de respuesta deseada (a
elegir entre Butterworth, Chebyshev y Bessel), se calculan los valores de los elementos del
prototipo paso bajo utilizando para ello las formulas mostradas en el Anexo D.
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Filtro paso banda Chebyshev de N =5 con L, =20dB

Datos del prototipo paso bajo normalizado

Jo g1 92 Js 04 Os
0,973209 | 1,37228 | 1,80317 | 1,37228 | 0,973209 |1

Tabla 1: Valores de los elementos del prototipo paso bajo normalizado (primer disefio).

Datos del filtro a sintetizar
Impedancia de generador o
Impedancia caracteristica de linea 50 Q
de entrada
|lmpedancia de carga o Impedancia
L . ' 50 Q
caracteristica de linea de salida
Frecuencia central 1,8 GHz
Ancho de Banda 180 MHz
Ancho de Banda fraccional 10%
Frecuencia de corte inferior 1,71225 GHz
Frecuencia de corte superior 1,89225 GHz

Tabla 2: Datos del filtro a sintetizar (primer disefio).

A continuacion, el programa te permite seleccionar entre un tipo de filtro paso bajo,
paso alto, paso banda o de banda eliminada. En el proyecto se ha elegido un tipo de
respuesta paso banda. Una vez seleccionado, se pasa a elegir el tipo de disefo
(implementacion fisica) entre las siguientes posibilidades:

Elementos concentrados LC : Filtro formado por resonadores de elementos
concentrados en serie y en paralelo. Configuracion mostrada en la Figura 3-7.

Stubs A/4 : Filtro formado por lineas de transmision de longitud /4. Los

resonadores en serie de elementos concentrados se aproximan mediante una
linea de transmision de longitud 1/4 terminada en circuito abierto y los

resonadores en paralelo de elementos concentrados se aproximan mediante una
linea de transmision de longitud /4 terminada en circuito cerrado.

Stubs A/2: Filtro formado por lineas de transmision de longitud /2. Los
resonadores en serie de elementos concentrados se aproximan mediante una
linea de transmision de longitud /2 terminada en circuito cerrado y los
resonadores en paralelo de elementos concentrados se aproximan mediante una
linea de transmision de longitud /2 terminada en circuito abierto.

Elementos concentrados LC en serie e inversores: Filtro formado por
resonadores de elementos concentrados en serie e inversores. Estos inversores
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se han introducido para transformar los resonadores en paralelo en resonadores
en serie, ya que como se comento en el capitulo 3, a menudo es conveniente
usar sOlo elementos en serie o soélo elementos en paralelo. Configuracion
mostrada en la Figura 3-20.

Elementos concentrados LC en paralelo e inversores: Filtro formado por
resonadores de elementos concentrados en paralelo e inversores. Estos
inversores se han introducido para transformar los resonadores en serie en
resonadores en paralelo. Configuracion mostrada en la Figura 3-20.

Resonadores en serie de elementos distribuidos 4/4 e inversores: se parte de

la estructura de ‘Elementos concentrados LC en serie e inversores’ sdlo que en
este caso se han remplazado los resonadores de elementos concentrados por
lineas de transmision A/4 terminadas en circuito abierto, conveniente para las

frecuencias de microondas.

Resonadores en serie de elementos distribuidos 4/2 e inversores: se parte de

estructura de ‘Elementos concentrados LC en serie e inversores’ solo que en
este caso se han remplazado los resonadores de elementos concentrados por
lineas de transmision A/2 terminadas en circuito cerrado, conveniente para las
frecuencias de microondas.

Resonadores en serie de elementos distribuidos A/4 e inversores
implementados mediante lineas de transmision: Configuracion similar a
‘Resonadores en serie de elementos distribuidos /4 e inversores’ con la
diferencia de que en ésta los inversores se han implementado mediante lineas de
transmision de longitud 4/4.

Resonadores en serie de elementos distribuidos A/2 e inversores
implementados mediante lineas de transmision: Configuracion similar a
‘Resonadores en serie de elementos distribuidos /2 e inversores’ con la
diferencia de que en ésta los inversores se han implementado mediante lineas de
transmision de longitud 1/4.

Resonadores en paralelo de elementos distribuidos 4/4 e inversores: Dual de
la estructura ‘Resonadores en serie de elementos distribuidos 4/4 e
inversores’.

Resonadores en paralelo de elementos distribuidos 4/2 e inversores: Dual de
la estructura ‘Resonadores en serie de elementos distribuidos 4/2 e
inversores’.

Resonadores en paralelo de elementos distribuidos A/4 e inversores

implementados mediante lineas de transmision: Dual de la estructura
‘Resonadores en serie de elementos distribuidos /4 e inversores

implementados mediante lineas de transmision’.
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e Resonadores en paralelo de elementos distribuidos A/2 e inversores
implementados mediante lineas de transmision: Dual de la estructura
‘Resonadores en serie de elementos distribuidos /2 e inversores
implementados mediante lineas de transmision’.

e Lineas acopladas de longitud A/4 terminadas en circuito abierto: Filtro
formado por una estructura de lineas acopladas de longitud 1/4 terminadas en

circuito abierto, equivalente de la configuracion ‘Elementos concentrados LC
en paralelo e inversores’. Se realiza a partir de la equivalencia (vélida para
f ~ f,) de una seccion de linea acoplada /4 con una estructura de Linea-

Inversor J -Linea. Configuracion mostrada en la Figura 5-5.

e Lineas acopladas de longitud A/4 terminadas en circuito cerrado: Filtro
formado por una estructura de lineas acopladas de longitud 1/4 terminadas en
circuito cerrado, equivalente de la configuracion ‘Elementos concentrados LC
en serie e inversores’. Se realiza a partir de la equivalencia (valida para f ~ f;)
de una seccion de linea acoplada A/4 con una estructura de Linea-Inversor K -
Linea.

e Equivalente de lineas acopladas con stubs A/4 en abierto: Filtro formado por
una estructura de lineas acopladas de longitud /4 terminadas en abierto,

equivalente de la configuracion ‘Elementos concentrados LC en paralelo e
inversores’. Se realiza a partir de la equivalencia (valida para todas las
frecuencias) de una seccion de linea acoplada 4/4 con una estructura de stubs

terminados en circuito abierto.

e Equivalente de lineas acopladas con stubs A/4 en cerrado: Filtro formado
por una estructura de lineas acopladas de longitud /4 terminadas en cerrado,

equivalente de la configuraciéon ‘Elementos concentrados LC en serie e
inversores’. Se realiza a partir de la equivalencia (valida para todas las
frecuencias) de una seccion de linea acoplada 4/4 con una estructura de stubs

terminados en circuito cerrado.

Si se elige el caso en que el filtro paso banda y de respuesta Chebyshev esta formado
por elementos concentrados, compuesto de bobinas y condensadores, se obtienen los
siguientes valores para dichos elementos haciendo uso de las ecuaciones (3.26) a (3.29):

Elementos del filtrof 1o isador (nF)|  Bobina (nH)
paso banda
Resonador paralelo 0,01721 0,45427
Resonador serie 60,66790 0,00013
Resonador paralelo 0,03189 0,24518
Resonador serie 60,66790 0,00013
Resonador paralelo 0,01721 0,45427

Tabla 3: Valores de los elementos concentrados del filtro paso banda (primer disefio).
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En todos los casos, la conductancia para los resonadores en paralelo y la resistencia
para los resonadores en serie tienen valor cero, ya que por el momento no se consideran
pérdidas.

La respuesta correspondiente a este disefio obtenida con Matlab se muestra en la Figura

6-1. Los resultados son los esperados, las pérdidas de retorno son inferiores a 20 dB, se
tiene un equirrizado que muestra un filtro de orden 5 y oscila entre 0 dB y 0.0436 dB

(|Szl| = («/1 _|S11|2 )) . Al no haber introducido por el momento las pérdidas (equivale a un

Q infinito) el pardmetro S, y S,, se cortan a 3 dB y se podria comprobar que

|Sn|:|822|
|512|:|521|

Ademas de ser un filtro sin pérdidas, es reciproco y simétrico, por lo que

Si=5y
S =5y
Retardo de grupo
0
80
60
-10 - -
(2]
£ 40
-20 20
0= 1 ,
= 1.5 2
% 30t Frecuencia (GHz)
w Detalle banda de paso
[
40 -0.1
m -0.2
ASS
50k o 0.3
S11 - 811
-0.4
821 821
-60 : ! N 05— ) E——
1.4 1.6 1.8 2 2.2 1.5 2
Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz)

Figura 6-1: Respuesta en modulo y retardo de grupo del filtro paso banda de elementos
concentrados sin pérdidas (primer disefio).
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El retardo de grupo, como era de esperar, no es tan constante como se podia obtener en
una respuesta de fase lineal. Lo deseable es que éste fuese lo mas plano posible. Su
magnitud es menos importante, pero si el retardo de grupo no es plano la sefial entrante se
distorsionara. Por otra parte, hay que tener en cuenta que existe un compromiso entre
selectividad y retardo de grupo. Cuanto mejor es la selectividad (la respuesta del parametro
S,, es mas abrupta), peor es el retardo de grupo. Otra caracteristica es que el retardo de

grupo del filtro es inversamente proporcional a su ancho de banda fraccional y se
incrementa cerca de los extremos de la banda de paso [8].

6.2.2 Sintesis del filtro con elementos distribuidos de lineas acopladas en 4/4 ideales

Puesto que a las frecuencias de microondas no se suele disponer de elementos
concentrados, se procederd a disenar el filtro utilizando elementos distribuidos (lineas de
transmision). En el proyecto se ha elegido un disefio con lineas acopladas en abierto. La
topologia de este disefio se encuentra en la Figura 5-5. Para su realizacion se han estudiado
los inversores de impedancia y admitancia y la sintesis y el andlisis con estos elementos
como se presenta en el apartado 3.7.

j (Zoe) .j+1(Q) | (Zeoyj j+1(Q) J i1 e e

1 78,1577 37,9826 0,008 3,2466 2,6644
2 57,72 44,1276 0,0027 3,3437 2,8388
3 55,4915 45,5057 0,002 3,3397 2,8829
4 55,4915 45,5057 0,002 3,3397 2,8829
5 57,72 44,1276 0,0027 3,3437 2,8388
6 78,1577 37,9826 0,008 3,2466 2,6644

Tabla 4: Valores de los elementos distribuidos del filtro paso banda con topologia mostrada
en La Figura 5-5 (primer disefio).

Las graficas de las respuestas obtenidas en Matlab se corresponden con la Figura 6-2 y
Figura 6-3. Se puede apreciar que el filtro estd centrado en la frecuencia de 1.8 GHz, se
cumple la especificacion de unas pérdidas de retorno de 20 dB y no existen pérdidas de
insercion ya que por el momento se sigue con un Q igual a infinito. La respuesta es

periddica con periodo 3@,. La periodicidad se debe a la transformacion en frecuencia al

pasar de elementos concentrados a elementos distribuidos. Debido a esta periodicidad la
respuesta difiere respecto a la correspondiente al filtro formado por elementos
concentrados, Figura 6-1, aunque estas diferencias son minimas en la banda de paso si el
ancho de banda del filtro no es excesivamente grande.

La gréfica situada en el lado derecho superior de ambas figuras muestra el retardo de
grupo, que como se ha comentado, no es tan constante como se podia obtener de una
respuesta en fase lineal.
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Figura 6-2: Respuesta en mddulo y retardo de grupo del filtro paso banda de lineas acopladas
terminadas en abierto con topologia mostrada en la Figura 5-5 sin pérdidas. (a) banda

estrecha; (b) banda ancha.
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Retardo de grupo

0 -
80
-0.01+
60
-0.02+ v
€ 10
-0.03 - 20
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Figura 6-3: Detalle de la banda de paso del filtro paso banda de lineas acopladas terminadas
en abierto con topologia mostrada en la Figura 5-5 sin pérdidas.

Retardo de grupo

0 -
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60
10+ .
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£ 40
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=
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-60 | | 11 || i DI | | 0.5
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Figura 6-4: Respuesta en modulo y retardo de grupo del filtro paso banda de lineas acopladas
terminadas en abierto de segundo orden de resonancia con topologia mostrada en la Figura
5-5 sin pérdidas.
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En la Figura 6-3 se puede observar el equirrizado tipico de una respuesta Chebyshev
con un valor que oscila entre 0 dB y 0.0436 dB (puesto que |821|2 +|S“|2 =1 y que las

pérdidas de retorno requeridas son de 20 dB)

En este caso se ha elegido orden de resonancia uno. Si elegimos el segundo orden de
resonancia obtenemos el resultado expuesto en la Figura 6-4.

6.2.3 Disefio del filtro de lineas acopladas en microstrip

En este apartado se disefiard el filtro con lineas de transmision tipo microstrip con una
configuracion de lineas acopladas en 1/4.

Una vez que con Matlab, en el paso anterior, se han calculado las impedancias
caracteristicas para el modo par e impar, se utiliza la herramienta ADS para obtener las
dimensiones de la linea. Para ello se accede a la opcion de ‘LineCalc’ que se encuentra
dentro de la pestafia de herramientas. Ademdas de esta herramienta, se ha desarrollo un
programa en Matlab siguiendo lo explicado en el apartado 4.4 para el célculo de las
dimensiones fisicas: anchuras, separaciones entre lineas y longitudes.

Se elige en el pestafia Type ‘MCLIN’ Libra Microstrip Coupled Lines, es decir, lineas
de transmisioén acopladas en microstrip. Se introducen las caracteristicas del sustrato, la
frecuencia central, la impedancia caracteristica para el modo par e impar, la longitud
eléctrica de la linea y se presiona en la opcion de sintetizar, Figura 6-5. De esta forma se
obtienen tres parametros fisicos: anchura, longitud de las lineas y separacion entre ellas.

(Zeeyj,j+1 (Q) | (Zooyjj+1 (Q) | W (mm) S (mm) L (mm)
78,1577 | 37,9826 2,25 0,26 24,16
57,72 | 44,1276 3,08 1,47 23,60
554915 | 45,5057 3,15 2,05 23,53

Tabla 5: Dimensiones fisicas del filtro paso banda calculadas con ADS (primer disefio).

Nota: Solo se muestran estos valores, ya que el circuito es simétrico.

Si se realizan los calculos mediante el programa creado en Matlab se obtienen unos
resultados muy proximos a los de la Tabla 5 como se muestra a continuacion:

(Zeey,j+1 (Q) | (Zooyjj+1 (Q) | W (mm) S (mm) L (mm)
78,1577 37,9826 2,25 0,25 24,30
57,72 44,1276 3,09 1,44 23,74
55,4915 45,5057 3,16 2,02 23,65

Tabla 6: Dimensiones fisicas del filtro paso banda calculadas con Matlab (primer disefio).
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Para las secciones terminales se tiene una impedancia de 50 €, que por medio de nuevo
de la calculadora de ADS y en este caso eligiendo en el apartado tipo ‘MLIN’ Libra
Microstrip Line, es decir, linea de transmision microstrip, se obtiene una anchura de 3.23
mm y una longitud de 23.38 mm para colocar el conector, Figura 6-6.

& LineCalc/untitled

File Simulation ©Options Help
Bl=l=0=]
Component
Tvpe [McLN | 1P [MCLIN: MCLIN_DEFAULT |
Substrate Parameters 4 .
Physical
D [M3UB_DEFAULT 2 | A EXZE om =] ”
O T s 0.257886 -
e 410 ° L l EW o A iy
24163600
Mo e [ o ! jom 7| Fwtegotow]
H 1500 mm v ! | =l
Synthesize Analyze
Hu 1.0e+33 i :‘Y IZI Calculated Results
T [T | . KE = 3290
Cond 1 MesRN b Electrical EE B%E_Bg 000
= = 2 |78.1577 |Obm~ ~| A0_DE =0.000
Component Parameters Z0 |3?.9828 |Dhm ﬂ SkiﬁDepth = 0000 mil
Freq [1-800 lGHz  ~| z0 [54 485160 [ohm  ~|
[ | =l CDB  [@z20520 [ =]
[ | =l E_Eff [anoo0 [deg |
["alues are corsistent

Figura 6-5: Herramienta LineCalc del programa ADS para el célculo de las dimensiones

fisicas del filtro, concretamente para las lineas de transmisién microstrip acopladas.

& LineCalcfuntitled

File Simulation Options Help

Bl=21EE)

Component

Tupe [pLIN ~| 1B [MLIN: MLIN_DEF&ULT |
Substrate Parameters

Physical 2

ID |MSUB_DEFALLT =|| [ [3228620 E
E o o o]~ L [23.283300 E
Mur 1,000 ! | =l
T = e ' e
Hu 1.0e+33 mmo Synthesiee Anbze Calculated Results
T 0.000 mmo EI K_Eff=3.170
Bt — ryr— Electrical 4_DB =0.000
¢ 3 Z0 [60.000 |Dhm j SkinD epth = 0.000 rnil
Component Parameters E_Eff [90.000 | deg j
Freq [1.800 |GHz x| [ | |
whalll [ |mi| j [ | J
Wwall2 | [ 7] | | |

[Values are consistent

Figura 6-6: Herramienta LineCalc del programa ADS para el célculo de las dimensiones
fisicas del filtro, concretamente para las lineas de transmision microstrip.

Pégina 88 de 196



6.2 Primer Disefio GSM 1.8 GHz

Una vez conocidas las dimensiones fisicas, se puede construir la red de lineas
acopladas y elegir un sustrato ‘MSUB’ (Microstrip Substrate) donde se especificaran sus
caracteristicas como se muestra en la Figura 6-7.

Dicho circuito se simulara en el ADS con el fin de comprobar si se obtiene el modulo y
retardo de grupo esperados, Figura 6-8 y Figura 6-9. Este disefio tiene un polo de
atenuacion de primer orden en =0 y en @ =2@,. Sin embargo, como se comento6 en el

capitulo 5 es propenso a tener espurios estrechos en las proximidades de 2, debido al

efecto de distinta velocidad de propagacién para el modo par e impar en las lineas
acopladas. Esto se comprueba en la Figura 6-8 obtenida a partir de la simulacion circuital,
ya que el espurio esta centrado aproximadamente en 3.6 GHz, es decir, el doble de la
frecuencia central. En las simulaciones con Matlab este espurio no aparecia debido a que
no se tuvo en cuenta distinta constante dieléctrica para el caso par e impar como ocurre en
stripline.

Como era de esperar de nuevo S, y S,, se cortan a 3 dB. Sin embargo, en la grafica de

la Figura 6-8 se aprecia que no se cumple la especificacion de 20 dB para todas las
frecuencias, y que en la Figura 6-10 no se ve el equirrizado correspondiente al disefio
buscado de orden 5.
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Figura 6-7: Esquematico del filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto
centrado en 1.8 GHz en microstrip y sin pérdidas del programa ADS.
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Do -35—
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Figura 6-8: Respuesta en modulo obtenida del analisis circuital del filtro paso banda de lineas
acopladas terminadas en abierto centrado en 1.8 GHz en microstrip y sin pérdidas.
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Figura 6-9: Retardo de grupo obtenido del anélisis circuital del filtro paso banda de lineas
acopladas terminadas en abierto centrado en 1.8 GHz en microstrip y sin pérdidas.
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Figura 6-10: Detalle de la banda de paso obtenido del analisis circuital del filtro paso banda
de lineas acopladas terminadas en abierto centrado en 1.8 GHz en microstrip y sin pérdidas.

Para solucionar estos problemas y que la respuesta del filtro se ajuste a la deseada se
debe optimizar el disefio. Concretamente, hay que crear dos esquematicos. El primero
(circuital st) se usa como referencia en un intervalo de frecuencias, y el segundo
(circuital ms) se corresponde con el disefio que se desea optimizar en el mismo intervalo
de frecuencias. En este circuito los valores de ciertos parametros, en este caso anchuras y
separaciones entre lineas, seran especificados de tal manera que puedan variar en un rango
dado. El optimizador intentard determinar la mejor combinacién de los valores de los
parametros para que la respuesta del disefio microstrip (a optimizar) sea lo mas parecida a
la del disefio stripline (objetivo). Una vez creados estos dos esquematicos, se realiza un
tercero desde donde son referenciados los dos disefios anteriores y desde donde son
controlados los pardmetros que intervienen en la optimizacion. El tipo de optimizacion
elegida es la optimizacion gradiente.

En la Figura 6-11 y en la Figura 6-14 se muestran los dos esquematicos creados y a
continuacion sus respuestas correspondientes.

En las graficas pertenecientes al circuito stripline (Figura 6-11 a Figura 6-13) no se
encuentra el espurio a 2@,. La razén de que no aparezcan espurios se debe a que a

diferencia de la linea microstrip, el modo fundamental de una linea stripline es una
solucion TEM pura. Ademads, se cumple la especificacion de las pérdidas de retorno y el
equirrizado muestra un filtro de orden 5.

A continuacion, se cred el disefio que se desea optimizar (circuital ms). En este
esquematico se ha afiadido otro elemento denominado ‘MTAPER’ Libra Microstrip Width
Taper cuya funcion es disminuir la anchura de la linea terminal en la que se introducird el
conector, de tal forma que se evite un posible cortocircuito en caso de que los pines del
conector tocasen la linea.
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Figura 6-11: Esquematico del filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto
centrado en 1.8 GHz en stripline y sin pérdidas del programa ADS.
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Figura 6-12: Respuesta en médulo obtenida del andlisis circuital del filtro paso banda de
lineas acopladas terminadas en abierto centrado en 1.8 GHz en stripline y sin pérdidas en
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Figura 6-13: Respuesta en mddulo obtenida del analisis circuital del filtro paso banda de
lineas acopladas terminadas en abierto centrado en 1.8 GHz en stripline y sin pérdidas en
banda estrecha (objetivo a alcanzar).
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Figura 6-14: Esquematico del filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto
centrado en 1.8 GHz en microstrip y sin pérdidas del programa ADS.
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Figura 6-15: Esquematico desde el que se controla la optimizacion circuital del programa

ADS.

Después de la optimizacion, los valores de
lineas obtenidos son los siguientes:

los parametros anchura y separacion entre

i (Zeey,j+1 (Q) | (Zooyjj+1 (Q) | W (mm) S (mm) L (mm)
0 78,1577 37,9826 1,58 0,49 24,16
1 57,72 44,1276 2,90 1,43 23,60
2 55,4915 45,5057 3,11 2,03 23,53

Tabla 7: Dimensiones fisicas del filtro paso banda centrado en 1.8 GHz después de la
optimizacion (primer disefio).

El esquematico resultante se muestra en la Figura 6-16.

6.2.4 Andlisis de onda completa del filtro

La fase de disefio anterior proporcion6 las dimensiones de una estructura en microstrip
que se validara con el software de analisis electromagnético. Para ello, en primer lugar se
crea el layout del filtro a partir del Gltimo esquematico (Figura 6-16).

Una vez generado el layout, se hace uso del

simulador electromagnético Momentum de

ADS. Este es un programa de analisis full-wave. Este tipo de simulacion es indispensable
para el disefio de circuitos a altas frecuencias de microondas (> 10GHz) que se desea
realizar de forma precisa. A estas frecuencias los efectos parésitos y discontinuidades se

vuelven apreciables y se deben tener en cuenta.

Pégina 94 de 196



6.2 Primer Disefio GSM 1.8 GHz

. S-Parameter Simulation - - - T crmmeres | g |
i disptemp1
Linear Frequency Sweep - A S Patam o o "5 Params_Quid_dB Smith"
EC
Start=1 5 GHz
Stop=20GHz . . . .
Step=001 MHz
M3ub -
. MEUB
FSub
* H=TB
Emd.1
Mu=1
Cond=1.0E+50 °_|: I_I'_| L.—--'r_-‘-' — :
. :j;'lmnr.:m.ﬁmm P P L .. ML - - . MTAPER- - - Temm2 Fort -
S P P ._D_E'_, TLZ . .. Taped . - - Num=2 Pz .
. Rough= mm S L — . R o Subs=IMSUET" | Subs=tMGuEI 2250 Ohm, Nym=2
- e 1 CLing - TSGR o, UAEE 26 o i
m . L=50518mm =2z mm
. L . . oo - SubserMsupty TSI EERT L]
ELe W= mm
2 . 5=stmm 0=
+ e Subst=!MFub

—J I tLina W2 mm (5L T
B e .. oTom . .. SubsEiMgubgr F552 mm

e EUTE o o o e B
5=53 mm

MELN Subst="MSub1"

L=L2 mim*

— - WEIE mm LS mm
= — L ey o~ S
Patt - Termd - WMTAFER - MR - o o MCLE - - - M3 =3 meh
P4 Mum=1. . Tape2 L Clin T e
Num=1 Z50 Ohm Subsi'MSupt!  Subst='MSubl?  SubseMsuptt OoSF T
= W1=3.226620 mm, W=3226520 mm _W=W1 mm
o T =R mm =585 mm T eEstmm i
B 2 o o et e o o aa e e s apam @ o
= 4
(&) v B Wy e ..
e o o o W1=1.58004 {0} - -
L1=24.1636 2= B0E7E {o}
L2=23 5087 W3=2.11006 [o}

Lz=23.5274 51=0.480315 fo}
t o 5224420040}
S322.02088 o} © © -

Figura 6-16: Esquematico del filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto
centrado en 1.8 GHz en microstrip y sin pérdidas, resultado de la optimizacién del programa
ADS.

De forma resumida, el procedimiento que se realiza con el Momentum consiste en
primer lugar en dividir la geometria de disefio en fragmentos mas pequefios, es decir,
realizar el mallado (Momentum RF — Mesh). En cada zona del mallado la densidad de
corriente eléctrica, J, se aproxima por funciones ‘base’; cada funcién base describe un
comportamiento espacial de la corriente, pero es ponderada por un coeficiente
desconocido. El problema de la simulacion se resuelve forzando que las condiciones de
contorno (electromagnéticas) requeridas del problema sean satisfechas. Este proceso
permite generar un sistema de ecuaciones lineales, el cual se soluciona simultaneamente
usando técnicas matriciales para determinar los coeficientes desconocidos de las funciones
base de corriente. Esta técnica se conoce como Método de los Momentos. En este instante,
la distribucion de J es conocida, y los pardmetros de dispersion se pueden calcular.
Cuanto mayor sea la division de la geometria en trozos mas pequenos (creando un mallado
fino) mas precisa sera la solucion para la corriente.

En el disefio, en un principio, las longitudes no fueron optimizadas y por tanto,
mantienen su valor original. Sin embargo, se deben tener en cuenta las discontinuidades en
microstrip como pueden ser el cambio de anchura entre lineas, los circuitos abiertos de la
terminacion de dos de los cuatro puertos de las lineas acopladas, asi como posibles huecos
o curvas. Este tipo de discontinuidades y los circuitos equivalentes con los que son
modeladas (aunque no se han tenido en cuenta en el esquematico de la Figura 6-16) se
muestran en la Figura 6-17. Estas son algunas de las discontinuidades mas comunes que se
pueden encontrar en el layout de filtros practicos. Todos estos efectos son tenidos en
cuenta con la simulacion electromagnética de onda completa (o full-wave) Momentum del
paquete ADS.
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Figura 6-17: Discontinuidades en microstrip: (a) Cambio de anchura (step); (b) Terminacion
en circuito abierto (open-end); (c) Hueco (gap); (d) Codo (bend).
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Figura 6-18: Respuesta obtenida del analisis full-wave del filtro paso banda de lineas
acopladas terminadas en abierto centrado en 1.8 GHz en microstrip y sin pérdidas.

Con las longitudes originales, la respuesta full-wave que se obtiene se encuentra
desplazada de la frecuencia central de 1.8 GHz como se aprecia en la Figura 6-18. Por ello,
se deben tener en cuenta las discontinuidades.

Existen expresiones cerradas para modelos de circuitos equivalentes de estas
discontinuidades. Estas expresiones se usan en muchos programas de andlisis de circuitos.
En nuestro caso, se comprob6 que la discontinuidad de variacion de anchura entre lineas
era despreciable para la frecuencia central de 1.8 GHz, asi como para otras frecuencias
centrales superiores donde el efecto podria ser mas notorio. Esto se comprobd
introduciendo en el esquematico un nuevo componente ‘MSTEP’ Libra Microstrip Step in
Width, que modela dicha discontinuidad.

La respuesta desplazada se debe a que en una terminacidon en circuito abierto de una
linea microstrip con una anchura W, los campos no se paran abruptamente sino que se
extienden levemente debido al efecto de bordes [5, cap. 4]. Este efecto se puede modelar
con una capacidad equivalente en paralelo, C, o con una longitud equivalente de linea de

transmision, Al. La relacion entre los dos parametros equivalentes es la siguiente:
_cZC,

e ©D

donde c es la velocidad de la luz en el espacio libre. Una expresion cerrada para Al/h
viene dada por:

Al
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Al 41y 6103 [W/h+0.264
h £,-0.258] W/h+0.8

e

c

(6.2)

Mediante las formulas se obtenia un resultado de 0.6372 mm de longitud que debia ser
acortada la linea. Como el resultado no era del todo exacto, se fue ajustando mediante
distintas pruebas, resultando finalmente un acortamiento de 0.4472 mm cada linea. La
capacidad equivalente tiene un valor de 0.0752 pF.

El disefo final tiene las siguientes dimensiones para las distintas lineas:

J (Zoe)j,j+1(Q) | (Zeoyj,j+1(Q) ] W (mm) S (mm) L (mm)
0 78,1577 37,9826 1,58 0,49 23,72
1 57,72 44,1276 2,90 1,43 23,15
2 55,4915 45,5057 3,11 2,03 23,08

Tabla 8: Dimensiones fisicas del filtro paso banda centrado en 1.8 GHz teniendo en cuenta la
discontinuidad open-end (primer disefio).

El esquemadtico con las dimensiones de la Tabla 8 se presenta en la Figura 6-19. El
layout del filtro correspondiente a dicho esquemadtico, una vez ajustadas todas las
dimensiones de anchuras, separaciones entre lineas y longitudes aparece en la Figura 6-21
y el mallado de este layout en la Figura 6-22.
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Figura 6-19: Esquematico del filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto
centrado en 1.8 GHz en microstrip y sin pérdidas del programa ADS una vez tenida en
cuenta la discontinuidad open-end.
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Figura 6-20: Respuesta obtenida del analisis circuital del filtro paso banda de lineas
acopladas terminadas en abierto centrado en 1.8 GHz en microstrip y sin pérdidas teniendo
en cuenta la discontinuidad open-end.

Figura 6-21: Layout del filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto centrado
en 1.8 GHz en microstrip.
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Figura 6-22: Layout mallado del filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto
centrado en 1.8 GHz en microstrip.

A partir de la simulacion circuital del esquematico de la Figura 6-19 se obtiene una
respuesta que se encuentra desplazada por el acortamiento de longitud de las lineas, Figura
6-20. Sin embargo, debido a que en la simulacion full-wave se tienen en cuenta las
discontinuidades en microstrip, resulta una respuesta centrada en la frecuencia especifica
de 1.8 GHz, Figura 6-23.

Para apreciar la calidad de los resultados se realiza una comparacion de la respuesta
circuital Stripline (Figura 6-13) y la respuesta full-wave Microstrip (Figura 6-23). Como se
puede extraer de la observacion de esta comparacion (Figura 6-24), los resultados son
aceptables como para continuar con la construccion del filtro.
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Figura 6-23: Respuesta obtenida del anélisis full-wave del filtro paso banda de lineas
acopladas terminadas en abierto centrado en 1.8 GHz en microstrip y sin pérdidas teniendo
en cuenta la discontinuidad open-end.
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Figura 6-24: Comparacion de la respuesta circuital Stripline y la respuesta full-wave
Microstrip del filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto centrado en 1.8
GHz sin pérdidas.
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6.2.5 Representacion de la distribucion de corriente eléctrica

Momentum proporciona la opcion de dibujar la distribucion de corriente que se
determind durante la simulacion electromagnética.

A 1.6 GHz se puede deducir que la corriente entra por el lateral derecho, pero que ésta
no avanza ya que nos encontramos en una frecuencia fuera de la banda de paso, como se
puede apreciar en las distintas vistas (Figura 6-25 y Figura 6-26)

A 1.8 GHz aproximadamente, como era de esperar, la corriente entra por el lado
derecho y se propaga a través del filtro. El color verde en el centro indica la mayor
intensidad de corriente, ya que es ahi donde se encuentra la onda estacionaria (Figura 6-27)

En el ultimo tipo de vista denominada Discrete Arrow se aprecia que la corriente es
mas intensa en los extremos, esto se debe a que en los extremos el mallado es mayor como
se puede observar en la Figura 6-28. La corriente no sale de la linea de transmision, aunque
en las discontinuidades si aparecen corrientes mas intensas y en direcciones fuera de ésta.
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Figura 6-25: Representacion Shaded View de la distribucion de la corriente eléctrica a 1.6
GHz.

Pégina 102 de 196



6.2 Primer Disefio GSM 1.8 GHz

Wed Jan 092 11:59:15% 2008 comprobacion

Figura 6-26: Representacion Arrow de la distribucidn de la corriente eléctrica a 1.6 GHz.

Wed Jan 09 12:02:08 20038 comprobacion

Figura 6-27: Representacion Arrow de la distribucidn de la corriente eléctrica a 1.8 GHz.
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Wed Jan 09 12:09:26 2008 comprobacion

Figura 6-28: Representacion Discrete Arrow de la distribucion de la corriente eléctricaa 1.8
GHz.

Figura 6-29: Mallado de la estructura geométrica.

6.2.6 Andlisis del filtro teniendo en cuenta la tangente de pérdidas

Hasta ahora, todo el disefio se ha realizado sin tener en cuenta las pérdidas. Para
hacernos una idea de los resultados que se van a obtener de la medicion con el analizador
de redes una vez construido el filtro, se incluyen las pérdidas en el disefio. Se especifica en
las caracteristicas del sustrato la tangente de pérdidas que se corresponde con un valor de
0.01. La tangente de pérdidas tiene la siguiente expresion:

wE +0
tan o =

. (6.3)
we
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donde we ' representa las pérdidas debidas al dieléctrico y 6 (conductividad) las pérdidas
debidas a conduccion.
Se define una constante de propagacion compleja

y=a+jf = joJus l—Ja);%: jonl e \J1— jtan S (6.4)

donde a es la constante de atenuacion que representan las pérdidas en el medio de
propagacion y £ es la constante de fase y representa la propagacion en el medio. La

permitividad real es & =¢,&, y la permeabilidad u = y,, siendo la permitividad en el
espacio libre ¢,=8.854x10""F/m 'y la permeabilidad en el espacio libre
ty =47 x107H /m.

Para calcular el factor de calidad para la tangente de pérdidas especificada se obtiene el
valor de y y sabiendo que o = Re( 7) se realiza el siguiente calculo:

f
Q=F 27~ % _ g9 9557

=Z_21a Ca

Con este factor de calidad tan bajo no se pueden esperar unos resultados muy buenos
en perdidas de insercion. El factor de calidad (Q propio) razonable para resonadores
coaxiales se encuentra en el rango de 1-5000 y en guias de onda se puede llegar a factores
de calidad de 20.000. Sin embargo, para resonadores microstrip se tienen unos valores
aproximadamente de 100. Desafortunadamente, como regla general, a mayor Q propio del
resonador mas grande es su tamafio fisico. Esto se debe a que para resonadores
electromagnéticos al menos, un Q alto requiere una resistencia conductora mas baja y por
tanto un area superficial alta.

En la siguiente tabla se expone a modo de resumen el valor de distintos pardmetros en
tres tipos de medios: sin pérdidas, con pérdidas y buen conductor:

Type of Medinm
Lossless General ' Good Conductor
Quantity (" 2= g =0) f.ossy "% e oro » o
Complex propagation y = jo, /e y = jw./He vy = (1 + NJous/2
G
constant — o 1 -} 2
Phase constant B=k=ow/ue B == Im(y) B = Im(y) = Jops/2
(wavenumber) .
Attenuation constant =0 o = Re(y) o = Re(y) = Jwpo/2
Impedance N =lfe = oufk N = jwply n=A{1+jiWou/lec
Skin depth 8, = 00 8 = 1/a & = J2/wuo
Wavelength A=2n/B8 A=2n/8 A=2n/8
Phase velocity v, = w/B v, = /b v, =w/p

Figura 6-30: Parametros de propagacién para distintos medios (de David M. Pozar,
“Microwave Engineering”, 3rd ed., John Wiley & Sons 2005).
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Por tanto, a continuacion se modifica el valor para la tangente de pérdidas en el sustrato
definido en el esquematico:

‘MSub-

MSUB

MSub1

H=1.6 mm
Er=4.1

Mur=1 . . .
Cond=1.0E+50 .
Hu=1.0e+033 mm
T=0 mm
TanD=0.01
Rough=0 mm

Figura 6-31: Pardmetros del sustrato.

0
_5_

-
-5
=204
= -25h—
b ~30—
BT 35
—40_
—45
50—
-55

-60 I N I I I O O O
160 165 1.70 175 1.80 1.85 1.90 195 200

freq, GHz

Figura 6-32: Respuesta obtenida del andlisis circuital del filtro paso banda de lineas
acopladas terminadas en abierto centrado en 1.8 GHz en microstrip y con pérdidas.
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1.2E-8
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|:|-|:||||||||||||||||||||||||||||||||||||||||
1.60 1.65 1.70 1.75 1.80 1.85 1.90 1.95 2.00

freq, GHz

Figura 6-33: Retardo de grupo obtenido del analisis circuital del filtro paso banda de lineas
acopladas terminadas en abierto centrado en 1.8 GHz en microstrip y con pérdidas.

Como se puede deducir de la grafica de la Figura 6-32, los resultados empeoran
significativamente en cuanto a las pérdidas de insercion, muy lejos de ser 0 dB como se
cumple en el filtro ideal. Ademas, antes los ceros de reflexion estaban bien definidos, y una
vez introducidas las pérdidas, éstos se suavizan e incluso los ceros extremos practicamente
se pierden. Sin embargo, el parametro S,, ha mejorado, ya que se encuentra por debajo de
20 dB, y el retardo de grupo también ha mejorado al conseguirse una mayor planicidad.
Por tanto, la introduccion de las pérdidas tiene los siguientes efectos en nuestro filtro:

Desventajas:
e Se empeora el pardmetro S,

e Se pueden perder ceros de reflexion

Ventajas:
e Se mejora el pardmetro S,

e Se suaviza el retardo de grupo

La respuesta del analisis full-wave se muestra en la Figura 6-34 y en la Figura 6-35. De
la observacion de la Figura 6-35 se deduce que las pérdidas de insercion que se esperan son
al menos de 2.78 dB, unas pérdidas relativamente grandes.
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Figura 6-34: Respuesta obtenida del anélis
acopladas terminadas en abierto centrado
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is full-wave del filtro paso banda de lineas
en 1.8 GHz en microstrip y con pérdidas.
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Figura 6-35: Detalle de la respuesta obtenida del analisis full-wave del filtro paso banda de
lineas acopladas terminadas en abierto centrado en 1.8 GHz en microstrip y con pérdidas.
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6.2.7 Construccion fisica y medida

El filtro disefiado se construyo en los laboratorios de la Escuela Politécnica Superior de
la Universidad Autonoma de Madrid y se mididé su respuesta para compararla con la
esperada y extraer conclusiones.

Para extraer una primera idea sobre los resultados a obtener debido a las tolerancias en
la construcciéon del filtro por ataque quimico, y debido a la tolerancia de la constante
dieléctrica relativa del sustrato se realizaron dos nuevas simulaciones:

En la primera simulacion se modifica en 0.1 mm las anchuras de las lineas y la
separaciones entre ellas. El color rojo de la Figura 6-36 se corresponde con la simulacion
en la que se han variado las anchuras y separaciones entre lineas. Teniendo en cuenta este
efecto, se empeora las pérdidas de retorno, pero la respuesta no se ha desplazado respecto a
la frecuencia central significativamente.

En la segunda simulacion se modifica la constante dieléctrica relativa del sustrato
aumentado su valor a 4.3. El color azul de la Figura 6-37 se corresponde con la simulacion
en la que se ha variado la constante dieléctrica relativa del sustrato. Como era de esperar,
obtenemos un desplazamiento hacia frecuencias inferiores, ya que la longitud de la linea
esta relacionada con la constante dieléctrica.

=N 522
0 0
204 20
o i o i
= =
~ -0 ~ -4
13 13
= - = -
60 60
-60 T T T T T -60 R S I S S
160 165 170 1.75 180 1.85 1.90 195 2.00 160 165 1.70 175 1.80 1.5 1.90 1.95 2.00
Frequency Frequency
512 521
0— 0—
104 -10
T 204 @ 20
= i = i
g a0 g a0
p p
403 403
-50 -50

I I I I I I I I I I I I I I
160 165 1.70 1.7% 1.80 185 1.90 1.95 2.00 1.60 165 1.70 1.7% 1.80 185 150 155 200

Frequency Frequency

Figura 6-36: Comparacion de las respuestas obtenida del andlisis full-wave del filtro paso
banda de lineas acopladas terminadas en abierto en microstrip y sin pérdidas con diferencia
de anchura y separacion de las lineas de 0.1 mm.
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Figura 6-37: Comparacion de las respuestas obtenida del analisis full-wave del filtro paso
banda de lineas acopladas terminadas en abierto en microstrip y sin pérdidas con diferencia
de la constante dieléctrica efectiva de 0.2.

Construccion fisica

La construccion de la placa de circuito impreso se realiz6 mediante un proceso quimico
para atacar el cobre. En primer lugar se imprimi6 el layout en una transparencia y para que
la intensidad de color fuese mayor, se imprimid otra transparencia del mismo circuito y se
superpuso sobre la anterior. Una vez hecho esto, se llevd al laboratorio, se coloco la
transparencia sobre una de las caras de una placa de circuito impreso (PCB’s) fotosensible,
de manera que quedase ajustada y centrada en ésta. Se introdujo la placa con la
transparencia superpuesta en una insoladora durante 3 minutos cuya funcién era
iluminarla, de tal forma que el material que tiene la placa, que es sensible a la luz, se
impresiona mediante la iluminacion. En este momento se puede retirar la transparencia.

Posteriormente, se prepara un liquido revelador que consiste en una mezcla de sosa y
agua, por cada litro de agua corresponden 8 gr de sosa. Se introduce la placa en dicha
disolucion en intervalos de 4 segundos y se aclara con agua. Este proceso se repite hasta
que el resultado es Optimo. El liquido revelador destruird el material fotosensible que no
forma parte de las pistas, quedando el cobre al descubierto para que sea atacado por el
acido corrosivo en el siguiente proceso, y de forma que el restante actia de protector
contra la corrosion. Cuando el dibujo de las pistas aparece claramente, el revelado se ha
completado.

Una vez revelada la placa, se sumerge en cloruro férrico. Durante el ataque, se debe
vigilar atentamente el proceso para que las pistas no se dafien. Cuando ha desaparecido el
cobre sobrante, se da por finalizado el ataque. Se saca la placa y se lava con agua
abundante. La duracion de este paso serd de unos 15 o 20 minutos.

Por ultimo, se pueden limpiar las pistas con acetona.
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Figura 6-38: Filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto en microstrip con
una frecuencia central de 1.8 GHz.

Medida

El paso siguiente consisti6 en la medida del filtro con el analizador de redes E5071C de
Agilent Technologies que opera en la banda de frecuencias de 9 KHz a 8.5 GHz y que se
encuentra en el Laboratorio 7 de la Escuela Politécnica Superior de la Universidad
Autonoma de Madrid.

Una vez seleccionado el rango de frecuencias en el que se quiere realizar la medida de
los parametros S, es necesario calibrar. Es imprescindible llevar a cabo una nueva
calibracion siempre que se haga cualquier cambio, por ejemplo ampliar o reducir el rango
de frecuencias en el que se quiere medir. En la caracterizacion de dispositivos de
microondas mediante la medida de sus parametros S, es necesario utilizar elementos
auxiliares como conectores, cables y transiciones que no forman parte del dispositivo a
medir DUT (Device Under Test). Mediante un proceso de calibrado se eliminan los efectos
introducidos por dichos elementos auxiliares.
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Se considera que los dos cuadripolos error son iguales y ademaés reciprocos. A partir de
tres medidas es posible caracterizar el cuadripolo error y por lo tanto aislarlo de la medida
del DUT. Primero se realizan las medidas en el puerto 1 y a continuacion en el puerto 2:

e Reflexion: en cada puerta de medida se conecta primero una carga de 50Q2, luego
un cortocircuito y por ultimo un circuito abierto.
e Transmision: Conexion directa de las dos puertas de medida

De los resultados de las medidas y mediante un algoritmo se calculan los parametros S
del cuadripolo error. Una vez conocido éste, al medir el DUT se compensara
adecuadamente.

Los resultados obtenidos de la medida con el analizador de redes se muestran en la
Figura 6-40 a la Figura 6-49.

it Agltent Technolegies  LOOTIC o

Figura 6-39: Analizador de redes E5071C de Agilent Technologies y filtro paso banda de
lineas acopladas terminadas en abierto en microstrip a medir.
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Figura 6-40: Respuesta obtenida de la medida con el analizador de redes del filtro paso banda

de lineas acopladas terminadas en abierto en microstrip.
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Figura 6-41: Retardo de grupo obtenido de la medida con el analizador de redes del filtro
paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto en microstrip.
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Figura 6-42: Comparacion de los parametros S,, y S,, obtenidos de la medida con el
analizador de redes del filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto en
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Figura 6-43: Comparacion de los parametros S,; y S,, obtenidos de la medida con el
analizador de redes del filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto en

microstrip.
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En la Figura 6-40 se puede observar que la respuesta aparece desplazada hacia
frecuencias inferiores. No se cumple la especificacion de adaptacion de 20 dB, las pérdidas
de insercion son aproximadamente 7 dB y se pueden apreciar Unicamente 3 ceros de
reflexion, por lo que se habra perdido selectividad. La unica ventaja obtenida es que el
retardo de grupo se ha suavizado.

En principio, lo que se deberia seguir cumpliendo es que S, =S,,, ya que es una

estructura reciproca. A partir de la grafica de la Figura 6-42 no se puede confirmar que
exactamente en todos los puntos S,, =S,,, pero el resultado es bastante aceptable. La tinica

razon para que esto no suceda es que la calibracion no haya sido suficientemente buena.
Si la construccion hubiera sido buena, por la simetria de la estructura se deberia
cumplir que S, =S,,, pero la Figura 6-43 muestra que son distintos.

A continuacién, se realiza una comparacion con los resultados obtenidos del analisis
full-wave en el ADS en el caso ideal de no tener pérdidas. Para poder comparar ambos
casos hay que desplazar la respuesta obtenida del analizador hacia frecuencias superiores.

T
o} \".
\

)
=
= a0f
T

A0k

A0 F

—— MEDIDA
FULLWAVE

_ED | | 1 1 | | | | 1 |
16 185 17 175 18 18 158 1595 2 205 21
Frecuencia (GHz)

Figura 6-44: Comparacion de las respuestas (parametros S, ) obtenidas de la medida con el

analizador de redes (desplazada) y de la simulacion full-wave del filtro paso banda de lineas
acopladas terminadas en abierto en microstrip sin pérdidas.
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Figura 6-45: Comparacion de las respuestas (parametros S,,) obtenidas de la medida con el

analizador de redes (mas un desplazamiento) y de la simulacién full-wave del filtro paso
banda de lineas acopladas terminadas en abierto en microstrip sin pérdidas.
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Figura 6-46: Comparacion de los retardos de grupo obtenidos de la medida con el analizador
de redes (desplazada) y de la simulacién full-wave del filtro paso banda de lineas acopladas
terminadas en abierto en microstrip sin pérdidas.
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De esta comparacion se contempla la pérdida de los ceros de reflexion, asi como el
empeoramiento de la adaptacion, la pérdida del ancho de banda y las altas pérdidas de
insercion. La Figura 6-46 muestra el suavizado del retardo de grupo.

Como en este caso es complicado medir el ancho de banda entre los puntos en los que
se cumple la adaptacion de 20 dB, se ha medido segun el criterio de que la respuesta ha
disminuido 3 dB. En el caso sin pérdidas se buscaran los puntos a -3 dB y en el caso con
pérdidas los puntos a -10 dB. El ancho de banda perdido es aproximadamente de unos 60
MHz (Figura 6-47).

Por ultimo, se realiza una medida de banda ancha. Como era de esperar, se encuentra el
espurio que estaba situado en la frecuencia de 3.6 GHz. La respuesta aparece desplazada
aproximadamente algo menos de 100 MHz hacia frecuencias inferiores, por lo que el
espurio se encuentra centrado a 3.5 GHz aproximadamente.

10+

ij

IS.| (dB)
8

MEDIDA
FULL-WAVE

_60 | | | | | | | | | J
16 165 17 175 18 18 19 195 2 205 21

Frecuencia (GHz)

-10 -10

Figura 6-47: Comparacién de los anchos de banda de las respuestas obtenidas de la medida
con el analizador de redes (desplazada) y de la simulacién full-wave del filtro paso banda de
lineas acopladas terminadas en abierto en microstrip sin pérdidas.

Pégina 117 de 196



6.2 Primer Diserio GSM 1.8 GHz

1

IS;| (dB)

1
1.5 2 2.5 3 3.5 4
Frecuencia (GHz)

Figura 6-48: Respuesta en banda ancha obtenida de la medida con el analizador de redes del
filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto en microstrip.
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Figura 6-49: Retardo de grupo en banda ancha obtenido de la medida con el analizador de
redes del filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto en microstrip.
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6.3 Segundo Diseiio GSM 1.8 GHz

El segundo filtro a sintetizar tiene las siguientes caracteristicas:

- Tipo de filtro: Paso banda

- Tipo de respuesta: Chebyshev

- Frecuencia central : 1.8 GHz

- Orden del filtro: 5

- Ancho de banda relativo: 20%

- Pérdidas de retorno: 20 dB

- Impedancia de entrada y salida: 5002

La diferencia respecto al disefio anterior se encuentra en el aumento del ancho de
banda fraccional y en la implementacion fisica. En este caso las lineas acopladas paralelas
terminadas en abierto tienen dos transformadores en A/4 y dos stubs en paralelo de

longitud A4 a la entrada y a la salida, que introducen los ceros de transmision fuera de la
banda de paso y por tanto una respuesta mas selectiva.

6.3.1 Sintesis del filtro con elementos concentrados

De nuevo mediante el software desarrollado en Matlab 7.0 se sintetiza el filtro
compuesto de elementos concentrados con respuesta de tipo Chebyshev siguiendo el
método de las pérdidas de insercion.

Una vez introducidas las especificaciones del filtro y el tipo de respuesta deseada, en
este caso Chebyshev, se calculan los valores de los elementos del prototipo paso bajo
normalizado utilizando para ello las formulas mostradas en el Anexo D. Los valores de los
elementos del prototipo paso bajo normalizado obtenidos son los mismos que en el disefio
anterior ya que éstos solo dependen del orden, la adaptacion en la banda de paso y el tipo
de respuesta.

Filtro paso banda Chebyshev de N =5 con L, =20dB

Datos del prototipo paso bajo normalizado

Jo 91 92 g3 04 Os
0,973209 1,37228 | 1,80317 | 1,37228 | 0,973209 |1

Tabla 9: Valores de los elementos del prototipo paso bajo normalizado (segundo disefio).

Pégina 119 de 196



6.3 Segundo Disefio GSM 1.8 GHz

Datos del filtro a sintetizar
Impedancia de generador o
Impedancia caracteristica de linea 50 Q
de entrada
|lmpedancia de carga o Impedancia 50 Q
caracteristica de linea de salida
Frecuencia central 1,8 GHz
Ancho de Banda 360 MHz
Ancho de Banda fraccional 20%
Frecuencia de corte inferior 1,6290 GHz
Frecuencia de corte superior 1,9890 GHz

Tabla 10: Datos del filtro a sintetizar (segundo disefio).

A continuacion, el programa te permite seleccionar entre un tipo de filtro paso banda o
de banda eliminada y el tipo de disefio (implementacion fisica) entre las siguientes
posibilidades:

Lineas acopladas de longitud 4/4 terminadas en circuito abierto.
Lineas acopladas de longitud 4/4 terminadas en circuito cerrado.
Equivalente de lineas acopladas con stubs 4/4 en abierto.
Equivalente de lineas acopladas con stubs 4/4 en cerrado.

Estas configuraciones (y algunas otras adicionales) ya se han explicado anteriormente
en el apartado 6.2.1, y se incluyen los siguientes disefios correspondientes a lo explicado
en el capitulo 5, apartados 5.3:

Lineas acopladas de longitud /4 terminadas en circuito abierto con

impedancias terminales arbitrarias: Dicha estructura se muestra en la Figura
5-8.

Lineas acopladas de longitud A/4 terminadas en circuito cerrado con
impedancias terminales arbitrarias: Dual del anterior.

Equivalente de lineas acopladas con stubs A/4 en abierto con impedancias
terminales arbitrarias: Mismo diseno que el de ‘Lineas acopladas de longitud
A/4 terminadas en circuito abierto con impedancias terminales arbitrarias’ pero
se realiza a partir de la equivalencia de una seccion de linea acoplada 4/4 con

una estructura de stubs terminados en circuito abierto valida para todas las
frecuencias.

Equivalente de lineas acopladas con stubs A/4 en cerrado con impedancias
terminales arbitrarias: Dual del anterior.
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Los siguientes disefios hacen referencia a lo explicado en el punto 5.4 y se
corresponden con las cuatro estructuras anteriores con la diferencia de que ahora se le
afiade un transformador 4/4 a la entrada y a la salida:

Lineas acopladas de longitud /4 terminadas en circuito abierto con
impedancias terminales arbitrarias y con transformador A4/4 a la entrada y
salida: Dicha estructura se muestra en la Figura 5-11.

Lineas acopladas de longitud A/4 terminadas en circuito cerrado con
impedancias terminales arbitrarias y con transformador 4/4 a la entrada y
salida.

Equivalente de lineas acopladas con stubs A/4 en abierto con impedancias
terminales arbitrarias y con transformador A/4 a la entraday salida.

Equivalente de lineas acopladas con stubs A/4 en cerrado con impedancias
terminales arbitrarias y con transformador 4/4 a la entrada y salida.

Los siguientes disefios hacen referencia a lo explicado en el punto 5.5 y se
corresponden con las cuatro estructuras anteriores con la diferencia de que ahora se le
anade un stub paralelo de longitud A a la entrada y a la salida:

Lineas acopladas de longitud A/4 terminadas en circuito abierto con
impedancias terminales arbitrarias, con transformador A/4 y stub paralelo

de longitud A a la entrada y salida: Dicha estructura se muestra en la Figura
5-14.

Lineas acopladas de longitud A/4 terminadas en circuito cerrado con
impedancias terminales arbitrarias, con transformador 4/4 y stub paralelo
de longitud A ala entraday salida.

Equivalente de lineas acopladas con stubs A/4 en abierto con impedancias
terminales arbitrarias, con transformador A/4 y stub paralelo de longitud A
a la entrada y salida.

Equivalente de lineas acopladas con stubs A/4 en cerrado con impedancias
terminales arbitrarias, con transformador A/4 y stub paralelo de longitud A
a la entrada y salida.

Si se elige el caso en que el filtro paso banda y de respuesta Chebyshev esta formado
por elementos concentrados, compuesto de bobinas y condensadores (sin la introduccion
de los transformadores /4 y los stubs por el momento), se obtienen los siguientes valores

para dichos elementos haciendo uso de las ecuaciones (3.26) a (3.29):
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Elementos del filtro

paso banda Condensador (nF)| Bobina (nH)
Resonador paralelo 0,00861 0,90853
Resonador serie 30,33400 0,00026
Resonador paralelo 0,01594 0,49036
Resonador serie 30,33400 0,00026
Resonador paralelo 0,00861 0,90853

Tabla 11: Valores de los elementos concentrados del filtro paso banda (segundo disefio).

En todos los casos, la conductancia para los resonadores en paralelo y la resistencia
para los resonadores en serie, tiene valor cero, ya que por el momento no se consideran

pérdidas.

Como es logico, el valor de los condensadores se ha dividido por dos y el valor de las
bobinas se ha multiplicado por dos respecto al caso del filtro centrado en 1.8 GHz y ancho

de banda fraccional del 10%, Tabla 3.

La respuesta correspondiente a este disefio obtenida con Matlab es la siguiente:
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S,/ (@8)

-60

1.2

1.4 1.6 1.8

2 2.2

Frecuencia (GHz)

24

Retardo de grupo

50

1.21.41.61.8 2 2.2
Frecuencia (GHz)
Detalle banda de paso

Wy

0.1
m 0.2
c)
7= 0.3
0

0.4 1

. S21
- NI N

5
1.21.41.61.8 22.2

Frecuencia (GHz)

Figura 6-50: Respuesta en modulo y retardo de grupo del filtro paso banda de elementos
concentrados sin pérdidas (segundo disefio).
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En este apartado son aplicables los mismos comentarios que se hicieron en el primer
disefio. Se pueden encontrar diferencias en el retardo de grupo que ha disminuido.

En cuanto al ancho de banda, éste ha aumentado, ya que ahora el ancho de banda
fraccional es de un 20%.

6.3.2 Sintesis del filtro con elementos distribuidos de lineas acopladas en A/4 ideales
con dos transformadores en A/4 y dos stubs en paralelo de longitud 4 alaentraday a
la salida

La topologia de este disefio se encuentra en la Figura 5-14. El disefio del filtro
utilizando elementos distribuidos, en este caso lineas de transmisioén acopladas terminadas
en abierto, dos transformadores /4 y dos stubs en paralelo de longitud A es el siguiente:

I ey jrt (Q(Zeoyjjer (Q)] K jer e A €e Ztransformador | Zstub
1 32 2,1655 32

2 | 148,6417 | 105,132 | 21,755 | 1,9809 | 1,7933

31 92,3772 | 57,6228 |17,3772| 2,0981 | 1,8317

4 1,9615 88,8022

Tabla 12: Valores de los elementos distribuidos del filtro paso banda con topologia mostrada
en La Figura 5-14 (segundo disefo).

Los valores de los niveles de impedancia son:

Mo ry P M3 M4 s

0 2,5377 1,5 1,5 2,5377 0

Tabla 13: Valores de los niveles de impedancia del filtro paso banda con topologia mostrada
en La Figura 5-14 (segundo disefio).

La razon por la que se han elegido los niveles de impedancia r, y r, a 1.5 y la

impedancia del transformador de 32Q se debe a que son los valores que proporcionan
unos numeros de impedancias caracteristicas mas adecuados para la realizacion practica
del filtro. Con otros valores se obtienen impedancias caracteristicas de las lineas acopladas
muy grandes e impedancias del stub pequefias. Esto da lugar a anchuras para las lineas
acopladas tan pequefias que son practicamente irrealizables, y anchuras para el stub tan
grandes que se pierde la similitud con el circuito equivalente.

Las graficas de las respuestas obtenidas en Matlab se muestran en la Figura 6-51 y
Figura 6-52, donde en ésta tltima se ha ampliado el rango de frecuencias de analisis para
observar la periodicidad a 3@, y los ceros de transmision adjuntos a la banda de paso.
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En relacion al caso anterior, el ancho de banda es el doble y el retardo de grupo ha
empeorado, pues se aprecian mas discontinuidades, aunque por otro lado se ha reducido su
valor a 53 ns aproximadamente, ya que como se comentd €ste es inversamente
proporcional a su ancho de banda fraccional.

Con la introduccién de los stubs se ha conseguido la apariciéon de los ceros de
transmision fuera de la banda de paso. Estos ceros aparecen a las frecuencias a las cuales
los stubs tienen una longitud que es un multiplo impar de /4 :

f :(2n—1)%

ceros

Por lo tanto, los ceros de transmision deben ocurrir a 0.45 GHz, a 1.35 GHz, a 2.25
GHz y a 3.15 GHz, que se corresponden con los valores observados en la grafica de la
Figura 6-51 y Figura 6-52.

Se cumple la especificacion de unas pérdidas de retorno de 20 dB y las pérdidas de
insercion son 0 dB en la banda de paso, ya que por el momento se sigue con un Q igual a
infinito.

Retardo de grupo

0 60
10 40
20 g
20
30 -
0 . | I
o 40r 1.5 2 2.5
k=3 Frecuencia (GHz)
w50t Detalle banda de paso
60 L -0.1
701 % -0.2
1| S5 -0.3
L S
80t Sy 11
-0.4
S
_90 | | | | | | _05 I — E— —
1.2 14 16 1.8 2 22 24 1.5 2 25
Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz)

Figura 6-51: Respuesta en mddulo y retardo de grupo del filtro paso banda de lineas
acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs con topologia mostrada en la
Figura 5-14 sin pérdidas.
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Retardo de grupo
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Figura 6-52: Respuesta en mddulo y retardo de grupo del filtro paso banda de lineas
acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs con topologia mostrada en la
Figura 5-14 sin pérdidas (banda ancha).

6.3.3 Disefio del filtro en microstrip. Andlisis de onda completa del filtro

Una vez que con Matlab, en el paso anterior, se han calculado las impedancias
caracteristicas para el modo par e impar de las lineas acopladas, y la impedancia
caracteristica para los stubs y los transformadores, se utiliza la herramienta ADS para
obtener las dimensiones de las lineas. Para ello, de nuevo se hace uso de la opcioén de
‘LineCalc’ que se encuentra dentro de la pestafia de herramientas. También se puede
utilizar el programa desarrollado en Matlab para el célculo de las dimensiones fisicas,
anchuras, separaciones entre lineas y longitudes, segtin lo explicado en el apartado 4.4.

j Zy |Ztransformador| (Zee)j j+1 (Q) | (Zeoyjjo1 (Q) | Zstub | W (mm) | S (mm) | L (mm)
1 150 2,27 28,79
2 32 4,25 28,17
3 148,6417 | 105,132 0,34 0,78 30,29
4 92,3772 57,6228 1,11 0,40 29,70

88,8022 0,83 118,70

Tabla 14: Dimensiones fisicas del filtro paso banda calculadas con ADS (segundo disefio).
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Si se realizan los calculos mediante el programa creado en Matlab se obtienen unos
resultados muy proximos a los de la Tabla 14 como se muestra a continuacion:

j Zy |Ztransformador| (Zee) ;1 (Q) | (Zcoyj,j+1 (Q) | Zstub | W (mm) | S (mm) | L (mm)
1 |50 2,27 28,90
2 32 4,25 28,31
3 148,6417 | 105,132 0,35 0,78 30,35
92,3772 57,6228 1,11 0,40 29,76

88,8022 0,83 119,00

Tabla 15: Dimensiones fisicas del filtro paso banda calculadas con Matlab (segundo disefio).

Nota: Solo se muestran estos valores ya que el circuito es simétrico.

En primer lugar, se realizd la simulacion circuital stripline. De esta forma se
comprueba que las impedancias calculadas proporcionan la respuesta que se desea obtener.

El resultado de la simulacion del esquemadtico de la Figura 6-53 se presenta de la Figura
6-54 a la Figura 6-57
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............................ Linear Frequency Sweep - - - - - " disptempls - - - - - -
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............... B L e . .
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Figura 6-53: Esquemético del filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto con
transformadores y stubs centrado en 1.8 GHz en stripline y sin pérdidas del programa ADS.
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Figura 6-54: Respuesta en mddulo obtenida del analisis circuital del filtro paso banda de
lineas acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs centrado en 1.8 GHz en
stripline y sin pérdidas.
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Figura 6-55: Retardo de grupo obtenido del anélisis circuital del filtro paso banda de lineas
acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs centrado en 1.8 GHz en
stripline y sin pérdidas.
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Figura 6-56: Respuesta en mddulo obtenida del analisis circuital del filtro paso banda de
lineas acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs centrado en 1.8 GHz en
stripline y sin pérdidas (banda ancha).
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Figura 6-57: Retardo de grupo obtenido del analisis circuital del filtro paso banda de lineas
acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs centrado en 1.8 GHz en
stripline y sin pérdidas (banda ancha).
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A continuacion, se disefio directamente el layout y se procedid a la simulacion
electromagnética de onda completa. El layout con las dimensiones expuestas en la tabla
superior, Tabla 15, se expone en la Figura 6-58.

La respuesta obtenida se encontraba desplazada hacia frecuencias inferiores por lo que
se recortaron las longitudes de las lineas acopladas 0.5 mm. El resultado una vez realizado
el acortamiento de las longitudes se presenta en la Figura 6-59. La respuesta obtenida dista
mucho de la deseada. La adaptacion esta muy por encima de 20 dB y se ha perdido
selectividad. Por tanto, el siguiente paso consistid en optimizar el presente disefio.

Para la optimizacion, a partir de la respuesta ideal obtenida de la simulacion circuital
stripline, se extrajeron las frecuencias de los ceros de reflexion y las frecuencias de los
l6bulos en las que el pardmetro S, tenia un valor de 20 dB dentro de la banda de paso.

Estos valores se introdujeron en el programa como condiciones a conseguir y se
optimizaron anchuras, longitudes y separaciones entre lineas, Figura 6-60. La longitud del
stub no sé tocod practicamente ya que ésta basicamente solo influye en la situacion de los
ceros de transmision adicionales.

Port1

Port2

Figura 6-58: Layout del filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto con
transformadores y stubs centrado en 1.8 GHz en microstrip.
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Figura 6-59: Respuesta en modulo obtenida del analisis full-wave del filtro paso banda de
lineas acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs centrado en 1.8 GHz en
microstrip y sin pérdidas.
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Figura 6-60: Condiciones de optimizacion para el filtro paso banda centrado en 1.8 GHz

(segundo disefio).
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Después de varias optimizaciones, los valores finales fueron los siguientes:

j Zy |Ztransformador| (Zee)j j+1 (Q) | (Zeoyjjet (Q) | Zstub | W (mm) | S (mm) | L (mm)
1 |50 2,27 28,79
2 32 4,29 25,48
3 148,6417 | 105,132 0,37 0,70 30,02
4 92,3772 57,6228 1,01 0,35 29,41

88,8022 1,10 118,79

Tabla 16: Dimensiones fisicas del filtro paso banda centrado en 1.8 GHz después de varias
optimizaciones (segundo disefio).

Con estos valores la respuesta del filtro se aproxim¢6 a la respuesta deseada como se
puede ver a simple vista a través de la Figura 6-62.

Finalmente, se ha conseguido un filtro de orden 5 que cumple casi en su totalidad el
nivel de adaptacion de 20 dB y con una mayor selectividad por la introduccion de los ceros
de transmision gracias a los stubs. En la respuesta de banda ancha, Figura 6-63, se observa
que los ceros mas lejanos a la banda de paso practicamente se han perdido, pero los otros
dos se encuentran situados aproximadamente en las frecuencias que se esperaban.

Para comprobar la periodicidad a 3@, y el espurio en 2@, se realizd un anlisis

electromagnético con pocas muestras en frecuencia. Esto dard lugar a una respuesta
aproximada, alejada de lo que se obtendria con un andlisis riguroso, pero suficiente para
nuestro proposito (Figura 6-64).
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Port2

Figura 6-61: Layout del filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto con
transformadores y stubs centrado en 1.8 GHz en microstrip después de la optimizacion.
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Figura 6-62: Respuesta en médulo obtenida del anélisis full-wave del filtro paso banda de
lineas acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs centrado en 1.8 GHz en
microstrip y sin pérdidas. Se indican las frecuencias a las que se encuentran los ceros de

reflexion dentro de la banda de paso.
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Figura 6-63: Respuesta en modulo obtenida del andlisis full-wave del filtro paso banda de
lineas acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs centrado en 1.8 GHz en
microstrip y sin pérdidas (banda ancha). Se indican las frecuencias a las que se encuentran
los ceros de transmision adjuntos a la banda de paso.
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Figura 6-64: Respuesta en modulo obtenida del analisis full-wave del filtro paso banda de
lineas acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs centrado en 1.8 GHz en
microstrip y sin pérdidas (banda ancha).
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6.4 Tercer Diseno WiMax 3.5 GHz

El tercer filtro a sintetizar tiene las siguientes caracteristicas:

- Tipo de filtro: Paso banda

- Tipo de respuesta: Chebyshev

- Frecuencia central : 3.5 GHz

- Orden del filtro: 5

- Ancho de banda relativo: 20%

- Pérdidas de retorno: 20 dB

- Impedancia de entrada y salida: 50€2

Con este disefio se pretende cubrir la banda de frecuencias de WiMax a 3.5 GHz. De
nuevo se ha disefiado con un ancho de banda fraccional del 20% vy se ha utilizado para su
implementacidon fisica lineas acopladas paralelas terminadas en abierto con dos
transformadores 4/4 y dos stubs en paralelo de longitud A para la introduccion de los dos

ceros de transmision fuera de la banda de paso.

En cuanto al sustrato, éste es un laminado de teflon. Este sustrato posee unas
caracteristicas mas apropiadas para un filtro que trabaja a alta frecuencia que el sustrato
basico del filtro en 6.2, por lo que se esperaban unos resultados mejores.

Las especificaciones para este sustrato son las siguientes:

- Dimensiones: 60x100 mm

- Constante dieléctrica (&, ): 2.5

- Espesor del dieléctrico (h): 0.8 mm

- Tangente de pérdidas = 0.01 (no especificado, pero es el valor comun en otras
placas del mismo fabricante)

Una vez conocidas las especificaciones del filtro y las caracteristicas del sustrato, los
pasos a seguir han sido similares a los explicados anteriormente.

6.4.1 Sintesis del filtro con elementos concentrados

Los valores de los elementos del prototipo paso bajo normalizado obtenidos se
corresponden con los calculados en los dos disefios anteriores, ya que como se comento,
éstos s6lo dependen del orden, de la adaptacion en la banda de paso y el tipo de respuesta.
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Filtro paso banda Chebyshev de N =5 con L, =20dB

Datos del prototipo paso bajo normalizado

9o
0,973209

g1
1,37228

92
1,80317

Js
1,37228

04 Js
0,973209 |1

Tabla 17: Valores de los elementos del prototipo paso bajo normalizado (tercer disefio).

Datos del filtro a sintetizar
Impedancia de generador o
Impedancia caracteristica de linea 50 Q
de entrada
|lmpedancia de carga o Impedancia 50 Q
caracteristica de linea de salida
Frecuencia central 3,5 GHz
Ancho de Banda 700 MHz
Ancho de Banda fraccional 20%
Frecuencia de corte inferior 3,1675 GHz
Frecuencia de corte superior 3,8675 GHz

Tabla 18: Datos del filtro a sintetizar (tercer disefio).

El filtro paso banda y de respuesta Chebyshev formado por elementos concentrados,
compuesto de bobinas y condensadores (sin la introduccion de los transformadores 1/4 y

los stubs por el momento), tiene los siguientes valores para dichos elementos:

SEHNES L Ml Condensador (nF)| Bobina (nH)
paso banda
Resonador paralelo 0,00443 0,46725
Resonador serie 15,60030 0,00013
Resonador paralelo 0,00820 0,25218
Resonador serie 15,60030 0,00013
Resonador paralelo 0,00443 0,46725

Tabla 19: Valores de los elementos concentrados del filtro paso banda (tercer disefio).
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En este caso, en relacion al filtro centrado en 1.8 GHz con una ancho de banda
fraccional del 20%, Tabla 11, los valores de los condensadores y las bobinas se han
reducido por un factor de 3.5/1.8.

La respuesta correspondiente a este disefio obtenida con Matlab se muestra en la Figura
6-65.

En este apartado son aplicables los mismos comentarios que se hicieron en los disefios
previos. De nuevo se encuentran diferencias en el retardo de grupo que ha disminuido y en
el ancho de banda que ha aumentado respecto a los dos anteriores por encontrarnos a
frecuencias mads altas y con un ancho de banda fraccional del 20%.

Retardo de grupo

Or 25
20
-10+ 15
2
=~ 10
-20 5
0 . 1 .
o 3 4
g 301¢ Frecuencia (GHz)
» Detalle banda de paso
09-00pvy
-40 -0.1
o 02
=S
501 o 0.3
S| = S14
-0.4
S Sy
'60 . L | -0.5 L —ar T
2.5 3 3.5 4 4.5 3 4
Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz)

Figura 6-65: Respuesta en mddulo y retardo de grupo del filtro paso banda de elementos
concentrados sin pérdidas (tercer disefio).
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6.4.2 Sintesis del filtro con elementos distribuidos de lineas acopladas en 4/4 ideales
con dos transformadores en A/4 y dos stubs en paralelo de longitud 4 ala entraday a
la salida

El disefio del filtro utilizando elementos distribuidos, en este caso lineas de transmision
acopladas terminadas en abierto, dos transformadores A/4 y dos stubs en paralelo de
longitud A, esta formado por los mismo valores de impedancias caracteristicas par e
impar, de las impedancias de los transformadores y de los stubs, asi como el mismo valor
de los inversores de impedancia y niveles de impedancia, expuestos en el apartado 6.3.2.
La topologia se encuentra en la Figura 5-14.

Las graficas de las respuestas obtenidas en Matlab se corresponde con la Figura 6-66 y
la Figura 6-67.

Retardo de grupo

0
0L
-20
=30 -
0 . . 1 . .
o 40r 25 3 35 4 45
z Frecuencia (GHz)
w50t Detalle banda de paso
60 [\ -0.1
70 % -0.2
Si4 . 0.3 s
80| 321 04 11
I S21
-90 ‘ ‘ ‘ ‘ 0.5 L —r——r—
2.5 3 3.5 4 4.5 25 335445
Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz)

Figura 6-66: Respuesta en modulo y retardo de grupo del filtro paso banda de lineas
acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs con topologia mostrada en la
Figura 5.14 sin pérdidas.
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Retardo de grupo

0 /—\ 30
-20 \ f \ 20
40} 2
10
_60 L
0 | - .
=  -80f 0 5 10
z Frecuencia (GHz)
»_ -100 ﬂ‘ ﬂ Detalle banda de paso
-120 - -0.1
140} g 02
o -0.3
(%)
160 | Sul| & o S11
S e S,
_180 I I I I | | _05 N | N |
0 2 4 6 8 10 12 14 0 5 10
Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz)

Figura 6-67: Respuesta en mddulo y retardo de grupo del filtro paso banda de lineas
acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs con topologia mostrada en la
Figura 5-14 sin pérdidas (banda ancha).

En este caso, en relacion al disefio centrado en 1.8 GHz con un valor de A del 10%, el
ancho de banda es mayor, ya que se ha aumentado de un ancho de banda fraccional del
10% al 20% y ademas nos encontramos en una frecuencia de trabajo superior. Por tanto, el
ancho de banda de 700 MHz se corresponde al doble del ancho de banda del primer disefio

y escalado por un factor de 3.5/1.8 (B&SGHZ/ZO% = BlBGHZ/w%-Z-(&%g)). En cuanto al

retardo de grupo, éste ha empeorado, pues se aprecian mayores discontinuidades, aunque
se ha reducido en valor por estar a frecuencias superiores y porque el retardo de grupo es
inversamente proporcional a su ancho de banda fraccional.

En el filtro centrado a 3.5 GHz, los ceros de transmision también aparecen a las
frecuencias a las cuales los stubs tienen una longitud que es un maltiplo impar de 4/4 :

f :(Zn—l)%

ceros

Por lo tanto, los ceros de transmision deben ocurrir a 0.875 GHz, a 2.625 GHz , a 4.375
GHz y a 6.125 GHz, que se corresponden con los valores observados en la grafica de la
Figura 6-66 y de la Figura 6-67.
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Se cumple la especificacion de unas pérdidas de retorno de 20 dB y las pérdidas de
insercion son 0 dB en la banda de paso, ya que por el momento se sigue con un Q igual a

infinito. La respuesta es periddica con periodo de 3@, .

6.4.3 Disefio del filtro en microstrip. Analisis de onda completa del filtro

Las dimensiones fisicas de las lineas, anchuras, separaciones entre lineas y longitudes,
para el filtro centrado en 3.5 GHz se exponen a continuacion:

j Zy |Ztransformador| (Zee)j j+1 (Q) | (Zeoyjj+1 (Q) | Zstub | W (mm) | S (mm) | L (mm)
1 150 2,27 14,78
2 32 4,26 14,46
3 148,6417 | 105,132 0,34 0,78 15,57
4 92,3772 57,6228 1,11 0,40 15,26

88,8022| 0,83 60,99

Tabla 20: Dimensiones fisicas del filtro paso banda calculadas con ADS (tercer disefio).

Nota: Solo se muestran estos valores ya que el circuito es simétrico. Las longitudes se han
reducido respecto al anterior en un factor de 3.5/1.8 como era de esperar.

Si se realizan los céalculos mediante el programa creado en Matlab se obtienen unos
resultados muy proximos a los de la Tabla 20 como se muestra a continuacion:

j Zy |Ztransformador| (Zee);,j+1(Q) | (Zcoyj,jv1 ()| Zstub | W (mm) | S (mm) | L (mm)
1 |50 2,27 14,87
2 32 4,25 14,56
3 148,6417 | 105,132 0,35 0,78 15,61
4 92,3772 57,6228 1,11 0,40 15,30

88,8022| 0,83 61,20

Tabla 21: Dimensiones fisicas del filtro paso banda calculadas con Matlab (tercer disefio).

En primer lugar, se realiz6 la simulacion circuital stripline. De esta forma se
comprueba que las impedancias calculadas proporcionan la respuesta que se desea obtener.
El resultado de esta simulacion se presenta de la Figura 6-69 a la Figura 6-72.
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Figura 6-68: Esquemético del filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto con
transformadores y stubs centrado en 3.5 GHz en stripline y sin pérdidas del programa ADS.
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Figura 6-69: Respuesta en mddulo obtenida del analisis circuital del filtro paso banda de
lineas acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs centrado en 3.5 GHz en

stripline y sin pérdidas.
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Figura 6-70: Retardo de grupo obtenido del analisis circuital del filtro paso banda de lineas
acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs centrado en 3.5 GHz en
stripline y sin pérdidas.
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Figura 6-71: Respuesta en médulo obtenida del andlisis circuital del filtro paso banda de
lineas acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs centrado en 3.5 GHz en
stripline y sin pérdidas (banda ancha).
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Figura 6-72: Retardo de grupo obtenido del anélisis circuital del filtro paso banda de lineas
acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs centrado en 3.5 GHz en
stripline y sin pérdidas (banda ancha).

A continuacién, se disefio directamente el layout y se procedid a la simulacion
electromagnética. El layout con las dimensiones expuestas en la tabla superior, Tabla 20,
se muestra en la Figura 6-73.

Para intentar adelantar en la optimizacion con este disefio, lo que se hizo fue tener en
cuenta como habian variado las anchuras, longitudes y separaciones entre lineas en el
disefio anterior y realizar una ‘optimizacion manual’, es decir, aumentar o disminuir las
dimensiones segin lo hecho en el filtro centrado en 1.8 GHz y escalando los
incrementos/decrementos que se produjeron desde las dimensiones iniciales a las finales
por 3.5/1.8. El resultado una vez realizados los correspondientes cambios se expone en la

Figura 6-74.
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Port2

Figura 6-73: Layout del filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto con
transformadores y stubs centrado en 3.5 GHz en microstrip.
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Figura 6-74: Respuesta en mddulo obtenida del analisis full-wave del filtro paso banda de
lineas acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs centrado en 3.5 GHz en
microstrip y sin pérdidas.

4.2
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A pesar de estos cambios, fue necesaria la optimizacion. El proceso fue el mismo que
en el caso anterior, se tuvo en cuenta la respuesta de la simulacion circuital stripline y se
impuso una serie de condiciones a las frecuencias a las que se producen los ceros de
reflexion y a las frecuencias a las que se alcanza la adaptacion de 20 dB, Figura 6-75.

Después de varias optimizaciones, los valores finales fueron los siguientes:

j Zy |Ztransformador| (Zee)j,j+1 (Q) | (Zooyj,j+1(Q) | Zstub | W (mm)| S (mm) | L (mm)
1 |50 2,27 14,78
2 32 4,00 11,46
3 148,6417 | 105,132 0,20 0,73 15,57
4 92,3772 57,6228 0,98 0,33 15,14

88,8022| 1,86 60,99

Tabla 22: Dimensiones fisicas del filtro paso banda centrado en 3.5 GHz después de varias
optimizaciones (tercer disefio).

Con estos valores la respuesta del filtro se aproximo a la respuesta deseada como se
puede observar en la Figura 6-77 y Figura 6-78.

Setup Optimization

Goals l Wariables ] General ]

1el =l S equential Monlinear Frogramming
Max. Mo, of lterations: | 100000
Cost Function:
Solution | Calculation Calz. Range | Canditian| Goal Weight |~
Setup 2: Sweep 1 mags11 FiSingle value at 3.22214GHz) e [01] 11
Setup 2: Sweep 1 mags11 FiSingle value at 3.29404GHz) e [01] 11
Setup 2: Sweep 1 mags11 FiSinale value at 3.60596GHz2) s [01] 11
Setup 2: Sweep 1 mags11 FlSingle walue at 3.77785GHz) = [01] 11
Setup 2: Sweep 1 mags11 F[Single value at 3.17269GHz) = [0] 1]
Setup 2 Sweep 1 mags11 FlSingle value at 3.23637GHz) = [0 11
Setup 2 Sweep 1 mags11 FlSingle value at 3.5GHz] = [0 11
Setup 2: Sweep 1 mags11 FiSingle value at 3.70303GHz) e [0 11
Setup 2: Sweep 1 mags11 FiSingle value at 3.82731GHz) e [0 11 “
4 >
Add | |
[ Show Advanced Option

Aceptar | Cancelar |

Figura 6-75: Condiciones de optimizacion para el filtro paso banda centrado en 3.5 GHz
(tercer diseno).
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Figura 6-76: Layout del filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto con
transformadores y stubs centrado en 3.5 GHz en microstrip después de la optimizacion.
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Figura 6-77: Respuesta en modulo obtenida del andlisis full-wave del filtro paso banda de
lineas acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs centrado en 3.5 GHz en
microstrip y sin pérdidas. Se indican las frecuencias a las que se encuentran los ceros de

reflexion dentro de la banda de paso.
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Figura 6-78: Respuesta en modulo obtenida del analisis full-wave del filtro paso banda de
lineas acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs centrado en 3.5 GHz en
microstrip y sin pérdidas (banda ancha). Se indican las frecuencias a las que se encuentran
los ceros de transmision adjuntos a la banda de paso.

Finalmente, se ha conseguido cumplir casi en su totalidad el nivel de adaptacion de 20
dB y con mayor selectividad por la introduccién de los ceros de transmision gracias a los
stubs. En la respuesta de banda ancha se observa que los ceros mas lejanos a la banda de
paso practicamente se han perdido, pero los otros dos se encuentran situados
aproximadamente en las frecuencias que se esperaban.

Para comprobar la periodicidad a 3w, y el espurio en 2@, se realiz6 un analisis

electromagnético con pocas muestras en frecuencia. Esto dard lugar a una respuesta
aproximada, alejada de lo que se obtendria con un analisis riguroso, pero suficiente para
nuestro proposito, Figura 6-79.
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Figura 6-79: Respuesta en modulo obtenida del analisis full-wave del filtro paso banda de
lineas acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs centrado en 3.5 GHz en
microstrip y sin pérdidas (banda ancha).

A pesar de los buenos resultados, si somos estrictos con el disefio, a partir de la Figura
6-77 se observa que la atenuacion a 3 GHz es aproximadamente unos 10 dB. Sin embargo,
la respuesta antes de realizar la optimizacion, Figura 6-74, presenta una atenuacion cerca
de los 14 dB. Esto sumado a que las dimensiones fisicas han variado significativamente
lleva a pensar que después de la optimizacion se ha sintetizado un filtro distinto del
circuital del que se partia. Por ello, se realizé una nueva optimizacion, esta vez imponiendo
una condicion mas a 3 GHz (Figura 6-80). Ademas, se aprovechd para optimizar esta vez
sin dejar disminuir la anchura de la primera linea acoplada de 0.4 mm para facilitar la
realizacion practica, ya que en el disefio anterior era la dimensiéon mas pequefia con un

valor de 0.2 mm.
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Setup Optimization

Goal: l W ariables ] General ]

:INECTA | S equential Monlinear Programming
Max. Mo, of terations: |100000
Cost Function:
Solution | Calculation | Calc. Range | Eondition| Goal | Wi eight |

Setup 2: Sweep 1/ mags11 FiSinagle walue at 3.22214GHz] S [01] 1]
Setup 2: Sweep 1/ mags11 FlSingle value at 3.33404GHz] = [01] [1]
Setup 2: Sweep 1 mags11 FlSingle walue at 3.60596GHz) = [01] [1]
Setup 2: Sweep 1 mags11 FlSingle walue at 3.77785GHz) = [01] [1]
Setup 2: Sweep 1/ mags11 FiSinagle walue at 3.17269GHz] S [0] 1]
Setup 2: Sweep 1/ mags11 FlSingle value at 3.23697GHz] = [0] [1]
Setup 2: Sweep 1 mags11 FlSingle walue at 3.5GHz) = [0] [1]
Setup 2: Sweep 1 mags11 FlSingle walue at 3. 70303GHz) = [0] [1]
Setup 2: Sweep 1/ mags11 FiSingle walue at 3.82731GHz] S [0] 1]
Setup 2 Sweep 1| mags21 FISingle value at 2GHzZ) {= [0.1335] [1]

Add | |

[ Show &dvanced Option

Aceptar | Cancelar ‘

Figura 6-80: Nuevas condiciones de optimizacion para el filtro paso banda centrado en 3.5
GHz (tercer disefio).

Los resultados obtenidos fueron los siguientes:

j Zy |Ztransformador| (Zee)j,j+1 (Q) | (Zooyj,j+1(Q) | Zstub | W (mm)| S (mm) | L (mm)
1 150 2,27 14,78
2 32 4,67 10,76
3 148,6417 | 105,132 0,58 0,58 15,43
4 92,3772 57,6228 1,00 0,39 14,96

88,8022 1,20 61,13

Tabla 23: Dimensiones fisicas del filtro paso banda centrado en 3.5 GHz después de varias
optimizaciones a partir de las nuevas condiciones de optimizacion (tercer disefio).
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Figura 6-81: Layout del filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto con
transformadores y stubs centrado en 3.5 GHz después de la hueva optimizacién.
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Figura 6-82: Respuesta en modulo obtenida del andlisis full-wave del filtro paso banda de
lineas acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs centrado en 3.5 GHz en
microstrip y sin pérdidas después de la nueva optimizacion.
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Figura 6-83: Respuesta en modulo obtenida del andlisis full-wave del filtro paso banda de
lineas acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs centrado en 3.5 GHz en
microstrip y sin pérdidas después de la nueva optimizacion (banda ancha). Se indican las
frecuencias a las que se encuentran los ceros de transmision adjuntos a la banda de paso.
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Figura 6-84: Respuesta en modulo obtenida del andlisis full-wave del filtro paso banda de
lineas acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs centrado en 3.5 GHz en
microstrip y sin pérdidas después de la nueva optimizacion (banda ancha).
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Para apreciar la calidad de los resultados se realiza una comparacion de la respuesta
circuital Stripline y la respuesta full-wave Microstrip, Figura 6-85. Como se puede extraer
de la observacion de la gréfica, los resultados son realmente buenos como para continuar
con la construccion del filtro. El efecto de la microstrip se puede ver también en la
respuesta en torno a 2.6 GHz, donde la atenuacion tiene un cambio de pendiente.

Por ultimo, para comparar la ganancia de selectividad con la configuracion
implementada, simulamos el layout del filtro, Figura 6-81, sin introducir los stubs de
longitud A y una vez introducidos. Se han tomado dos puntos a la misma frecuencia en
ambas grafica, Figura 6-87 y Figura 6-89 y como era de esperar, la atenuacion es mayor en
la respuesta que se corresponde al circuito con transformadores y stubs. Ademas, a simple
vista se observa una respuesta mas abrupta.

0 —
Stripline
101 —_—
Microstrip
20 L
30 -

2 |

IS.| (dB)

;b

3 3.5 4 4.5
Frecuencia (GHz)

Figura 6-85: Comparacion de la respuesta circuital Stripline y la respuesta full-wave
Microstrip del filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto con
transformadores y stubs centrado en 3.5 GHz sin pérdidas.
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Figura 6-86: Layout del filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto con

transformadores centrado en 3.5 GHz en microstrip.
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= -40.00 1
> / I
-60.00
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F [GHz]
X1=2.60 X2=4.26
Y1=-42.54 Y2=-35.63

Figura 6-87: Respuesta en mddulo obtenida del analisis full-wave del filtro paso banda de
lineas acopladas terminadas en abierto con transformadores centrado en 3.5 GHz en

microstrip y sin pérdidas.
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Figura 6-88: Layout del filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto con
transformadores y stubs centrado en 3.5 GHz en microstrip.
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X1=2.60 X2=4.26
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Figura 6-89: Respuesta en modulo obtenida del andlisis full-wave del filtro paso banda de
lineas acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs centrado en 3.5 GHz en
microstrip y sin pérdidas.
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6.4.7 Construccion fisica y medida

El proceso de construccion y medida se llevo a cabo siguiendo los mismos pasos
explicados anteriormente en el apartado 6.2.7.

P B——— JEN——
Wl

{enil it

Figura 6-90: Filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto con
transformadores y stubs en microstrip con una frecuencia central de 3.5 GHz.
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Figura 6-91: Analizador de redes E5071C de Agilent Technologies y filtro paso banda de
lineas acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs en microstrip a medir.
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Figura 6-92: Respuesta en médulo obtenida de la medida con el analizador de redes del filtro
paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs en
microstrip.
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Figura 6-93: Retardo de grupo obtenido de la medida con el analizador de redes del filtro
paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs en
microstrip.
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Figura 6-94: Comparacion de los parametros S,, y S,, obtenidos de la medida con el

analizador de redes del filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto con
transformadores y stubs en microstrip.
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Figura 6-95: Comparacion de los parametros S, y S,, obtenidos de la medida con el

analizador de redes del filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto con
transformadores y stubs en microstrip.
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Figura 6-96: Comparacion de las pérdidas de insercién obtenidas de la medida con el
analizador de redes del filtro paso banda de lineas acopladas terminadas en abierto con
transformadores y stubs en microstrip y las correspondientes al filtro LC de elementos

concentrados con un Q igual a 175.

De las medidas obtenidas a partir del analizador de redes, Figura 6-92 a Figura 6-95, se
pueden extraer las siguientes observaciones: la respuesta aparece desplazada hacia
frecuencias inferiores aunque este desplazamiento es despreciable. No se cumple la
especificacion de adaptacion de 20 dB en todos los puntos, pero en ningun caso se superan
los 14 dB. Las pérdidas de insercion respecto al caso del filtro en 6.2 han disminuido
significativamente; se ha pasado de unas pérdidas aproximadamente de 7 dB a unas
pérdidas cercanas a los 0.81 dB, explicables por el mayor ancho de banda y mejor sustrato
(aunque la frecuencia central de este tercer disefio es mayor). Ademas, en este caso se
pueden apreciar los 5 ceros de reflexion dentro de la banda de paso y los 2 ceros de
transmision, introducidos por los stubs, adjuntos a la banda de paso.

El Q necesario en la simulacion circuital para obtener las pérdidas que se han medido

de 0.81 dB tiene un valor aproximadamente de 175, un valor relativamente alto teniendo en
cuenta que se ha trabajado con resonadores microstrip. En la grafica de la Figura 6-96 se
ha realizado una comparacion de las pérdidas de insercion medidas en la banda de paso
con el analizador de redes con las pérdidas de insercion correspondientes al filtro LC de
elementos concentrados con un Q igual a 175.
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A continuacion, se realiza una comparativa con los resultados obtenidos del analisis
full-wave en el caso ideal de no tener pérdidas. Para poder comparar ambos casos no ha
sido necesario aplicar ningun desplazamiento, ya que como se ha comentado es poco
significativo, aproximadamente de 20 MHz.

De la comparacion de los resultados se observa que se ha producido un pequefio
empeoramiento en cuanto a la especificacion de adaptacion pero se distinguen claramente
cinco ceros de reflexion, Figura 6-97.

En la Figura 6-99 se aprecia un aumento del ancho de banda, aunque éste es poco
notable y las bajas pérdidas de insercion conseguidas gracias a la utilizacion del sustrato de
Teflon.

Con la introduccién de las pérdidas el retardo de grupo se ha suavizado y ha
disminuido (Figura 6-100), aunque las diferencias son poco significativas.

El aumento del ancho de banda corresponde aproximadamente a unos 38 MHz (Figura
6-101).

—
10+
20t /\ /\
_— \/T)
[a]
T
w40
-50,
60| MEDIDA
FULL-WAVE
_70 L L L L L L L L L |
3 31 32 33 34 35 36 37 38 39 4

Frecuencia (GHz)

Figura 6-97: Detalle de la comparacion de las respuestas (parametros S,, ) obtenidas de la

medida con el analizador de redes y de la simulacion full-wave del filtro paso banda de lineas
acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs en microstrip sin pérdidas.
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Figura 6-98: Comparacion de las respuestas (parametros S, ) obtenidas de la medida con el

analizador de redes y de la simulacion full-wave del filtro paso banda de lineas acopladas
terminadas en abierto con transformadores y stubs en microstrip sin pérdidas.
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Figura 6-99: Comparacion de las respuestas (parametros S,,) obtenidas de la medida con el

analizador de redes y de la simulacién full-wave del filtro paso banda de lineas acopladas
terminadas en abierto con transformadores y stubs en microstrip sin pérdidas.
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Figura 6-100: Comparacion de los retardos de grupo obtenidos de la medida con el
analizador de redes y de la simulacion full-wave del filtro paso banda de lineas acopladas
terminadas en abierto con transformadores y stubs en microstrip sin pérdidas.
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Figura 6-101: Comparacion de los anchos de banda de las respuestas obtenidas de la medida
con el analizador de redes y de la simulacion full-wave del filtro paso banda de lineas
acopladas terminadas en abierto con transformadores y stubs en microstrip sin pérdidas.
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7 Conclusiones y trabajo futuro

En el presente proyecto se ha estudiado el disefio de circuitos de radiofrecuencia. El
trabajo se ha centrado concretamente en el disefio de tres filtros paso banda, y en la
construccion y medida de dos de ellos siguiendo las especificaciones del sistema de
comunicaciones GSM y WiMax.

El primer disefio ha consistido en la construccion del filtro paso banda destinado a
operar en la banda de frecuencias del sistema GSM. A partir de las especificaciones, se
pretendia conseguir un filtro con respuesta Chebyshev, de orden 5, con un ancho de banda
fraccional del 10% vy unas pérdidas de retorno de 20 dB. Su estructura estaba formada por
lineas acopladas terminadas en abierto.

Los resultados obtenidos no han sido del todo satisfactorios, sin embargo era lo que se
esperaba debido al tipo de placa utilizada, fibra de vidrio, que no se suele utilizar en alta
frecuencia. Las medidas mediante el analizador de redes daban lugar a unas pérdidas de
insercion muy altas, aproximadamente de 7 dB. Ademads se habia perdido selectividad, se
apreciaban Unicamente 3 ceros de reflexiéon, y no se cumplia la especificacion de
adaptacion de 20 dB.

El tercer disefio opera en la banda de frecuencias de WiMax a 3.5 GHz. A partir de las
especificaciones, se pretendia conseguir un filtro con respuesta Chebyshev, de orden 5, con
un ancho de banda fraccional del 20% y unas pérdidas de retorno de 20 dB. De nuevo su
estructura estd formada por lineas acopladas terminadas en abierto, pero esta vez se ha
mejorado el disefio mediante la introduccion de dos transformadores A/4 y dos stubs en

paralelo de longitud A . El transformador 4/4 se usa para aumentar las separaciones entre

lineas acopladas en los extremos del filtro, que son muy pequeiias para anchos de bandas
grandes, en este caso concreto de 700 MHz. La ventaja que se obtiene al unirlo con el stub
en paralelo de longitud A es la introduccion de ceros de transmision fuera de la banda de
paso. Los dos ceros de transmision adjuntos a la banda de paso proporcionan una mayor
selectividad. En este caso, se ha utilizado una placa de teflon, mas adecuada para altas
frecuencias.

Los resultados obtenidos han sido realmente buenos, las pérdidas de insercion son
aproximadamente de 0.8 dB, se mantienen los 5 ceros de reflexion dentro de la banda de
paso y practicamente se cumple la especificacion de unas pérdidas de retorno de 20 dB. En
este caso respecto al anterior, el ancho de banda es mayor ya que se aumento el ancho de
banda fraccional al 20%. Gracias a la introduccion de los stubs se ha ganado selectividad a
través de la aparicion de dos ceros de transmision adjuntos a la banda de paso. Sin
embargo, debido a la introduccion de los ceros de transmision, el retardo de grupo empeord
en cuanto a planicidad.

Entre el primer y tercer disefio, se ha realizado un segundo disefio que no se llegd a
construir. Tiene las mismas caracteristicas y estructura que el filtro destinado a WiMax,
pero éste opera con una frecuencia central de 1.8 GHz ya que estaba pensado para
implementarse dentro de un sistema GSM.
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En todos los casos, se ha comprobado la necesidad de realizar un buen disefio circuital
de partida, tanto mejor cuanto mas complicada sea la configuracion del filtro, mayor sea el
orden y mas selectiva sea la respuesta a obtener. En caso contrario, la optimizacion de
onda completa final serd muy costosa en tiempo e incluso pudiendo llegar a no conseguir
los resultados deseados.

Durante todo el proyecto se han puesto de manifiesto los problemas del disefio de
filtros a alta frecuencia, como los efectos de las discontinuidades, pérdidas y acoplos
indeseados. Incluso el efecto de los conectores y los cables de medidas tiene que ser
cuidadosamente seleccionados, situacion que se noto especialmente a la hora de realizar las
medidas con el analizador de redes.

Para continuar el trabajo realizado en este proyecto y dada la multitud de técnicas y
tecnologias existentes en la banda de frecuencias de microondas-milimétricas, se propone
realizar el mismo tipo de disefio en stripline y comparar los resultados con los obtenidos en
el presente trabajo.

Una opcion para reducir el tamafio del filtro podria ser cambiar la configuracion del
disefio de lineas acopladas presente, cambiando la disposicion de las lineas. Para ello, seria
necesario controlar el acoplamiento y separaciones de las lineas en la nueva configuracion.
Una opcion diferente podria consistir en implementar la configuracion de lineas acopladas
sobre una estructura microstrip multicapa.

Otras lineas de trabajo futuro se podrian orientan a conseguir los ceros de transmision
fuera de la banda de paso por otro método como por ejemplo mediante acoplos cruzados.
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A. Anexos

A MATRICES CARACTERISTICAS

A.1 Parametros de admitancia

Los parametros Y de una red de dos puertos estan definidos como

Y11 _L le :I_l
Vl V,=0 VZ V=0
(0.1)
v, =2 Y, =2
21 T\, 2 7\,
Vi V,=0 v, V,=0

en el cual V, =0 implica un circuito cerrado perfecto en el puerto n. Las definiciones de
los parametros Y pueden escribirse como

I, _ Yo Yo Vi 0.2
Iz_Y21 Yzz.Vz 02

Para redes reciprocas Y,, =Y, Adicionalmente a esto, si las redes son simétricas,

Y,, =Y,,. Para una red sin pérdidas, los pardmetros Y son todos imaginarios puros.

A.2 Parametros de impedancia

Los parametros Z de una red de dos puertos estan definidos como

le _ﬁ le :ﬁ
Il 1,=0 |2 1,=0
(0.3)
Vv Vv
Z,, =|_2 Zy _|_2
1,=0 211,=0

donde I =0 implica un circuito abierto perfecto en el puerto n. Estas definiciones
pueden escribirse también como



{VI}[ZM ZUHII} 0.4)
VZ ZZI Z22 |2
Para redes reciprocas, Z, =Z,,. Si las redes son simétricas, Z,, =2, y Z ,=2,,.

Para una red sin pérdidas, los pardmetros Z son todos imaginarios puros.

Examinando (0.2) y (0.4), obtenemos inmediatamente una relacion importante

[z]=[Y]" (0.5)

B CONEXION DE REDES

A menudo en el analisis de una red de un filtro, es conveniente tratar uno o mas
componentes del filtro como subredes individuales, y luego conectarlos para determinar los
pardmetros de la red del filtro. Los tres tipos basicos de conexiéon que normalmente se
encuentran son:

1. Paralelo
2. Serie
3. Cascada

Para conectar dos redes en paralelo de forma facil, como se muestra en la Figura

A-1(a), se pueden usar las matrices Y debido a que
L] T
I 2 I 2 I 2 V2 V2 V2
I _ Y1'1 Y1I2 n Y1”1 Y1”2 ) Vv,
I, Y, Yol |Yy Yol Vs
En este caso, la matriz Y de la red compuesta se obtiene simplemente de la suma de las

matrices Y de cada una de las redes individuales. Este tipo de conexiones puede
extenderse a mas de dos redes de dos puertos conectadas en paralelo.

Por tanto,

Analogamente, las redes de la Figura A-1(b) estan conectadas en serie, por tanto

I ) I]' ) Il,, v, i Vl, ) V]"
I 1, I v, (V.| |V,
donde se obtiene

II



{Vl}: {Zil Ziz}{zfl le'2:| ,{h}
V2 Z21 ZZZ ZZI Z22 |2

De manera similar, si hay mas de dos redes con dos puertos conectadas en serie, la
matriz Z de la red compuesta es igual a la suma de las matrices Z individuales.

La conexion en cascada de dos o mas redes aparece frecuentemente en el analisis y
disefio de filtros. Esto se debe a que la mayoria de los filtros estdn formados por varios
componentes de dos puertos en cascada. Por simplicidad, considerar una red formada por
la conexidon en cascada de dos subredes, como se observa en la Figura A-1(c). Las
relaciones de voltaje y corriente en los terminales de la red compuesta son:

i B

Ademas, las salidas de la primera subred son las entradas de la siguiente subred

S

(a)

N'

(B

[1-’, 0 I A I A I A B L I A B A
). . ~ c

()

Figura A-1: Tipos bésicos de conexion de redes: (a) paralelo. (b) serie. (c) cascada (de Jia-
Sheng Hong, M. J. Lancaster, “Microstrip Filters for RF/Microwave Applications”, John
Wiley & Sons 2001).
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Si las redes son descritas por los parametros ABCD, estas relaciones de voltaje y

corriente se expresan
Vil A B N A B Vv,
I C D cC' D -1,

Por tanto, la matriz ABCD de la red compuesta es igual al producto de matrices
ABCD de las subredes en cascada. Este argumento es valido para cualquier numero de
redes de dos puertos conectadas en cascada. La Figura A-2 presenta los parametros ABCD
para algunas redes usuales de dos puertos.

° z °  4=1 B=2Z
C=0 P-=
e} 2
<. | 2]
- A=1 B=0
C=Y D=
=) 2
Y, 1
<) Y, o A=1+-2% B=—
| | Y, Y,
Y, & 4
| |_ C=Y,+}”+YI}3 ,D'='l-|-ﬂ
e 2 Y,. 3
G_Z| Z, 1o :4=1+—| B=Z|+Z +Z|ZZ:
£ 3
|‘ c=1 p=1+%
o & J\ 3
—l— .
A=coshyl B=Z sinhy/
Z,y=a+jp C:Slnhﬂ D = coshy!
<) £ ~y
il

Figura A-2: Algunas redes usuales de dos puertos y sus parametros ABCD (de Jia-Sheng
Hong, M. J. Lancaster, “Microstrip Filters for RF/Microwave Applications”, John Wiley &
Sons 2001).
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C CONVERSION DE PARAMETROS

ABCD Y Z
S .*"'f + B."IZL. - (:Z.] - D { }:.::. - Y| |}‘: Yg + Yg: :' + Y|2 }:3| {Z| 1 — ZL'}‘:ZEQ + Z.::-} - Z|2Zz|
H A+ BiZy+CZy+ D (Yot ¥y W Fy + Yag) = ¥ia¥ay (Z1y + ZoW Zaz + Zg) — Zya 2
s 2{4AD - BC) -2¥,.Y, 27,7,
12 A+ BiZy+CZy+ D (Yo+ Yy ¥y + Fan) = Fia ¥ (L1 + Z)WZos + Z) = 2127
s 2 2%, Y 27524
! A+ BZy+CL+D (Yot V¥, + ¥op) = Va1 (Z1) + Zol 2oz + Zy) = 2122,
A A+ BlZ,-CL4+D (Yot N, = You) + a5 (£ + Zo)NZo = Zy) — £1225,
= A+BIZy+ CZy+ D (Fp+ ¥ ¥y + You) — Yia Yoy (Z1) + ZgWZoy + Zo) — Z 1220,
{b) ABCD parameters in terms of §, ¥, and Z parameters
S ¥ z
(1485, M1 —8,,) +.5,,8, ~Y. Z,
253 Iy £y
(14801 + 855) — 5128, -1 VARV AR AT A
B z, 11/ 22 12921 : L1422 — L1242
ESN }2| ZEl
c 1= 80 = 85) = 5125 —(¥ Y = V1a15)) 1
' Zy 25y, 1) 2y
(1 =87 )(1 +855) + 5128y - L1
D ;
255 1) 2y
() ¥ parameters in terms of S, ABCD, and Z parameters
S ABCD Z
y ¥ (1 =8 W1 + 855) + 51285, D £y
' T+ S+ 855) = 81285, B VARV AT R ALYAY
v v 258, —AD —BC) ~Z
. T+ 81+ 855) = 81285, B VARV AT R ALYAY
¥ ¥ 255 -1 7
o S+ S0+ S55) = 5128y B VARV AT R ALYAY
y y (1 +81)(1 = S53) + 8125, A Zy
= a TS +8,) = 5,,5,, B Ly Lgy— L34
(d) Z parameters in terms of §, ARCD, and ¥ parameters
S ABCD ¥
(14801 — 8550+ 85158, A Yan
Z|| Z.;;. ”: = 22 = —_A
(1 =Sl = 852) = 81253 C Y ¥a - Yoo
7 7 28, (4D — BD) —¥,
1z 0 (1=85,)(1 = S55) — 1555, 'y ¥ Yo — Vo Vs
7z 7 25y 1 ¥y
. (1 =801 = Sy) = 81385, c ¥ Yo, — ¥l
(1 =801+ 85, + 5,5, D ¥
Ly 4 = = e = =
{].—-S‘“_'{l—-923}—-S||3-S‘2| C }II}22_k|2k3|

Figura A-3: (a) Parametros S en términos de parametros ABCD, Y y Z (de Jia-Sheng Hong,
M. J. Lancaster, “Microstrip Filters for RF/Microwave Applications”, John Wiley & Sons
2001).



A menudo, se requiere convertir un tipo de pardmetro en otro. En principio, las
relaciones entre cualquiera dos tipos de pardmetros se puede deducir de la relacion (2.1) y
(2.2), pero por comodidad, éstas estdn resumida en la tabla de la Figura A-3 para
terminaciones iguales Z,, =7, =2,y Y, =1/Z,.

D VALORES DE LOS ELEMENTOS DEL PROTOTIPO PASO
BAJO NORMALIZADO PARA UN DISENO BUTTERWORTH Y
CHEBYSHEV

Para la red maximalmente plana los valores de los elemento vienen dados por
g, =1 (0.6)

g —2sin2k_1
K 2N

P k=1,2,..N (0.7)

donde g, es el valor de la inductancia en henrios o de la capacitancia en faradios. El filtro
esta terminado con una resistencia de 1.

Para el filtro paso bajo Chebyshev con @, =1, los valores de los elementos vienen
dados por

1 N impar 09
One = .
"2k £ 1-2k1+ k> N par

Esta consideracion de dos casos en funcion de N se debe a que los polinomios Chebyshev
tienen la siguiente propiedad

0 para N impar
T,(0)= 0.9
«(0) {1 para N par )

Por tanto, las pérdidas de insercion tienen un valor de uno a @ =0 para N impar, pero
1+k> a @=0 para N par.
En el caso de N par, el elemento del prototipo paso bajo g,,, es distinto de uno. Si se

requiere una impedancia de carga unidad, se puede utilizar un transformador o usar un
elemento adicional en el filtro que haga que el orden de éste sea impar.
El resto de valores de los elementos se obtienen a partir de la siguiente expresion:

_ 4a, a,

g
“ b0

(0.10)
donde
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. 2k-1
a, =sin

b, = sinh’ L sin® kz
2N

1+k? -1

243,
0, =—
sinh #/2N

VI+k? +1

N

(0.11)

(0.12)

(0.13)

(0.14)
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PRESUPUESTO

Ejecucion Material

Compra de ordenador personal (Software incluido)....... ...........
Material de oficina .........cccceeveeriiriiniiiieee e
Total de ejecucion material ..........c.oeceeevvereereerieeecieeeeieeeenen.

Gastos generales

e 16 % sobre Ejecucion Material...........c.coceevrvereenienrenenennnn.

Beneficio Industrial

e 6% sobre Ejecucion Material .........cccccoeveevieneniicncncnnicnnne

Honorarios Proyecto

® 640horas a 15 €/ NOTa..ccccuueiiiiiiiiieciiiiiee e

Material fungible

o (Gastos de IMPIeSiON.......ccevververeerieeieeieereereereeseresenenenes
o  Encuadernacion.........ccceeecieeiiieeeiiiieiiee e

Subtotal del presupuesto

o  Subtotal Presupuesto........cccceeveereerienienieeieeieeeeeeeieeenn

I.V.A. aplicable

o 16% Subtotal Presupuesto ........ccevvverveeieeveecieereereeieennenn

Total presupuesto

o Total Presupuesto......cccccveicciieeiiieiiieeieeecieeciee e esevee s

Madrid, Julio de 2008

El Ingeniero Jefe de Proyecto

Fdo.: Cristina Monsalve Zapata
Ingeniero de Telecomunicacion

1921.6 €

13931,6 €




PLIEGO DE CONDICIONES

Este documento contiene las condiciones legales que guiaran la realizacion, en este
proyecto, de disefio de un filtro en la banda de frecuencias de microondas-milimétricas para
sistemas de comunicaciones. En lo que sigue, se supondra que el proyecto ha sido encargado por
una empresa cliente a una empresa consultora con la finalidad de realizar dicho sistema. Dicha
empresa ha debido desarrollar una linea de investigacion con objeto de elaborar el proyecto. Esta
linea de investigacion, junto con el posterior desarrollo de los programas estd amparada por las
condiciones particulares del siguiente pliego.

Supuesto que la utilizacion industrial de los métodos recogidos en el presente proyecto ha
sido decidida por parte de la empresa cliente o de otras, la obra a realizar se regulara por las
siguientes:

Condiciones generales

1. La modalidad de contratacion serd el concurso. La adjudicacion se hara, por tanto, a la
proposicion mas favorable sin atender exclusivamente al valor econémico, dependiendo de las
mayores garantias ofrecidas. La empresa que somete el proyecto a concurso se reserva el derecho a
declararlo desierto.

2. El montaje y mecanizaciéon completa de los equipos que intervengan sera realizado
totalmente por la empresa licitadora.

3. En la oferta, se hara constar el precio total por el que se compromete a realizar la obra y
el tanto por ciento de baja que supone este precio en relacion con un importe limite si este se
hubiera fijado.

4. La obra se realizara bajo la direccion técnica de un Ingeniero Superior de
Telecomunicacion, auxiliado por el nimero de Ingenieros Técnicos y Programadores que se estime
preciso para el desarrollo de la misma.

5. Aparte del Ingeniero Director, el contratista tendrd derecho a contratar al resto del
personal, pudiendo ceder esta prerrogativa a favor del Ingeniero Director, quien no estara obligado
a aceptarla.

6. El contratista tiene derecho a sacar copias a su costa de los planos, pliego de condiciones
y presupuestos. El Ingeniero autor del proyecto autorizara con su firma las copias solicitadas por el
contratista después de confrontarlas.

7. Se abonara al contratista la obra que realmente ejecute con sujecidon al proyecto que
sirvi6 de base para la contratacion, a las modificaciones autorizadas por la superioridad o a las
ordenes que con arreglo a sus facultades le hayan comunicado por escrito al Ingeniero Director de
obras siempre que dicha obra se haya ajustado a los preceptos de los pliegos de condiciones, con
arreglo a los cuales, se haran las modificaciones y la valoracion de las diversas unidades sin que el
importe total pueda exceder de los presupuestos aprobados. Por consiguiente, el niimero de
unidades que se consignan en el proyecto o en el presupuesto, no podréd servirle de fundamento
para entablar reclamaciones de ninguna clase, salvo en los casos de rescision.

8. Tanto en las certificaciones de obras como en la liquidacion final, se abonaran los
trabajos realizados por el contratista a los precios de ejecucién material que figuran en el
presupuesto para cada unidad de la obra.



9. Si excepcionalmente se hubiera ejecutado algun trabajo que no se ajustase a las
condiciones de la contrata pero que sin embargo es admisible a juicio del Ingeniero Director de
obras, se dard conocimiento a la Direccion, proponiendo a la vez la rebaja de precios que el
Ingeniero estime justa y si la Direccion resolviera aceptar la obra, quedara el contratista obligado a
conformarse con la rebaja acordada.

10. Cuando se juzgue necesario emplear materiales o ejecutar obras que no figuren en el
presupuesto de la contrata, se evaluara su importe a los precios asignados a otras obras o
materiales analogos si los hubiere y cuando no, se discutiran entre el Ingeniero Director y el
contratista, sometiéndolos a la aprobacion de la Direccion. Los nuevos precios convenidos por uno
u otro procedimiento, se sujetaran siempre al establecido en el punto anterior.

11. Cuando el contratista, con autorizacion del Ingeniero Director de obras, emplee
materiales de calidad més elevada o de mayores dimensiones de lo estipulado en el proyecto, o
sustituya una clase de fabricacion por otra que tenga asignado mayor precio o ejecute con mayores
dimensiones cualquier otra parte de las obras, o en general, introduzca en ellas cualquier
modificacion que sea beneficiosa a juicio del Ingeniero Director de obras, no tendra derecho sin
embargo, sino a lo que le corresponderia si hubiera realizado la obra con estricta sujeciéon a lo
proyectado y contratado.

12. Las cantidades calculadas para obras accesorias, aunque figuren por partida alzada en el
presupuesto final (general), no seran abonadas sino a los precios de la contrata, segun las
condiciones de la misma y los proyectos particulares que para ellas se formen, o en su defecto, por
lo que resulte de su medicion final.

13. El contratista queda obligado a abonar al Ingeniero autor del proyecto y director de
obras asi como a los Ingenieros Técnicos, el importe de sus respectivos honorarios facultativos por
formacion del proyecto, direccion técnica y administracion en su caso, con arreglo a las tarifas y
honorarios vigentes.

14. Concluida la ejecucion de la obra, serd reconocida por el Ingeniero Director que a tal
efecto designe la empresa.

15. La garantia definitiva sera del 4% del presupuesto y la provisional del 2%.

16. La forma de pago sera por certificaciones mensuales de la obra ejecutada, de acuerdo
con los precios del presupuesto, deducida la baja si la hubiera.

17. La fecha de comienzo de las obras sera a partir de los 15 dias naturales del replanteo
oficial de las mismas y la definitiva, al afio de haber ejecutado la provisional, procediéndose si no
existe reclamacion alguna, a la reclamacién de la fianza.

18. Si el contratista al efectuar el replanteo, observase alglin error en el proyecto, debera
comunicarlo en el plazo de quince dias al Ingeniero Director de obras, pues transcurrido ese plazo
serd responsable de la exactitud del proyecto.

19. El contratista esta obligado a designar una persona responsable que se entendera con el
Ingeniero Director de obras, o con el delegado que éste designe, para todo relacionado con ella. Al
ser el Ingeniero Director de obras el que interpreta el proyecto, el contratista deberd consultarle
cualquier duda que surja en su realizacion.

20. Durante la realizacion de la obra, se giraran visitas de inspeccion por personal
facultativo de la empresa cliente, para hacer las comprobaciones que se crean oportunas. Es
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obligacion del contratista, la conservacion de la obra ya ejecutada hasta la recepcion de la misma,
por lo que el deterioro parcial o total de ella, aunque sea por agentes atmosféricos u otras causas,
debera ser reparado o reconstruido por su cuenta.

21. El contratista, debera realizar la obra en el plazo mencionado a partir de la fecha del
contrato, incurriendo en multa, por retraso de la ejecucion siempre que éste no sea debido a causas
de fuerza mayor. A la terminaciéon de la obra, se hard una recepcion provisional previo
reconocimiento y examen por la direccion técnica, el depositario de efectos, el interventor y el jefe
de servicio o un representante, estampando su conformidad el contratista.

22. Hecha la recepcion provisional, se certificara al contratista el resto de la obra,
reservandose la administracion el importe de los gastos de conservacion de la misma hasta su
recepcion definitiva y la fianza durante el tiempo sefialado como plazo de garantia. La recepcion
definitiva se hara en las mismas condiciones que la provisional, extendiéndose el acta
correspondiente. El Director Técnico propondra a la Junta Econémica la devolucion de la fianza al
contratista de acuerdo con las condiciones econoémicas legales establecidas.

23. Las tarifas para la determinacion de honorarios, reguladas por orden de la Presidencia
del Gobierno el 19 de Octubre de 1961, se aplicaran sobre el denominado en la actualidad
“Presupuesto de Ejecucién de Contrata” y anteriormente llamado ’Presupuesto de Ejecucion
Material” que hoy designa otro concepto.

Condiciones particulares

La empresa consultora, que ha desarrollado el presente proyecto, lo entregara a la empresa
cliente bajo las condiciones generales ya formuladas, debiendo afiadirse las siguientes condiciones
particulares:

1. La propiedad intelectual de los procesos descritos y analizados en el presente trabajo,
pertenece por entero a la empresa consultora representada por el Ingeniero Director del Proyecto.

2. La empresa consultora se reserva el derecho a la utilizacion total o parcial de los
resultados de la investigacion realizada para desarrollar el siguiente proyecto, bien para su
publicacidn o bien para su uso en trabajos o proyectos posteriores, para la misma empresa cliente o
para otra.

3. Cualquier tipo de reproduccion aparte de las resefiadas en las condiciones generales,
bien sea para uso particular de la empresa cliente, o para cualquier otra aplicacién, contara con
autorizacion expresa y por escrito del Ingeniero Director del Proyecto, que actuara en
representacion de la empresa consultora.

4. En la autorizacion se ha de hacer constar la aplicacion a que se destinan sus
reproducciones asi como su cantidad.

5. En todas las reproducciones se indicara su procedencia, explicitando el nombre del
proyecto, nombre del Ingeniero Director y de la empresa consultora.

6. Si el proyecto pasa la etapa de desarrollo, cualquier modificacion que se realice sobre él,

debera ser notificada al Ingeniero Director del Proyecto y a criterio de éste, la empresa consultora
decidira aceptar o no la modificacién propuesta.
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7. Si la modificacion se acepta, la empresa consultora se hara responsable al mismo nivel
que el proyecto inicial del que resulta el anadirla.

8. Si la modificacion no es aceptada, por el contrario, la empresa consultora declinara toda
responsabilidad que se derive de la aplicacion o influencia de la misma.

9. Si la empresa cliente decide desarrollar industrialmente uno o varios productos en los
que resulte parcial o totalmente aplicable el estudio de este proyecto, deberd comunicarlo a la
empresa consultora.

10. La empresa consultora no se responsabiliza de los efectos laterales que se puedan
producir en el momento en que se utilice la herramienta objeto del presente proyecto para la
realizacion de otras aplicaciones.

11. La empresa consultora tendra prioridad respecto a otras en la elaboracion de los
proyectos auxiliares que fuese necesario desarrollar para dicha aplicacion industrial, siempre que
no haga explicita renuncia a este hecho. En este caso, debera autorizar expresamente los proyectos
presentados por otros.

12. El Ingeniero Director del presente proyecto, sera el responsable de la direccion de la
aplicacion industrial siempre que la empresa consultora lo estime oportuno. En caso contrario, la
persona designada debera contar con la autorizacion del mismo, quien delegard en ¢l las
responsabilidades que ostente.
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