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Introducción

Se utiliza el término microondas para denotar aquellas ondas electromagnéticas cuyo

rango de frecuencias está comprendido entre 300 MHz y 300 GHz, lo que en términos de

longitud de onda en el vacío se traduce al intervalo entre 1 m y 1 mm. En muchas ocasio-

nes se usa más apropiadamente el término de ondas milimétricas para referirse al rango

de microondas de alta frecuencia cuya longitud de onda es del orden de milímetros. Por

debajo del rango de frecuencias de las microondas (hasta 300 kHz) se encuentra el espec-

tro de la radiofrecuencia (RF). La importancia de las aplicaciones de las microondas y las

ondas de radio frecuencia ha sido fundamental en el desarrollo de los actuales sistemas

de comunicación (radares, antenas, telefonía móvil, redes de comunicación inalámbricas,

etc.). En la mayoría de los dispositivos que constituyen tales sistemas aparecen inelu-

diblemente filtros como parte de su circuitería. Básicamente, un filtro es un dispositivo

bipuerta que permite la transmisión de señales en un rango determinado de frecuencias

y atenúa la señal fuera de ese rango. Según su respuesta, los filtros se clasifican en cua-

tro bloques básicos: paso bajo (permiten la transmisión de las señales por debajo de una

frecuencia de corte), paso alto (permiten la transmisión por encima de la frecuencia de

corte), paso de banda (permiten la transmisión en una banda de frecuencias) y rechazo

de banda (permiten la transmisión fuera de una banda de frecuencias).

Habitualmente, el proceso de diseño de un filtro parte de un circuito prototipo paso

bajo en parámetros localizados, normalizados en términos de impedancia y frecuencia,

construido con capacidades y autoinducciones. Los valores de estos parámetros se dedu-

cen del tipo de respuesta (Butterworth, Chebyshev, elíptica...) que se define en función de

los niveles de transmisión en la banda de paso y de atenuación fuera de la misma y, a

su vez, de la localización de los ceros y polos de la función de transferencia correspon-

diente a las pérdidas de inserción del filtro. Estos prototipos circuitales paso bajo pueden

ser trasladados fácilmente a otros con respuestas paso alto, paso de banda o rechazo de

banda sin más que aplicar las adecuadas transformaciones en frecuencias [1].
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Ahora bien, los elementos de los circuitos a la frecuencias de microondas tienen di-

mensiones del orden de la longitud de onda. En el caso de los filtros, esto implica que

los parámetros localizados de los circuito prototipo son habitualmente realizados con

elementos distribuidos (líneas de transmisión, líneas acopladas, resonadores, etc...) que

deben ser diseñados de forma que tengan una respuesta similar al parámetro que susti-

tuyen en el rango de frecuencias de interés para el buen funcionamiento del dispositivo.

Obviamente, por encima de una determinada frecuencia, la respuesta del filtro distribui-

do se aparta considerablemente de la del prototipo debido a efectos de alta frecuencia

que afectan a los elementos distribuidos, (resonancias de orden alto, discontinuidades,

excitación de modos superiores, radiación, etc.).

Son diversas las tecnologías que se han utilizado para implementar filtros distribui-

dos de microondas (coaxial, guía de onda, resonadores dieléctricos) [2], pero actualmente

la elección más extendida es la tecnología planar (fundamentalmente basada en el uso

bien de líneas microstrip, bien de líneas tipo guía de onda coplanar), a causa de una se-

rie de propiedades que la hacen especialmente atractiva: bajo coste, tamaño reducido y,

especialmente, facilidad de integración en circuitos con elementos activos, tipo MMIC

(Monolithic Microwave Integrated Circuits), puesto que se fabrican típicamente mediante

fotolitografía de una película de metal sobre un sustrato dieléctrico [3]. Además, el rango

de frecuencias de operación de estos circuitos es muy amplio debido a la posibilidad de

utilizar diversos tipos de sustratos, incluyendo aquellos de muy alta permitividad die-

léctrica para aplicaciones de alta frecuencia [4]. Entre los filtros distribuidos más usua-

les podemos destacar los filtros de líneas acopladas [5], los filtros interdigitales [6], los

filtros combline [7] y los filtros tipo hairpin [8]. Remitimos al lector interesado al traba-

jo recopilatorio de los profesores Ralph Levy and Seymour Cohn sobre la historia de la

investigación, diseño y desarrollo de los filtros de microondas [9]. A pesar de su buen

funcionamiento, los filtros distribuidos pueden no ser adecuados en aplicaciones que re-

quieran un alto grado de miniaturización: es bien sabido que la longitud de una línea de

transmisión abierta en su primera frecuencia de resonancia es del orden de media longi-

tud de onda (un cuarto si está cortocircuitada), por lo que el tamaño de un filtro de orden

relativamente alto es típicamente de varias longitudes de onda, lo que puede ser excesivo

si se necesita un diseño realmente compacto. Además, en este tipo de filtros debe esperar-

se la presencia de bandas espurias (indeseadas) centradas en torno a múltiplos enteros de

la frecuencia central de la banda [1]. Para resolver estos problemas, en la última década

se han desarrollado una serie de resonadores con una primera frecuencia cuasiestática
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(para la que el tamaño del resonador es mucho menor que la longitud de onda) y con

frecuencias de resonancia superiores con valores mucho mayores que la primera, por lo

que las bandas espurias aparecen bastante alejadas de la banda fundamental del filtro

[10]-[13]. Los filtros construidos con estos resonadores compactos se denominan filtros

localizados. Sin embargo, son dos los incovenientes principales de los filtros localizados

con respecto los filtros distribuidos [14]: el primero es que el ancho de banda relativo

de los filtros localizados suele ser bastante limitado, porque el acoplamiento entre re-

sonadores extremadamente pequeños es normalmente débil; por otra parte, el factor de

calidad de dichos resonadores no es especialmente alto (las pérdidas óhmicas pueden

ser muy importantes en tiras conductoras pequeñas sometidas a densidades de corrien-

tes altas), lo que provoca una degradación del nivel de transmisión en la banda de paso,

que puede ser importante si el ancho de banda es especialmente pequeño. No obstante,

este último problema puede solucionarse empleando superconductores [15] (filtros HTS,

High-Temperature Superconductor Filters) aunque, obviamente, ello supone un mayor costo

y conlleva las limitaciones que impone el uso de enfriadores criogénicos [16].

En esta memoria pretendemos contribuir al desarrollo de nuevos diseños tanto de fil-

tros distribuidos como de filtros localizados. En los dos primeros capítulos de la Memoria

se presentan nuevas configuraciones de filtros distribuidos en tecnología planar. En estas

nuevas configuraciones se ha utilizado una tecnología híbrida microstrip/guía de onda

coplanar [17]. En concreto, en el capítulo 1 se presentan dos nuevos diseños de filtros

paso de banda basados en líneas acopladas. En el primero de ellos, se inserta una ranu-

ra en el plano de masa bajo las secciones de líneas acopladas, con una doble finalidad:

eliminar la primera banda espuria de los filtros convencionales en tecnología microstrip

y abrir un nuevo camino de acoplo entre las líneas que nos permita realizar filtros con

mayores anchos de banda. En el segundo diseño, hemos añadido conductores flotantes

en el interior de las ranuras del plano de masa; además de mantener las ventajas de la

estructura ranurada con respecto a los filtros convencionales, los conductores flotantes

añaden flexibilidad al diseño y son especialmente útiles en implementaciones sobre de-

terminados sustratos de baja permitividad en los que la primera banda espuria no puede

ser eliminada totalmente con la ranura simple. Por su parte, en el capítulo 2 se presenta

un nuevo diseño de filtro paso bajo con respuesta elíptica, basado en una modificación

del filtro convencional construido mediante una concatenación de secciones de líneas de

transmisión de alta y baja impedancia (filtros paso bajo de saltos de impedancia, SI-LPF,

Stepped Impedance-Low Pass Filter). La nueva estructura híbrida que se propone conduce
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a diseños más compactos (el tamaño de las secciones de alta impedancia ha sido drás-

ticamente reducido mediante la introducción de una ranura en el plano de masa y una

contracción de los tramos rectos en una conexión de bucles abiertos) y con una mayor

selectividad que se debe a la introducción de ceros de transmisión que se implementan

de forma muy sencilla gracias al uso de guías de ondas coplanares cortocircuitadas al

plano de masa del circuito. Al final del capítulo se presenta un nuevo diseño de filtro

UWB (Ultra Wide Band), que se construye añadiendo una etapa paso alta al LPF diseñado

anteriormente. Esta nueva etapa se configura también usando ambas caras del sustrato, y

se diseña de forma que introduce un cero de transmisión por debajo de la banda de paso.

La segunda parte de la Memoria, que engloba los capítulos 3 y 4, se centra en el diseño

de filtros localizados. Así, en el capítulo 3 se presentan dos nuevas partículas o resona-

dores sublanda, en concreto, resonadores en espiral (SR, Spiral Resonators), y resonadores

de salto de impedancia plegados (FSIR, Folded Stepped Impedance Resonator) modificados.

Con los primeros se han diseñado filtros paso de banda con dos ceros de transmisión a

frecuencias finitas, verificándose una importante reducción de tamaño al compararlo con

diseños basados en resonadores de lazo abierto (open loops) y SSR’s (Split Ring Resona-

tors). Además, hemos comprobado que introduciendo ventanas en lugares estratégicos

del plano de masa, podemos incrementar el acoplo entre los SR’s lo que permite diseñar

filtros con mayores anchos de banda. Por otra parte, los FSIR convencionales se han mo-

dificado introduciendo ranuras bajo la sección de alta impedancia y conductores flotantes

bajo la secciones de líneas acopladas de baja impedancia. Con estos nuevos resonadores

se han diseñado filtros de acoplos directos con respuestas convencionales. A través de

un exhaustivo análisis de la estructura, basado en modelos en líneas de transmisión de

la misma, hemos comprobado que la segunda frecuencia de resonancia del nuevo reso-

nador es controlada con el tamaño del conductor flotante, con lo que puede ser conve-

nientemente alejada de la frecuencia fundamental, mejorando de esta manera el rechazo

por encima de la banda de paso del filtro. Por último, en el capítulo 4 se presenta una

nueva modificación de un resonador tipo FSIR en el que se introduce un stub, también

tipo SIR, conectado a la sección de alta impedancia. Este nuevo resonador se propone

como partícula adecuada para el diseño de filtros de doble banda, en el que la frecuen-

cia de la segunda banda es sintonizada con la geometría del stub interior. Además, en

contra a lo que ocurre en diseños previos, comprobaremos que los anchos de banda de

las dos bandas del filtro puede ser controlados de forma independiente si permitimos el

desplazamiento del stub interior a lo largo de la sección de alta impedancia del FSIR.



Capítulo 1

Nuevos diseños de filtros basados en

líneas paralelas acopladas

1.1. Introducción

En 1958 el profesor S.B. Cohn propuso, por primera vez, la implementación de filtros

paso de banda realizados mediante secciones de líneas paralelas acopladas en tecnolo-

gía planar [5]. Desde entonces hasta nuestros días, gracias a su facilidad de diseño, ha

sido uno de los filtros más utilizados en la circuitería integrada de microondas. En la pro-

puesta analizada en [5], las tiras conductoras que forman el filtro se encuentran inmersas

en un medio dieléctrico homogéneo entre dos planos conductores a masa (configuración

stripline, véase Fig.1.1 (a)). En tal configuración, la permitividad efectiva y, por tanto, la

velocidad de fase, es la misma para todos los posibles modos de propagación de la es-

tructura. Esta característica es deseable para el correcto funcionamiento del filtro, dado

que una de las condiciones que impone el proceso de diseño es que la longitud de las

secciones de líneas acopladas que constituyen el filtro sea λ0/4 a la frecuencia central de

la banda de paso, f0 (λ0 es la longitud de onda a dicha frecuencia), y que esta premisa

se cumpla simultáneamente para los modos par e impar de propagación. En estas condi-

ciones, la segunda banda de paso del filtro (normalmente indeseada o espuria) se centra

en torno al triple de la frecuencia central, lo que en muchas aplicaciones puede consi-

derarse lo suficientemente alejado de la banda principal para no interferir en el correcto

funcionamiento del dispositivo.

El elevado costo de fabricación de los circuitos planares en configuración stripline con-
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Figura 1.1: Sección transversal de un par de líneas acopladas para diferentes configuraciones: a)
stripline, b) microstrip, y las configuraciones propuestas en este capítulo: c) estructura
ranurada y d) estructura ranurada con conductor flotante.

dujo al desarrollo de una nueva configuración, mucho más barata y versátil, a la que se

denominó microstrip. En este caso, las tiras conductoras se encuentran impresas sobre una

de las caras de un sustrato dieléctrico en el que la cara opuesta es un conductor a masa

(véase la Fig.1.1 (b)). Al tratarse de un medio inhomogéneo, cada modo de propagación

tiene su propia permitividad efectiva y, por ende, su propia velocidad de fase. Como con-

secuencia, en la configuración microstrip, es imposible conseguir simultáneamente que la

longitud de las secciones de líneas acopladas sea λ0/4 para los modos par e impar de

propagación. El efecto de la desigualdad de las velocidades de fase en dichos modos es

la aparición de una banda espuria a aproximadamente el doble de la frecuencia central.

Esta banda deteriora la simetría de la banda principal y disminuye el nivel de rechazo

por encima de la misma.

Al problema de la aparición de esta banda espuria en la configuración microstrip, se

añade la dificultad, de tipo tecnológico (común para ambas configuraciones), de que

cuando se pretende implementar este tipo de filtros con anchos de banda relativamen-

te grandes, se necesitan secciones de tiras fuertemente acopladas, lo que requiere valores
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extremadamente pequeños (muy difíciles de fabricar con técnicas convencionales como

la de fotograbado) tanto de la anchura de las tiras conductores, w, como de la separación

de los mismas, s.

Precisamente el objetivo de este capítulo es presentar dos nuevas configuraciones pa-

ra los filtros paso de banda construidos con secciones de pares de tiras acopladas. En estas

configuraciones se hace uso de la tecnología plana de doble cara [17] en la que es posible

insertar tanto ranuras como conductores flotantes en el plano de masa del circuito (véan-

se las Figs. 1.1 (c) y (d)). Como veremos, la presencia de dichos elementos nos permitirá

solventar los problemas mencionados anteriormente: por un lado, podremos igualar las

velocidades de fase modales evitando la aparición de la banda espuria al doble de la

frecuencia central de la banda principal; y, por otro, dichos elementos proporcionan nue-

vos caminos de acoplo que posibilitarán una relajación de las dimensiones necesarias del

circuito en el caso de los filtros con ancho de banda relativamente grandes.

El capítulo se ha dividido en varias secciones: en la primera haremos un breve repaso

a los diversos métodos usados hasta ahora para eliminar bandas espurias en filtros con

líneas acopladas; en la segunda recordaremos el proceso de diseño de los filtros paso de

banda basados en este tipo de estructuras, con lo que pretendemos obtener una visión

general tanto del problema que pretendemos resolver como de sus posibles soluciones.

A continuación, dedicaremos una sección a cada una de las configuraciones propues-

tas, en las que presentaremos los pasos generales del proceso de diseño para cada una

de las estructuras y comprobaremos su eficacia comparando las respuestas simuladas

y experimentales de varios filtros diseñados con diferentes especificaciones. Por último,

dedicaremos una breve sección a las conclusiones del capítulo.

1.2. Métodos de eliminación de bandas espurias

La eliminación de bandas espurias en filtros de líneas acopladas ha sido uno de los

temas de mayor interés y más tratados en la literatura reciente acerca de filtros pasivos

en tecnología plana. Aunque se hace prácticamente imposible abarcar todos los trabajos

publicados al respecto, hemos recopilado los más significativos, que se pueden clasificar

en tres categorías:

1. Aquellos que modifican la geometría de las secciones de líneas acopladas para eli-

minar una o más bandas espurias ([18] –[32]). Uno de los trabajos pioneros en la
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eliminación de bandas espurias es el presentado en [18], donde se añaden capaci-

dades localizadas en los extremos de las tiras abiertas para igualar las velocidades

de fase de los modos par e impar; recientemente ha aparecido también un trabajo

en el que tal compensación se consigue mediante autoinducciones [19]. En [20] se

propone que cada sección de líneas acopladas sea subdividida a su vez por una cas-

cada de secciones de líneas acopladas. En [21] la compensación de velocidades de

los modos par e impar se consigue mediante la utilización de secciones corrugadas

de líneas acopladas. Por su parte, en [22] se hace variar de forma continua las anchu-

ras de las tiras conductoras con lo que, tras un proceso de optimización, se consigue

reducir la primera banda espuria. Este método se perfecciona en [23] y [24], donde

se diseñan filtros de líneas acopladas paralelas a las que se ha practicado un patrón

senoidal a la anchura de las tiras conductoras. El periodo de este patrón viene dado

por las frecuencias a las que aparecen las bandas espurias que se desea eliminar;

para suprimir una sola banda de paso es necesario modular todas las secciones del

filtro con patrón de un único periodo [23], mientras que si se pretende eliminar

varios espurios cada sección del filtro debe tener un patrón con su propio periodo

[24]. La inserción de ranuras en las tiras conductoras de las secciones acopladas,

bien de forma periódica [25], bien de forma aislada ([26], [27]), permite sintonizar

un cero de transmisión a la frecuencia de la banda espuria, reduciéndola considera-

blemente. En [28] se muestra la posibilidad de utilizar un sobreacoplamiento en las

secciones (alargando la longitud de las tiras acabadas en abierto) para eliminar la

primera banda espuria. En [29] se ha combinado este último método con el de [24]

para reducir las tres primeras bandas espurias del filtro. En [30] se suprime la pri-

mera banda espuria y se reduce sustancialmente el tamaño del filtro sustituyendo

las secciones acopladas rectas por secciones acopladas en forma de meandros. En

[31] y en [32] la eliminación de las banda espurias se consigue introduciendo stubs

en los extremos de las secciones acopladas.

2. Aquellos que incluyen ceros de transmisión en la respuesta en frecuencia, bien me-

diante el acoplo de resonadores a la estructura principal del filtro ([33]–[41]), bien

modificando la misma para provocar la existencia de acoplos cruzados ([42]–[46]).

En el caso de [33] y [34], se acoplan a las secciones de líneas acopladas del filtro

anillos del tipo split ring resonators (SRR), diseñados para para que resuenen a la

frecuencia en la que aparecen las bandas espurias en la respuesta de la estructura

principal. El razonamiento es similar en [35], [36] y [37], con la particularidad de
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que, en este caso, el resonador es una ranura (con diferentes formas geométricas)

practicada en el plano de masa que se acopla a las líneas de alimentación del fil-

tro. Podríamos incluir en esta categoría aquellos trabajos en los que se incorpora

al diseño del filtro una configuración EBG (electromagnetic bandgap), normalmente

una sucesión periódica de resonadores de ranura en el plano de masa. Las bandas

prohibidas asociadas a dicha configuración se diseñan para anular las bandas de

transmisión indeseadas del filtro ([38]–[41]). Por otro lado, una práctica habitual

en el diseño de filtros compuestos por resonadores acoplados para incluir ceros de

transmisión fuera de la banda de paso y mejorar así el nivel de rechazo, consiste

en disponer los resonadores del filtro de forma que aparezcan acoplos cruzados,

tal y como se describe en [42] y [43]. Si además se introduce una inducción a masa

al final de las secciones acopladas como en [44] y [45], se reduce considerablemen-

te el tamaño de los circuitos (los resonadores están cortocircuitados y no abiertos)

mientras que la primera banda espuria aparece a tres veces la frecuencia central

de la banda principal del filtro. Por su parte, en [46] los acoplos cruzados se consi-

guen colocando los resonadores en distintas interfases (se acoplan en configuración

broadside).

3. Aquellos que introducen nuevas configuración del sustrato sobre el que se desea

implementar el diseño con el objeto de igualar las velocidades de fase de los modos

par e impar de las secciones de líneas acopladas ([47]–[52]). Entre estas configu-

raciones destacan la de sustrato suspendido([47], [48]) y superestrato [49]. En este

grupo deben considerarse también las aportaciones realizadas en este capítulo con

la introducción de la estructura ranurada [50] y la ranurada con conductor flotante

[51]. Otra forma de obtener variaciones de la permitividad efectiva que compensen

las velocidades de fase y eviten la propagación de la primera banda espuria ha sido

propuesta muy recientemente, y consiste en la realización de perforaciones (grooves)

en el sustrato dieléctrico en las proximidades de las tiras conductoras [52].

1.3. Diseño de filtros basados en líneas acopladas

El objetivo de esta sección es realizar un breve resumen de los pasos del diseño de

un filtro paso de banda construido con líneas acopladas como las que se muestran en la

Fig.1.2(a) (un estudio detallado puede encontrarse en el capítulo 9 de [1]). Junto a ellas,

hemos representado su circuito equivalente por unidad de longitud en la la Fig. 1.2(b).



10 Capítulo 1. Nuevos diseños de filtros basados en líneas paralelas acopladas

En esta estructura se pueden excitar dos modos de transmisión, a saber, el modo par, en

l

w s w
A

A’

C11 C11

C12

(a) (b)
Puerta 1

Puerta 2

Circuito
abierto

Circuito
abierto

(c)

A’

A

Figura 1.2: a) Par Líneas de transmisión paralelas acopladas. b) Circuito equivalente por unidad
de longitud. c)Representación de la bipuerta con los extremos opuestos de cada línea
en circuito abierto.

el que las corrientes en las dos tiras poseen la misma amplitud y sentido (el plano AA′ se

comporta como una pared magnética), y el modo impar, en el que las corrientes tienen

igual amplitud pero circulan en sentidos opuestos (el plano AA′ se comporta como una

pared eléctrica). Del modelo circuital pueden extraerse de forma trivial las capacidades

por unidad de longitud del modo par, Ce, y del modo impar, Co, como:

Ce = C11 + 2C12 (1.1)

Co = C11 (1.2)

Las impedancias características del modo par, Ze
0, y del modo impar, Zo

0 , se obtienen de

estas capacidades modales a partir de las expresiones:

Ze
0 =

1
υCe

(1.3)

Zo
0 =

1
υCo

(1.4)

donde υ es la velocidad de fase que, por simplicidad, supondremos idéntica para ambos

modos. Para su aplicación en los filtros paso de banda, el par de líneas acopladas se trata

como un circuito bipuerta considerando que los extremos opuestos de cada una de las

líneas se encuentra en circuito abierto (véase la Fig. 1.2(c)). Tras una serie de cálculos, los
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elementos de la matriz de trasmisión de la mencionada bipuerta toman la forma:(
V2

I2

)
=

(
A B

C D

)(
V1

I1

)
=

=

⎡⎢⎢⎢⎢⎣
Ze

0 + Zo
0

Ze
0 − Zo

0

cos θ j
(Ze

0 − Zo
0 )2 + (Ze

0 + Zo
0 )2 cos2 θ

2(Ze
0 − Zo

0 ) sin θ

j
2 sin θ

Ze
0 − Zo

0

Ze
0 + Zo

0

Ze
0 − Zo

0

cos θ

⎤⎥⎥⎥⎥⎦
(

V1

I1

)
(1.5)

donde θ = 2πfl/υ es la longitud eléctrica de la sección a la frecuencia f . La bipuerta

JZ0

� �

Z0

-90º

Figura 1.3: Circuito bipuerta equivalente de una sección de líneas de transmisión paralelas aco-
pladas.

representada en la Fig.1.2(c) admite un circuito equivalente como el que se esquematiza

en la Fig.1.3, compuesto por dos tramos de líneas de transmisión de longitud eléctrica θ e

impedancia característica Z0 conectadas en cascada a un inversor de admitancia J . Para

probar esta equivalencia, podemos calcular la matriz de transmisión global del circuito

representado en la Fig.1.3:(
V1

I1

)
=

⎛⎝ cos θ jZ0 sin θ

j
sin θ

Z0
cos θ

⎞⎠( 0 j/J

jJ 0

)⎛⎝ cos θ jZ0 sin θ

j
sin θ

Z0
cos θ

⎞⎠(V2

I2

)
=

⎡⎢⎢⎣
(

JZ0 +
1

JZ0

)
sin θ cos θ j

(
JZ2

0 sin2 θ − cos2 θ

J

)
j

(
1

JZ2
0

sin2 θ − J cos2 θ

) (
JZ0 +

1
JZ0

)
sin θ cos θ

⎤⎥⎥⎦
(

V2

I2

)
(1.6)

Comparando las matrices de transmisión de las ecuaciones (1.5) y (1.6) puede probarse

fácilmente que ambas coinciden para el valor θ = π/2 (es decir, para una longitud l =

λ0/4 a la frecuencia f0) si se satisfacen las ecuaciones:

Ze
0 = Z0[1 + JZ0 + (JZ0)2] (1.7)
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(d)

(c)

L 1́ C
1́

(a)

�
�

�

Z0

Z0

� � � �

(b)

J2J1

� �

J3 Z0

Yin

J2C CL L J3J1 Z0

Yin

Yin

Z0
L 2́ C

2́

Z0Z0Z0Z0Z0Z0

1

2

3

Figura 1.4: Etapas del proceso de diseño de un filtro paso de banda de líneas acopladas de orden
N = 2.

Zo
0 = Z0[1 − JZ0 + (JZ0)2] (1.8)

que relacionan los valores de las impedancias modales del par de líneas acopladas con

los parámetros de su circuito equivalente, Z0 y J . La utilidad de este circuito se pone de

manifiesto en el proceso de diseño que se visualiza en la Fig.1.4 para un filtro de orden

N = 2. Como vemos en la Fig.1.4(a) cada una de las tres secciones acopladas se sustituye

por su circuito equivalente para obtener el circuito representado en la Fig.1.4 (b). Hace-

mos notar que este circuito es válido únicamente sólo si θ = π/2. Tras el cambio, entre los

inversores aparecen líneas de longitud 2θ = π que pueden sustituirse por un circuito LC
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equivalente en paralelo a masa cuyos valores vienen dados por las expresiones:

L =
2Z0

πω0
(1.9)

C =
1

ω2
0L

=
π

2Z0ω0
(1.10)

donde ω0 = 2πf0. Por su parte, las líneas de los extremos están acopladas a la impedancia

Z0 y, por tanto, pueden ignorarse en el análisis posterior, resultando el circuito represen-

tado, en la Fig. 1.4 (c). Por último, teniendo en cuenta que los inversores de admitancia

tienen el efecto de transformar resonadores LC en paralelo en resonadores LC en serie,

se llega al circuito en parámetros localizados de la Fig.1.4 (d). Imponiendo la igualdad de

las impedancias de entrada de este circuito y el anterior, se obtiene la relación entre los

parámetros de ambos circuitos:

1
J2

1 Z2
0

√
C

L
=

√
C ′

1

L′
1

(1.11)

J2
1 Z2

0

J2
2

√
C

L
=

√
L′

2

C ′
2

(1.12)

J2
1Z3

0J2
3

J2
2

= Z0 (1.13)

Los valores de L′
i y C ′

i (i = 1, 2) se determinan de los elementos del prototipo pasobajo

(gi, i = 1, 2) [1] y del ancho de banda relativo del filtro, Δ, mediante las expresiones:

L′
1 =

ΔZ0

ω0g1
(1.14)

C ′
1 =

g1

Δω0Z0
(1.15)

L′
2 =

g2Z0

Δω0
(1.16)

C ′
2 =

Δ
ω0g2Z0

(1.17)

De las ecuaciones (1.11)-(1.13) y (1.14)-(1.17) podemos despejar los valores de los inver-

sores en función de los parámetros gi (i = 1, 2) y del ancho relativo del filtro:

J1 =
1
Z0

√
πΔ
2g1

(1.18)
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J2 =
1
Z0

πΔ
2
√

g1g2
(1.19)

J3 =
1
Z0

√
πΔ
2g2

(1.20)

Por fin, de los valores de Ji (i = 1, 3) pueden obtenerse las impedancias características

modales de las secciones acopladas a través de la ecuaciones (1.7) y (1.8). Afortunada-

mente, las ecuaciones (1.18)-(1.20) pueden extenderse sin dificultad para el diseño de un

filtro de orden N a través de las expresiones generalizadas:

Z0J1 =

√
πΔ
2g1

(1.21)

Z0Jn =
πΔ

2√gn−1gn
, para n = 2, 3, · · · , N (1.22)

Z0Jn+1 =

√
πΔ

2gngn+1
(1.23)

Antes de terminar esta sección, es preciso hacer hincapié en que la equivalencia la a bi-

puerta representada en la Fig.1.2 y el circuito equivalente de la Fig.1.3 es exacta solo a la

frecuencia central del filtro, f0 asumiendo una longitud l = λ0/4 a esa frecuencia. En un

intervalo de frecuencias entorno a f0 la aproximación puede suponerse correcta puesto

que los elementos de las matrices de transmisión de las ecuaciones (1.5) y (1.6) tienen un

comportamiento suave en torno a θ = π/2. Por ello, debemos esperar buenos resultados

del proceso si tratamos de diseñar filtros con anchos de banda relativos no excesivamen-

te grandes (típicamente no mayores de un 30 %). Una variante al método expuesto para

extender el diseño a filtros con anchos de banda relativamente grandes puede encontrase

en [53].

1.4. Diseño de filtros de líneas acopladas con ranuras en el plano

de masa

1.4.1. Fundamento teórico

Como comentamos en la introducción, la primera implementación de filtros paso de

banda basados en líneas acopladas se realizó en configuración stripline [5]. En la Fig.1.5

se ha dibujado esquemáticamente el patrón de líneas de campo en los modos par e impar
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�r

Pared magnética

�r

Pared eléctrica

(a) (b)(a) (b)

Figura 1.5: Patrón de líneas de campo eléctrico para los modos par (a) e impar (b) de un par de
líneas acopladas en configuración stripline.

de propagación en esta configuración. Como las tiras conductoras se encuentran comple-

tamente rodeadas de un medio homogéneo de permitividad relativa εr, en ambos modos

todas las líneas de campo se concentran en el interior de dicho medio; por consiguiente,

la permitividad efectiva de la estructura es igual a la permitividad del dieléctrico que

la rodea e independiente del tipo de excitación (par o impar). Gracias a esta propiedad,

la velocidad de fase de ambos modos es la misma (v = c/
√

εr) y el proceso de diseño

de la sección anterior puede aplicarse directamente puesto que puede conseguirse si-

multáneamente en los dos modos que la longitud l de las secciones acopladas sea λ0/4

a la frecuencia central del filtro, f0 (con la ventaja, comentada anteriormente, de que la

primera banda espuria no aparece hasta una frecuencia 3f0). En la Fig.1.6 hemos repre-

sentado el patrón de líneas de campo para el modo par y el modo impar de un par de

líneas acopladas en configuración microstrip. Como vemos, en el modo impar hay una

mayor concentración de líneas de campo eléctrico fuera del dieléctrico (en el aire) que en

el modo par. Por tanto, debemos esperar que la permitividad efectiva del modo par sea

mayor que la del modo impar (y, como consecuencia, que la velocidad de fase del modo

par sea menor que la del modo impar). Esta diferencia entre las permitividades efectivas

de los modos par e impar implica que la longitud eléctrica θ = π/2 no pueda conseguirse

simultáneamente para ambos modos. A efectos prácticos, se suele elegir la longitud de

los tramos (véase Fig. 1.2) como l =
√

λe
0λ

o
0/4, donde λe

0 y λo
0 son, respectivamente, la

longitud de onda a la frecuencia central de los modos par e impar. Sin embargo, la desi-

gualdad de las velocidades de fase provoca un efecto parásito indeseado en la respuesta

del filtro, que consiste en la aparición de una banda de paso espuria a aproximadamente

el doble de la frecuencia central lo que provoca, como se comentó con anterioridad, un

deterioro de la simetría de la banda principal al disminuir el nivel de rechazo por encima
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(a) (b)

�r �r

Figura 1.6: Patrón de líneas de campo eléctrico para los modos par (a) e impar (b) de un par de
líneas acopladas en configuración microstrip.

de dicha banda.

La primera propuesta presentada en esta Memoria consiste en modificar la estructura

microstrip mediante una ranura centrada en el plano de masa, tal y como se representa en

Fig.1.1 (c)(esta estructura ya se utilizó anteriormente con éxito en el Grupo de Microondas

de la Universidad de Sevilla para diseñar acopladores direccionales de alta directividad

[54]). El patrón de líneas de campo eléctrico de los modos par e impar en esta nueva confi-

guración se ha representado en la Fig.1.7. Como se puede observar en la Fig.1.7, el efecto

�

Pared magnética

(a)

�r

(b)

�r

Figura 1.7: Patrón de líneas de campo eléctrico para los modos par (a) e impar (b) de un par de
líneas acopladas en la nueva configuración con ranura en el plano de masa.

de la ranura es principalmente disminuir la permitividad efectiva del modo par, puesto

que aumenta el número de líneas de campo que se encuentran en el aire (por debajo del

sustrato). Parece claro que controlando el tamaño de la ranura podremos encontrar una

geometría en la que las permitividades efectivas de los modos par e impar se igualen

[50] y sea posible aplicar el proceso de diseño desarrollado anteriormente; por otra parte,

como ventaja adicional, se crea un nuevo camino de acoplo entre las tiras conductoras

a través de la citada ranura [55]; este nuevo camino de acoplo conlleva una significativa
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relajación de las exigencias para el tamaño de w y s que imponen las configuraciones

stripline y microstrip al diseñar filtros con anchos de banda relativamente grandes. En

adelante, cuando se hable de la estructura modificada, estaremos haciendo referencia a la

geometría que aparece en la Fig.1.8 (b), para distinguirla de la estructura convencional en

configuración microstrip de la Fig.1.8 (a).

w ws

h

(a) (b)

w ws

h

sr

�r �r

Figura 1.8: (a) Estructura convencional y b) Estructura modificada con ranura centrada en el plano
de masa.

1.4.2. Etapas generales del proceso de diseño

El diseño de un filtro de líneas acopladas paralelas con ranura en el plano de masa

requiere los siguientes pasos, algunos de los cuales son comunes a todo proceso de diseño

de filtros:

1. En primer lugar se eligen las especificaciones del filtro que se desea implementar, a

saber, tipo (normalmente Butterworth o Chebyshev), ancho de banda, Δ, frecuencia

central, f0, rizado, rp, y orden, N . A partir de estas dos últimas se calculan los

elementos del circuito prototipo pasobajo gi, (i = 1, · · · , N)) [1], [56], que junto con

f0 y Δ nos proporcionan las impedancias modales Ze,i
0 y Zo,i

0 de las N + 1 secciones

acopladas del filtro a través de las ecuaciones (1.21)-(1.23) y (1.7)-(1.8).

2. La segunda etapa del diseño consiste en obtener las dimensiones transversales de

cada sección del filtro, esto es, los valores de la anchura de las tiras, wi, separación

entre las mismas, si, y ranura sri (i = 1, · · · , N +1) que, para el sustrato elegido para

implementar el filtro (caracterizado por su espesor, h y constante dieléctrica relativa

εr), satisfagan simultáneamente un doble objetivo: que los valores de las impedan-

cias modales sean los calculados en el paso anterior y que las constantes dieléctricas

efectivas de los modos par e impar sean iguales, εe,i
ef = εo,i

ef , (i = 1, · · · , N + 1). Para
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esta labor contamos con un algoritmo rápido y eficiente, previamente desarrollado

en el Grupo de Microondas de la Universidad de Sevilla [57], para el análisis quasi-

TEM de estructuras híbridas como la que se muestra en la Fig.1.9: se trata de una

estructura multicapa en la que en existe una interfase microstrip, esto es, con tiras

conductoras, y otra en guía de onda coplanar, esto es, con ranuras. La eficiencia del

método de análisis de [57] se basa en una formulación híbrida en la que se eligen

como incógnitas la densidad superficial de carga libre sobre las tiras conductoras en

la interfase microstrip y el campo eléctrico tangencial en las ranuras en la interfase

en guía de onda coplanar. La correspondiente ecuación integral se resuelve aplicando

el método de Galerkin en el dominio espectral de una forma eficaz gracias a la uti-

lización de técnicas de aceleración de series espectrales [58]–[60]. El código de [57]

se ha insertado dentro de uno más general en el que se busca de forma iterativa los

valores de wi, si y sri para que se anule la función error:

χ = (Ze,ij
0 − Ze,i

0 )2 + (Zo,ij
0 − Zo

0 )2 + (εe,j
ef − εo,j

ef )2 (1.24)

donde Ze,ij
0 , Zo,ij

0 , εe,j
ef y εo,j

ef son los valores de las impedancias y las constantes dieléc-

tricas efectivas modales que el programa genera en la iteración j-ésima. La búsque-

da del cero de la función de la ecuación (1.24) se lleva a cabo rápidamente si se tie-

ne en cuenta que los valores de las impedancias modales están fundamentalmente

controlados por wi y si, mientras que la igualdad de las constantes dieléctricas efec-

tivas modales depende especialmente de la anchura de la ranura sri. Notése que

al disponer de tres parámetros geométricos para satisfacer tres condiciones (igual-

dad de las impedancias modales del modo par e impar con los valores del diseño e

igualdad de las constantes dieléctricas efectivas), existe una sola terna de valores de

wi,si y sri como solución de nuestro problema. Comprobaremos también más ade-

lante que para determinados sustratos de baja permitividad puede ocurrir incluso

que sea imposible encontrar una solución al problema. Por último, para completar

la geometría del filtro, la longitud de cada tramo de líneas acopladas, li, se calcula

imponiendo la condición de resonancia:

li = λe,i
0 /4 = λo,i

0 /4 i = 1, · · · , N + 1 (1.25)

donde λe,i
0 y λo,i

0 son, respectivamente, las longitudes de onda del modo par e impar

a la frecuencia central del filtro, que coinciden al ser iguales las permitividades

efectivas de ambos modos.
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plano de masa superior (opcional)

plano de masa inferior (opcional)

hp

hN+1

hN

hM

hM+1

h1

HN

HM

Figura 1.9: Estructura híbrida multicapa con una interfase en configuración microstrip (y = HN) y
otra en configuración guía de onda coplanar (y = HM).

3. El tercer paso consiste en obtener la respuesta del filtro diseñado en primera ins-

tancia mediante un simulador electromagnético comercial, en nuestro caso Ensem-

ble [61]. Generalmente encontramos dos efectos que nos separan de la respuesta

esperada del filtro. En primer lugar, aunque la banda espuria es significativamente

reducida si la comparamos con la que aparece en la configuración convencional, no

es completamente eliminada; en segundo lugar, la frecuencia central del filtro es

siempre algo menor que la del diseño. La causa de ambos problemas son los efectos

de borde en los extremos abiertos de las líneas, que hasta ahora no han sido tenidos

en cuenta. Con referencia a la eliminación de la banda espuria, hay que hacer notar

que dichos efectos de borde pueden ser distintos en los modos par e impar, por lo

que aunque las permitividades efectivas modales sean iguales, la longitud eléctrica

de los tramos de secciones acopladas pueden ser ligeramente diferentes en el mo-

do par y el impar, lo que provoca la pequeña banda espuria que se observa en las

simulaciones.

4. El cuarto y último paso consiste en optimizar la geometría del filtro para solucionar
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los problemas encontrados y acercar la respuesta del filtro a la diseñada. En concre-

to, para suprimir completamente la banda espuria se pueden seguir dos estrategias

diferentes:

La primera consiste en aumentar la anchura de la ranuras de cada tramo (con

la consiguiente modificación de la anchura y separación de las tiras conduc-

toras para mantener invariables las impedancias modales) hasta conseguir la

completa eliminación de la banda espuria. La idea es que exista realmente una

ligera diferencia entre las permitividades efectivas modales que compense la

discrepancia de los efectos de borde en ambos modos, de forma que la longi-

tud eléctrica de cada tramo sea realmente igual en los modos par e impar.

En la segunda lo que se pretende es igualar el efecto de borde en los modos par

e impar. Para ello se mantienen los valores geométricos que se han calculado

pero se perturba la anchura de la ranura sólo en los extremos de la misma

hasta conseguir la completa eliminación de la banda espuria.

Por último, se acorta ligeramente la longitud total de cada tramo para que la fre-

cuencia central del filtro coincida con la diseñada. Obviamente este proceso no afec-

ta al valor de las permitividades efectivas modales ni a los efectos de borde, por lo

que la banda espuria no vuelve a aparecer.

1.4.3. Diseños y medidas

Con el fin de ilustrar y comprobar la eficacia del método propuesto, hemos diseñado

tres filtros cuyas especificaciones se detallan a continuación:

Filtro A

Especificaciones: Tipo, Butterworth, orden N = 1, frecuencia central f0 = 2 GHz y ancho

de banda Δ = 20. Sustrato: espesor h = 0.635 mm y permitividad εr = 10.

Para estudiar la fiabilidad del diseño de filtros con líneas acopladas en la configura-

ción ranurada de la Fig.1.8 (b), hemos comenzado con un filtro básico de orden N = 1.

Un esquema de la geometría se presenta en la Fig. 1.10. El filtro está formado por dos

etapas de líneas acopladas idénticas, a las que según el proceso de diseño presentado en

la sección 1.2 corresponden unas impedancias modales Ze
0 = 77.67 Ω y Zo

0 = 38.04 Ω. Con

referencia a la Fig.1.10, es obligado mencionar las ranuras debajo de cada tramo no están
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conectadas entre sí, sino separadas por una pequeña tira metálica que hace la función de

puente entre los dos lados del plano de masa separados por las ranuras. De esta forma

queremos conseguir que dichas ranuras sean eléctricamente cortas, evitando pérdidas de

radiación, y que al mismo tiempo no se exciten modos de propagación asociados a las

mismas. Se ha comprobado que sin la existencia de estos puentes la respuesta del filtro

puede deteriorarse notablemente. Para la anchura del puente, p, se ha elegido arbitra-

riamente el valor p = 0.2 mm, de forma que, por su tamaño, no perturbe demasiado la

funcionalidad de la ranura en el diseño pero, a la vez, sea lo suficiente grande para ser

fabricado. En la tabla 1.1 se detallan las dimensiones y permitividades modales efectivas

(a) (b)

Sección Sección

p

Figura 1.10: Geometría del filtro de orden N = 1:(a) cara superior. (b) cara inferior.

del diseño preliminar. Recordemos que en este diseño no se han considerado los efectos

de borde a la hora de calcular la longitud de los tramos. Además, en la tabla 1.1 se han

incluido los valores de la geometría del filtro de idénticas especificaciones implementado

en el mismo sustrato pero en la configuración convencional (sin ranuras en el plano de

masa). En este caso, la longitud de los tramos sí ha sido calculada teniendo en cuenta

los efectos de borde. Para ello se han determinado las capacidades de borde de un par

de líneas acopladas en configuración microstrip en los modos par e impar [62] y se han

aplicado las ecuaciones de diseño de [63]. A la luz de los datos que aparecen en la ta-

bla 1.1, podemos verificar que los valores de w y s requeridos para la nueva estructura

son mayores que los exigidos por la geometría convencional, gracias al camino de acoplo

adicional que proporciona la ranura (véase la Fig.1.10). En la Fig.1.11 se representan las

respuestas obtenidas del simulador electromagnético para ambos filtros. Como indica-

mos en el tercer paso del proceso de diseño encontramos que, a pesar de la igualación de

las permitividades modales efectivas, aparece aún una banda espuria residual en el filtro

construido en la configuración modificada. Asimismo, existe un desplazamiento significa-

tivo de la frecuencia central del filtro con respecto a la diseñada (f0 = 2 GHz). Sabemos
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Convencional Modificado

w = 0.413 w = 0.732

s = 0.173 s = 0.361 , sr = 1.78

l = 14.69 l = 15.93

εe
ef = 6.96, εo

ef = 5.63 εe
ef = εo

ef = 5.54

Tabla 1.1: Dimensiones (en mm) y permitividades efectivas del filtro A convencional y modificado.
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Figura 1.11: Respuesta simulada del filtro A implementado en las configuraciones convencional y
modificada.

que la causa de ambos efectos es la no consideración de los efectos de borde en dicha con-

figuración, que además son bastante mayores que en la configuración convencional debido

a la perturbación que sufren las líneas de corriente en el plano de masa por la presencia

de las ranuras. La banda espuria residual puede ser completamente suprimida mediante

un proceso de optimización comentado con anterioridad: la anchura de la ranura sr se

aumenta (al mismo tiempo que se varía convenientemente w y s con el fin de mantener

el valor de las impedancias modales) hasta que los valores de las permitividades efec-

tivas modales difieren lo justo para compensar la diferencia entre los efectos de borde

del modo par e impar, con el resultado final de que se igualan las longitudes eléctricas

de las secciones acopladas en ambos modos. En concreto, la anchura óptima de ranura
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obtenida fue sr = 1.90 mm, para la que las permitividades efectivas del modo par e im-

par toman los valores εe
ef = 5.35 y εo

ef = 5.48 En la Fig.1.12 se compara la respuesta que

proporciona Ensemble tras la optimización (obsérvese que la banda espuria desaparece),

con la respuesta del diseño preliminar. El último paso de diseño consiste en modificar la
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sr=1.90 mm
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Figura 1.12: Comparación de la respuesta simulada del filtro A modificado antes y después de la
optimización de la anchura de la ranura.

longitud de las secciones acopladas con el fin de desplazar la frecuencia central del filtro

preliminar a la frecuencia de diseño, resultando en este caso que la longitud óptima es

l = 13.83 mm.

Antes de comparar la respuesta del filtro definitivo y su medida, conviene resaltar

un aspecto controvertido que surge siempre que se implementa un circuito pasivo con

plano de masa ranurado: si la presencia de dichas ranuras puede provocar pérdidas por

radiación que distorsionen gravemente la respuesta diseñada. Nótese que el proceso de

diseño llevado a cabo ha sido basado en el cálculo de parámetros eléctricos cuasiestáti-

cos. Sin embargo, como mencionamos con anterioridad, era de esperar que las pérdidas

por radiación fuesen mínimas en el rango de frecuencias de interés del filtro, donde las

ranuras son eléctricamente pequeñas. Para comprobar esta hipótesis, en la Fig. 1.13 he-

mos representado las pérdidas del filtro diseñado obtenidas del simulador imponiendo

conductores perfectos (sólo pérdidas de radiación) y conductores reales (pérdidas por

radiación y óhmicas). Como vemos, prácticamente no existen pérdidas debidas a la ra-
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diación hasta aproximadamente una frecuencia de 6 GHz, bastante por encima del rango

de frecuencias en el que se espera trabaje el filtro.
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Figura 1.13: Pérdidas del filtro A obtenidas de su simulación con conductores perfectos y con
conductores reales.

Por fin, en la Fig. 1.14 se compara la respuesta generada por el simulador del filtro

modificado definitivo con la medida realizada tras la fabricación del mismo. Como ve-

mos, existe una buena concordancia entre la respuesta del filtro simulado y la del filtro

medido, lo cual avala el proceso de diseño. El pequeño residuo de banda espuria que

aparece en la medida puede ser atribuida a las imprecisiones en la geometría del filtro

que inevitablemente provoca el proceso de fabricación.

Filtro B

Especificaciones: Tipo, Chebyshev, orden N = 2, frecuencia central f0 = 2 GHz, ancho de

banda Δ = 30 % y rizado rp = 0.1 dB. Sustrato: h = 0.635 mm, εr = 10.

Un filtro basado en líneas acopladas de orden N = 2 consta de tres secciones. En la

Fig.1.15 se representa esquemáticamente su geometría (observe que como en el caso an-

terior se han incluido puentes de separación entre las ranuras). A partir de las especifica-

ciones es fácil calcular las impedancias modales de cada tramo: Ze
0 = 115.3 Ω , Zo

0 = 40.57

Ω (para las secciones 1 y 3) y Ze
0 = 103.7 Ω, Zo

0 = 38.64 Ω (para la sección 2 ).
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Figura 1.14: Respuesta simulada y medida del diseño definitivo del filtro A.

Tipo de diseño Secciones 1, 3 Sección 2

Convencional w=0.184, s=0.0828, l=14.98 w=0.238, s=0.0918, l=14.90

εe
ef=6.52, εoef=5.53 εeef=6.63, εoef=5.54

Modificado con w=0.309, s=0.145, sr=1.29 w=0.404, s=0.165, sr=1.65,

εe
ef = εo

ef l=15.96, εeef = εo
ef=5.52 l=15.94, εeef = εo

ef=5.52

Tabla 1.2: Dimensiones (en mm) del filtro B convencional y modificado con idénticas permitividades
en el modo par e impar.

La tabla 1.2 muestra las dimensiones del diseño preliminar para las estructuras con-

vencional y modificada junto a los valores de las permitividades eléctricas de los modos

par e impar. En este diseño hemos de resaltar muy especialmente el hecho de que la se-

paración entre las tiras conductoras en las secciones 1 y 3 del filtro convencional sea de

s = 82 μm, prácticamente al límite de la tecnología fabricable, mientras que para el filtro

modificado, la mencionada separación resulta ser s = 140 μm, la cual sí puede ser fabrica-

da con suficiente fiabilidad. Las longitudes de cada tramo se han calculado siguiendo las

pautas comentadas en el diseño del filtro A. En la Fig. 1.16 se han representado las res-

puestas simuladas del filtro convencional y del filtro modificado preliminar. Como sabemos,

el siguiente paso es optimizar las dimensiones del filtro para eliminar completamente la
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Sección

Sección
Sección

(a) (b)

Figura 1.15: Geometría del filtro de orden N = 2: a) vista del plano superior, b) vista del plano
inferior.
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Figura 1.16: Respuesta del filtro B implementado en la estructura convencional y modificada (diseño
preliminar).

banda espuria y centrar la banda de paso a la frecuencia de diseño. Para ello, trabajamos

con los filtros de orden N = 1 que se pueden extraer de la geometría del filtro modificado,

es decir, aquél formado por dos tramos idénticos conectados en cascada cuyas dimen-

siones corresponden a las de la sección 1 del diseño preliminar y el formado por dos

secciones en cascada cuyas dimensiones son iguales a las de la sección 2 del mismo. Esta

estrategia se fundamenta en la hipótesis de que los efectos de borde en los abiertos de

las secciones acopladas será aproximadamente igual en estos filtros secundarios de or-

den N = 1 que en el filtro de orden superior. Como en el filtro A, hemos ajustado las

dimensiones transversales y la longitud de cada tramo para, respectivamente, eliminar

la banda espuria y centrar la banda de paso del filtro a la frecuencia deseada. En el caso

del filtro B, únicamente ha sido necesario optimizar las dimensiones transversales de las
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secciones 1 y 3. Los valores del diseño definitivo se desglosan en la Tabla 1.3. La Fig.1.17,

Secciones 1, 3 Sección 2

w=0.412, s=0.194, sr=1.80, l =15.85 w=0.404, s=0.165, sr=1.65, l =15.85

εe
ef = 5.45, εo

ef = 5 εe
ef = εo

ef=5.52

Tabla 1.3: Dimensiones (en mm) del diseño definitivo del filtro B modificado.

donde se han representado las pérdidas obtenidas del simulador cuando el filtro con la

geometría definitiva se simula con conductores perfectos o reales, verifica que las pérdi-

das por radiación no son significativas hasta una frecuencia de casi 6 GHz, por encima

del rango de frecuencias donde se espera que el filtro funcione.
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Figura 1.17: Pérdidas del filtro B obtenidas de su simulación con conductores perfectos y con
conductores reales.

En la Fig. 1.18 se comparan las respuestas del filtro B obtenidas tras la simulación

y tras la medida del prototipo fabricado. Se pueden observar pequeñas discrepancias,

tales como un mayor ancho de banda en la respuesta del filtro medido y la presencia

de una pequeña banda espuria (por debajo de −23 dB). Estas diferencias se atribuyen a

la imposibilidad de reproducir exactamente las dimensiones del diseño en el proceso de

fabricación, así como a la incertidumbre del valor de la constante dieléctrica del sustrato

que proporciona el fabricante del mismo. Pese a ello, podemos considerar los resultados

obtenidos como más que aceptables.
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Figura 1.18: Respuesta simulada y medida del diseño definitivo del filtro B.

Filtro C

Especificaciones: Tipo, Chebyshev, orden N = 2, frecuencia central f0 = 2 GHz, ancho de

banda Δ = 20 % y rizado rp = 0.5 dB. Sustrato: h = 0.635 mm, εr = 10.

En la cuarta etapa del proceso de diseño expuesto en la subsección 1.3.2, se sugieren

dos estrategias de optimización para eliminar la banda espuria. La primera de ellas, que

hemos utilizado en el diseño de los filtrosA yB, se basaba en un ajuste de las dimensiones

transversales de los tramos para compensar los distintos efectos de borde en los modos

par e impar; la segunda consistía en una perturbación local de las ranuras en el entorno de

sus extremos para igualar los efectos de borde en ambos modos. Precisamente, este tercer

diseño se incluye con el propósito de comprobar la validez de esta segunda estrategia.

Los valores de las impedancias del modo par e impar para cada tramo del filtro que se

obtiene de sus especificaciones son: Z e
0 = 84.86 Ω y Zo

0 = 37.54 Ω en los tramos 1 y 3 y

Ze
0 = 70.75 Ω y Zo

0 = 39.20 Ω para el tramo 2. Las dimensiones del diseño preliminar para

las cuales las permitividades efectivas del modo par e impar son iguales en los tres tramos

del filtro se muestran en la tabla 1.4. Junto a ellas aparecen los valores de la geometría del

filtro en la configuración convencional. Como en los casos anteriores, podemos verificar

que el tamaño de las anchuras de las tiras conductoras y las separaciones entre las mismas

resultan ser mayores (más fáciles de fabricar) en el diseño con plano de masa ranurado

que en el convencional.
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Tipo de diseño Secciones 1, 3 Sección 2

Convencional w=0.357, s=0.134, l=14.74 w=0.472, s=0.240, l=14.63

εe
ef=6.86, εoef=5.60 εeef=7.07, εoef=5.69

Modificado w=0.620, s=0.263, sr=1.59, w=0.865, s=0.551, sr=2.09,

l=15.93, εeef = εo
ef=5.54 l=15.96, εeef = εo

ef=5.52

Tabla 1.4: Dimensiones (en mm) del filtro C en configuración convencional y modificado con idén-
ticas permitividades del modo par y el modo impar.

En la Fig.1.19 se representan las respuesta simuladas de los filtros convencional y mo-

dificado (preliminar) que se corresponden con los valores mostrados en la tabla 1.4. Tal y

como ocurría en los casos anteriores, la banda espuria, aunque sustancialmente reducida,

no es eliminada completamente en la configuración ranurada.

Figura 1.19: Respuesta simulada del filtro C implementado en la configuración convencional y mo-

dificada (diseño preliminar).

En la Fig.1.20 se muestra de forma gráfica cómo se perturban localmente las ranuras

en sus extremos (básicamente consiste en un ensanchamiento) con el fin de igualar los

efectos de borde modales y eliminar la banda espuria. La cuestión consiste en utilizar el

simulador electromagnético para encontrar las dimensiones óptimas de esa perturbación,

que con referencia a la Fig.1.20 resultan ser ws = 0.5 mm y ls = 2.15 mm. Por último, la
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l1l1 l2

ls

ws

Figura 1.20: Perturbación local practicada a las ranuras del plano de masa para la supresión de la
banda espuria

longitud total de cada tramo del filtro modificado se optimiza para que la frecuencia cen-

tral de la banda de paso coincida con la de diseño, obteniéndose que l1 = l3 = 14.83 mm

y l2 = 14.68 mm. Para concluir, en la Fig.1.21 comparamos las respuestas del filtro final-

Figura 1.21: Respuesta simulada y medida del diseño definitivo del filtro C.

mente diseñado que proporciona el simulador y la respuesta experimental, observando

nuevamente una gran similitud entre los resultados teóricos y los experimentales.
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1.5. Diseño de filtros de líneas paralelas acopladas con conduc-

tor flotante

Hasta el momento hemos comprobado que, en sustratos de alta permitividad, la es-

tructura ranurada permite eliminar la banda espuria presente en la respuesta de los filtros

de líneas paralelas acopladas fabricados en tecnología microstrip. Asímismo, la ranura

aumenta el acoplo entre las tiras de las secciones acopladas lo que permite relajar las di-

mensiones físicas que requieren los filtros de banda ancha convencionales. Sin embargo,

en determinados casos, cuando se utilizan sustratos de baja permitividad, el rango de

variación de las permitividades efectivas modales que proporcionan las ranuras no es

suficiente para igualar las velocidades de fase del modo par e impar. Este inconvenien-

te puede solventarse si se modifica la estructura incluyendo un conductor flotante en la

ranura del plano de masa, como se muestra en la Fig. 1.22. Además, con respecto a la

configuración ranurada, esta nueva geometría es más versátil puesto que existen varias

configuraciones (para distintas anchuras de conductor flotante) de cada sección del filtro

que satisfacen simultáneamente que las impedancias modales tomen los valores impues-

tos por las especificaciones y que se igualen las velocidades de fase de los modos par e

impar [51]. La utilidad de la inclusión de conductores flotantes en el plano de masa en el

w ws

h �r

w sf r+2

Figura 1.22: Sección transversal de dos líneas acopladas con plano de masa ranurado y conductor
flotante.

diseño de acopladores direccionales con un alto nivel de acoplo ha sido ya demostrada

con anterioridad, tanto en microstrip, [54], como en guía de onda coplanar [57], [64]. En

nuestro estudio, la hipótesis de partida para el análisis quasi-TEM de la estructura de la

Fig.1.22 es que la carga total en el conductor flotante es cero. Como consecuencia, el pro-

blema de tres conductores es reducido a un problema de dos conductores con solo dos

modos de propagación con simetría par e impar. El análisis riguroso de tres modos que

se desarrolla en [54] demuestra que la teoría de los dos modos par e impar proporciona
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resultados correctos en la mayoría de las situaciones prácticas, como las que trataremos

en esta sección.

En lo que concierne a los pasos generales del proceso de diseño, obviamente son muy

similares a los que se describieron para el caso de la estructura ranurada. Solamente ha-

remos hincapié en dos aspectos en los que difieren:

Tras obtener las impedancias modales de cada tramo del filtro a partir de las especi-

ficaciones, se extrae la geometría de la sección transversal mediante la búsqueda de

ceros de la función de error de la ecuación (1.24) en la que se utiliza el código para

el análisis de estructuras híbridas microstrip–guía de onda coplanar desarrollado en

[57]. Tal como hemos mencionado, para la estructura con conductor flotante existen

varias geometrías válidas, y no solo una, como en el caso de la estructura ranurada.

La explicación a este hecho es que disponemos ahora de cuatro variables geomé-

tricas (w, s, wf y sr) para satisfacer tres condiciones (igualdad de las impedancias

modales del modo par e impar con los valores del diseño e igualdad de las constan-

tes dieléctricas efectivas). Nuestra manera de proceder ha sido la de elegir a priori

un valor de la anchura del conductor flotante y después obtener el resto de los pa-

rámetros. Como en el caso de la estructura ranurada, la búsqueda de las geometrías

cuyos paramétros eléctricos anulan la función de la ecuación (1.24) puede hacerse

de forma eficiente si se tiene en cuenta que las impedancias modales dependen fun-

damentalmente de w y s, mientras que para una anchura de conductor flotante wf

dada, la igualación de las permitividades efectivas modales está controlada por el

valor de la anchura de la ranura, sr.

Tras el diseño preliminar, en el que no se tienen en cuenta los efectos de borde, es

necesaria un proceso de optimización, que se lleva a cabo con ayuda del simulador,

para eliminar completamente la banda espuria. Para los filtros que presentamos a

continuación, este proceso ha consistido simplemente en prolongar las longitudes

de las ranuras por sus extremos.

1.5.1. Diseños y medidas

Con el propósito de comprobar la efectividad de la nueva estructura, tanto en sustra-

tos de alta permitividad como en los de baja permitividad, vamos a diseñar los filtros que

se relacionan a continuación:
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Filtro D

Especificaciones: Tipo, Butterworth, orden N = 1, ancho de banda Δ = 20 % y frecuencia

central de la banda de paso f0 = 2 GHz. Sustrato: εr = 10 y h = 0.635 mm.

Empezamos, como en el caso de la estructura ranurada, con un caso simple de orden

N = 1 con el objetivo de ilustrar claramente el proceso de diseño. Según las especifica-

ciones, las dos secciones idénticas de las que consta el filtro deben tener las siguientes

impedancias modales: Ze
0 = 77.67 Ω y Zo

0 = 38.04 Ω. Las curvas de diseño para las distin-

Figura 1.23: Valores de w/h, s/h y sr/h que sintonizan los valores de las permitividades efecti-
vas de los modos par e impar y verifican las especificaciones del filtro D frente a la
anchura normalizada del conductor flotante, wf/h.

tas geometrías correspondientes a la estructura de la Fig.1.22 que satisfacen los valores de

dichas impedancias modales y a la vez la igualdad de las permitividades modales efec-

tivas se han representado en la Fig. 1.23. La gráfica de diseño se plantea de forma que,

una vez establecido un valor de la anchura relativa del conductor flotante con respecto

al espesor del sustrato, wf/h, se obtengan los valores de w/h, s/h y sr/h, así como las co-

rrespondientes permitividades efectivas modales. Observe el comportamiento suave de

la variación de los valores w y s, ya que las geometrías reflejadas en la gráfica comparten

las mismas impedancias modales del diseño. También resulta interesante resaltar que los

valores de las permitividades efectivas modales crecen (moderadamente) a medida que
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lo hace wf , lo que implica que las longitudes de las secciones acopladas, y por tanto, el

tamaño del filtro total, se reducen a medida que aumenta la anchura del conductor flotan-

te. Por último, como esperábamos para este sustrato, se puede encontrar una geometría

exclusivamente ranurada (el caso de wf = 0) que satisface los requisitos del diseño. En

Cara superior del sustrato

Cara inferior

l l

lex lex lex

0.1 mm

0.15 mm

0.5770.3560.6890.5

wf

1.314.50

w s sr l lex

Modificado

Convencional 0.413 0.173 14.69

Figura 1.24: Vistas superior e inferior de un filtro de orden N = 1 construido con conductores
flotantes. Se incluye la tabla de valores con la geometría del filtro D convencional y
modificado con conductor flotante.

la Fig.1.24 mostramos los valores finales de la geometría del diseño preliminar del filtro

D, junto con un esquema de la vista de las caras superior e inferior del sustrato. Hemos
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elegido arbritariamente un valor de anchura del conductor flotante wf = 0.5 mm. Las

restantes dimensiones se extraen de las curvas de la Fig. 1.23. Hemos incluido también

las dimensiones del mismo filtro en una estructura convencional. Como era de esperar, las

f (GHz)
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Figura 1.25: Respuesta simulada del filtro D diseñado con la estructura convencional y las diferen-
tes respuestas obtenidas para el filtro modificado con conductor flotante a medida que
variamos la longitud de los extremos de la ranura.

dimensiones de w y s en este filtro son menores que en la estructura modificada con con-

ductor flotante. Con ayuda del simulador hemos obtenido los valores de la longitud de

las secciones, l, y longitud extra, lex, (véase la Fig. 1.24), que, respectivamente, permiten

sintonizar la frecuencia central de la banda de paso del filtro a la frecuencia de diseño

y eliminar la banda espuria residual. En la Fig. 1.25 se representa una visualización de

este último proceso de optimización, al representar las pérdidas de inserción simuladas

del filtro modificado con conductor flotante para distintos valores de lex (se incluye tam-

bién la respuesta del filtro convencional cuyas dimensiones aparecen en la tabla de la

Fig.1.24). La eliminación de la banda espuria se consigue incrementando el valor de lex,

que, análogamente al caso del filtro C, puede entenderse como una perturbación local del

extremo de la ranura que permite igualar los efectos de borde de los modos par e impar y,

por ende, la longitud eléctrica de cada tramo del filtro en ambos modos. Los puentes con-

ductores que unen los dos lados del plano de masa (véase la vista de la cara inferior del

sustrato en la Fig. 1.24) juegan un papel esencial en el funcionamiento del filtro, puesto
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que evitan la propagación de modos asociados a las ranuras. Además, fortalecen nuestra

hipotésis de que la carga total sobre los conductores flotantes es nula al interrumpir las

corrientes sobre los mismos (note que en cada sección de líneas acopladas los puentes

metálicos dividen al conductor flotante en tres partes idénticas). Para poder ser fabrica-

dos, hemos impuesto una anchura de los puentes ps = 0.1 mm. También por motivos

tecnológicos, la distancia entre los puentes conductores y los conductores flotantes ha de

ser al menos d = 0.15 mm (véase detalle en la Fig. 1.24). La repuesta definitiva propor-

Figura 1.26: Respuesta simulada y medida del filtro D.

cionada por el simulador, se representa junto con la medida del filtro una vez fabricado,

en la Fig. 1.26. Podemos comprobar que existe una excelente concordancia entre ambos

resultados y que se ha conseguido la eliminación completa de la banda espuria.

Filtro E

Especificaciones: Tipo, Chebyshev, orden N = 3, ancho de banda Δ = 20 %, rizado rp =

0.08 dB, y frecuencia central f0 = 3 GHz. Sustrato:h = 0.635 mm y permitividad εr = 10).

Para extender la técnica descrita al diseño de filtros de orden mayor, nos proponemos

diseñar ahora un filtro de orden N = 3, compuesto de 4 secciones iguales dos a dos. Los

valores de impedancia que se obtienen a partir de las especificaciones según el proceso

clásico de diseño son: Ze
0 = 94.38 Ω, Zo

0 = 37.72 Ω (secciones 1 y 4), y Ze
0 = 69.31 Ω,
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Figura 1.27: Valores de w/h, s/h y sr/h que sintonizan las permitividades de los modos par e
impar y verifican las especificaciones del filtro E frente a la anchura normalizada del
conductor flotante, wf/h.

Zo
0 = 39.55 Ω (secciones 2 y 3). En nuestro diseño preliminar, las geometrías de las seccio-

nes transversales de cada tramo que satisfacen simultáneamente los valores de las impe-

dancias modales requeridas y la igualación de las velocidades de fase modales pueden

extraerse de la Fig. 1.27 (o bien directamente del código utilizado [57]). Posteriormente,

este primer diseño ha sido optimizado para acercar la respuesta del filtro a la del diseño

teórico. Para encontrar la longitud l de cada tramo, hemos simulado filtros secundarios

de orden N = 1 que se pueden construir con las mismas dimensiones transversales y

hemos impuesto para esos filtros una frecuencia central de la banda de paso igual a la

diseñada; por otra parte, para eliminar la banda espuria completamente hemos usado

una técnica similar a la expuesta en el filto D (consistente en alargar las longitudes de las

ranuras en el plano de masa hasta encontrar el valor óptimo de lex). Es importante señalar

el hecho de que estos últimos ajustes realizados en las ranuras no influyen en la frecuen-

cia central de la respuesta del filtro. Las dimensiones del filtro definitivo se muestran en

la tabla 1.5, junto a las del filtro en configuración convencional.

En la Fig.1.28 comparamos los valores del simulador para la respuesta del filtro defi-

nitivo con las medidas obtenidas del prototipo fabricado. Aunque aparece una pequeño
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Tipo de diseño Secciones 1, 4

Convencional w = 0.294, s = 0.101, l = 9.88

εe
ef = 6.74, εo

ef = 5.56

Modificado w = 0.469, s = 0.197, l = 9.85, lex = 0.4

wf = 0.91,sr = 0.233

εe
ef = εo

ef = 5.59

Secciones 2, 3

Convencional w = 0.484, s = 0.261, l = 9.74

εe
ef = 7.09, εo

ef = 5.71

Modificado w = 0.786, s = 0.585, l = 9.20, lex = 0.4

wf = 0.65 ,sr = 0.602

εe
ef = εo

ef = 5.62

Tabla 1.5: Dimensiones (en mm) definitivas del filtro E , en configuración convencional y modificada

con conductor flotante.
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Figura 1.28: Respuesta simulada y medida del filtro E .

residuo de la banda espuria en la medida, atribuido a los defectos de fabricación, se en-

cuentra por debajo de −30 dB. En cualquier caso, como era nuestro objetivo, las especifi-

caciones del filtro se ajustan a las del diseño muy razonablemente y la banda espuria del

filtro convencional (no representada) ha sido prácticamente eliminada.
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Filtro F

Especificaciones: Tipo, Chebyshev, orden, N = 1, ancho de banda, Δ = 10 %, rizado

rp = 0.5 dB, frecuencia central f0 = 3 GHz. Sustrato: εr = 2.43 y h = 0.49 mm.

Con este último ejemplo queremos ilustrar una de las ventajas de la estructura con

conductor flotante frente a la estructura ranurada: la posibilidad de suprimir comple-

tamente la banda espuria en sustratos de baja permitividad, en los que no siempre es

posible la igualación de las velocidades de fase modales con la simple presencia de una

ranura. De las especificaciones del diseño, los valores de las impedancias modales para

las dos secciones del filtro son Z e
0 = 84.95 Ω y Zo

0 = 37.53 Ω.
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Figura 1.29: Permitividades efectivas del modo par y del modo impar, frente a la distancia w f +2sr

y diferentes valores de wf , para geometrías del filtro E que satisfacen las impedancias
modales del diseño.

Con vistas a encontrar las geometrías que, a la vez, satisfacen estas impedancias mo-

dales e igualan las velocidades de fase modales, en la Fig. 1.29 hemos representado la

dependencia de las permitividades efectivas modales respecto a la distancia entre los

planos de masa wf + 2ss usando wf como parámetro. Nótese que los datos de las curvas

representadas en la Fig.1.29 corresponden a geometrías en las que las impedancias moda-

les toman los valores requeridos, por lo que los valores de w y s (no representados) varían
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ligeramente de acuerdo con esta condición. Hemos dibujado una única curva para la per-

mitividad efectiva del modo par, εe
ef , puesto que el valor de este parámetro permanece

prácticamente inalterable cuando wf varía si wf +2sr se mantiene constante. Esta circuns-

tancia puede comprenderse fácilmente si se tiene en cuenta que en el modo par, cuando

wf = 0 (es decir, el caso de la estructura modificada sólo con la ranura), las líneas de cam-

po eléctrico son fundamentalmente prependiculares a la ranura, y por tanto, la presencia

del conductor flotante no cambia apreciablemente la distribución del campo eléctrico.

Sin embargo, en el caso del modo impar, la misión del conductor flotante es concentrar el

campo eléctrico en la zona del sustrato, incrementando de esta manera la permitividad

efectiva de dicho modo. Mientras que en los dos casos anteriores en los que el sustrato

tenía permitividad relativa alta (εr = 10, filtros D y E) hemos encontrado para cualquier

valor de wf (incluido wf = 0) geometrías que satisfacen nuestro requerimiento de igualar

las permitividades efectivas modales, en el caso del filtro F , implementado en un sustra-

to de baja permitividad (εr = 2.43), el conductor flotante debe tener una anchura mínima

antes de que se pueda conseguir tal objetivo. En concreto, para las especificaciones del

filtro E y el sustrato elegido, de la Fig. 1.29 se puede extraer que w f/h ≥ 1.6. Es decir,

con este sustrato no podríamos eliminar la banda espuria con la estructura simplemente

ranurada y, por tanto, la presencia del conductor flotante se hace necesaria.

Las dimensiones definitivas del filtro F se muestran en la tabla 1.6. Arbitrariamente

hemos elegido para la anchura del conductor flotante el valor wf = 1 mm (por tanto

wf/h = 2.04 > 1.6). Las dimensiones del filtro en configuración convencional también se

han incluido en la tabla. Observe que la separación s entre las tiras conductores en el

caso de la configuración modificada con conductor flotante es cuatro veces mayor que la

del caso convencional, que resulta ser extremedamente pequeña (s = 37 μm). La medida

y la simulación del filtro F muestran un buen acuerdo, como se pone de manifiesto en la

Fig.1.30.

1.6. Conclusiones

En este capítulo se han presentado dos nuevas configuraciones en tecnología planar

para el diseño de filtros paso de banda basados en líneas paralelas acopladas. El objetivo

de estos nuevos diseños es la eliminación de la banda espuria que aparece en la configu-

ración microstrip convencional a causa de la diferencia de longitudes eléctricas de cada

tramo del filtro en los modos par e impar de propagación. En dicha configuración con-
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Tipo de filtro Secciones 1, 2

Convencional w = 0.881, s = 0.0369

l = 17.73, εe
ef = 2.08, εo

ef = 1.78

Modificado w = 1.756, s = 0.160

sr = 0.953, wf = 1

l = 16.0, lex = 0.5 εe
ef = εo

ef = 1.78

Tabla 1.6: Dimensiones (en mm) del filtro F en configuración convencional y modificada con con-
ductor flotante.

Figura 1.30: Respuesta simulada y medida del filtro F .

vencional, esta diferencia se debe principalmente a la disparidad de las velocidades de

fase (y, por ende, de las permitividades dieléctricas efectivas) de ambos modos. Nuestro

objetivo ha sido modificar la estructura convencional usando una tecnología de doble

cara en la que puedan insertarse tanto ranuras como conductores flotantes en el lado del

sustrato dieléctrico correspondiente al plano de masa, con el fin de conseguir geometrías

en las que el modo par y el modo impar se propaguen con la misma velocidad. Además

del problema de la banda espuria, filtros con anchos de banda relativamente grandes di-

señados en la configuración convencional, pueden requerir valores tan extremadamente

pequeños de las anchuras de las tiras conductoras de las secciones del filtro y de la sepa-
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ración entre las mismas que la fabricación del filtro con los procesos habituales de foto-

grabado sea imposible. Este problema también se resuelve en las nuevas configuraciones

propuestas, puesto que ranuras y conductores flotantes abren nuevas vías de acoplo que

permiten relajar las dimensiones críticas del diseño.

En la primera de las nuevas configuraciones, hemos introducido en cada tramo del

filtro una ranura centrada en el plano de masa. Hemos comprobado que, al menos para

sustratos de alta permitividad, la presencia de la ranura influye de manera determinante

en la permitividad efectiva del modo par, que puede ser sintonizada con la del modo

impar satisfaciendo, simultáneamente, las impedancias modales exigidas por las especi-

ficaciones del filtro. Sin embargo, la igualación de las permitividades de los modos par

e impar en la nueva configuración no garantiza la igualdad de las longitudes eléctricas

de los modos par e impar de cada tramo. Esto se debe a que los efectos de borde al final

de cada tramo son distintos en el modo par y en el modo impar. Por ello, en la respues-

ta simulada de nuestros diseños preliminares, aún siendo bastante menor que la de la

estructura convencional, todavía aparece la banda espuria que deseamos suprimir. Por

tanto, en la última etapa del diseño hemos seguido distintas estrategias de optimización

con el simulador electromagnético para eliminar completamente esa banda espuria resi-

dual. Se ha de mencionar, además, que para evitar la propagación de modos de ranura y

a la vez minimizar las pérdidas por radiación de las mismas, hemos acortado su longitud

introduciendo puentes conductores que unen ambos lados del plano de masa. El acuerdo

entre las respuestas simuladas y la respuesta medida de los diversos filtros implementa-

dos puede considerarse altamente satisfactorio.

Sin embargo, en algunas ocasiones, para los sustratos de baja permitividad no es su-

ficiente la introducción de una ranura en el plano de masa para igualar las permitivi-

dades dieléctricas efectivas de los modos par e impar. Este problema es solventado por

la segunda de las nuevas configuraciones, que consiste básicamente en insertar un con-

ductor flotante en la ranura practicada en el plano de masa. Para una misma ranura, la

anchura del conductor flotante nos permite controlar la permitividad efectiva del modo

impar en un rango de valores lo suficientemente amplio como para igualar la permiti-

vidad efectiva del modo par manteniendo las impedancias modales requeridas por las

especificaciones del filtro, incluso en sustratos de baja permitividad. Además, esta nueva

configuración proporciona mayor versatilidad al diseño puesto que introduce un nue-

vo grado de libertad, la anchura del conductor flotante. Al igual que en el caso anterior,

los diseños preliminares han sido optimizados con ayuda del simulador para suprimir
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la banda espuria residual. Se han diseñado con esta nueva configuración varios filtros,

entre los cuales uno sobre un sustrato de baja permitividad cuyas especificaciones hacían

imposible la eliminación de la banda espuria mediante el uso estructura ranurada. De

nuevo, la buena concordancia entre las respuestas simuladas de los filtros diseñados y

las medidas experimentales avalan el proceso de diseño.





Capítulo 2

Filtros paso bajo y UWB con

respuesta elíptica en tecnología

híbrida

2.1. Introducción

Los filtros paso bajo son componentes muy importantes en los modernos sistemas de

comunicación inalámbrica. Su función habitual es la eliminación de armónicos indesados

y bandas espurias que pueden generar dispositivos como amplificadores de potencia,

mezcladores y osciladores [65]. Las líneas de investigación actuales de este tipo de filtros

se centran en la búsqueda de diseños compactos, con una buena selectividad y una ban-

da de rechazo relativamente ancha [66]. Los diseños convencionales de los filtros paso

bajo se basan en el circuito prototipo en parámetros localizados formado por conexiones

en escalera de capacidades y autoinducciones como el que se muestra en la Fig.2.1, con

respuestas tipo Butterworth o Chebyshev, y básicamente se dividen en dos tipos [56]: aque-

llos en los que se usan stubs acabados en abierto, y aquellos que se basan en la conexión

en cascada de secciones de alta y baja impedancia que corresponden, respectivamente,

a las autoinducciones y las capacidades del circuito prototipo. En la Fig. 2.2, se muestra

una representación de un filtro de esta tipología implementado en configuración micros-

trip; debido a los saltos de impedancias entre las secciones del filtro, a esta geometría en

particular se la denomina SI-LPF (Stepped Impedance Low-Pass Filter en la bibliografía en

inglés).
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Figura 2.1: Circuito prototipo de un filtro paso bajo con respuesta Chebyshev o Butterworth.

50 � 50 �wt wtwC

l3l2l1

Figura 2.2: Vista de la cara superior del sustrato en un SIR-LP convencional en tecnología micros-

trip.

Los filtros SI-LPF convencionales presentan, de forma general, dos incovenientes: el

primero es la degradación de la banda de rechazo que se pone de manifiesto por encima

de la frecuencia de corte del filtro, y que se debe al comportamiento distribuido de las

secciones finitas del filtro, que son eléctricamente más largas a medida que la frecuencia

crece; el segundo proviene de las restricciones impuestas por la tecnología para conse-

guir líneas de alta impedancia al exigir anchuras de tiras muy pequeñas (recuérdese que

para que la respuesta del filtro SI-LPF se acerque a la respuesta ideal del circuito proto-

tipo, son necesarias secciones eléctricamente cortas, impedancias altas para simular las

autoinducciones e impedancias bajas para simular las capacidades). Obviamente, el ni-

vel de rechazo fuera de la banda de paso en los filtros convencionales con respuestas del

tipo Chebyshev o Butterworth puede mejorarse diseñando filtros de orden mayor, es decir,

aumentando el número de secciones de las que consta el filtro. Sin embargo, también es

evidente que está solución implica incrementar el tamaño del filtro y al mismo tiempo

aumentar las pérdidas en la banda de paso. Una solución más elegante, que permite me-

jorar tanto la selectividad del filtro como su nivel de rechazo fuera de la banda de paso,

es el diseño de filtros con respuesta elíptica, basados en un prototipo en parámetros lo-

calizados como el que se muestra en la Fig. 2.3 [67], donde, como vemos, la capacidad

en paralelo del circuito convencional de la Fig.2.1 se ha sustituido por una conexión en
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serie LC, lo que posibilita la existencia de ceros de transmisión a frecuencias finitas (con-

trariamente a lo que ocurre en los filtros Butterworth o Chebyshev convencionales para los

que los ceros de transmisión se encuentran en el infinito). La selectividad del filtro puede

Figura 2.3: Circuito prototipo de un filtro paso bajo con respuesta elíptica.

mejorarse sensiblemente si algún cero de transmisión se encuentra relativamente cerca

de la frecuencia de corte; además, teniendo en cuenta que per se la respuesta de un filtro

elíptico introduce rizado tanto en la banda de paso como en la banda de rechazo, en prin-

cipio se puede imponer en el diseño del prototipo un nivel máximo para la transmisión

en la banda de rechazo.

En este capítulo presentamos una nueva configuración para diseñar un filtro paso

bajo con respuesta elíptica que, preservando la simplicidad del diseño de los filtros de

salto de impedancia, proporciona a la vez un alto grado de miniaturización y una buena

respuesta en banda ancha. El método se basa en la implementación de los componentes

constituyentes del filtro metalizando adecuadamente ambas caras del sustrato. La utili-

zación de esta tecnología de doble cara [17] añade un alto grado de flexibilidad al diseño,

al permitir la coexistencia en un mismo circuito de diferentes tipos de líneas de transmi-

sión (microstrip, ranura, guía de onda coplanar, híbridas microstrip–ranura). En la Fig.2.4

mostramos un esquema de la geometría del filtro SI-LPF que se propone (se trata de un

filtro de orden N = 3 y un cero de transmisión), que se corresponde con el circuito en

parámetros localizados de la Fig.2.3. Las autoinducciones en serie, Lsi, se simulan, como

es habitual, mediante líneas de transmisión eléctricamente cortas de alta impedancia. Las

ranuras practicadas en el plano de masa bajo estas secciones permiten conseguir valores

de impedancias bastante más elevados que los que pueden alcanzarse en la configura-

ción microstrip convencional [68], [69]. Es importante mencionar que, mientras mayor

sea la impedacia de estas secciones, las líneas son eléctricamente más cortas y las ban-

das espurias que surgen debido al carácter distribuido del diseño aparecen a frecuencias

más altas [69]. Por su parte, en primera aproximación, las secciones de baja impedancia

se tratan como condensadores de placas paralelas para simular las capacidades Cpi. Por

último, para sintetizar los ceros de transmisión de la respuesta elíptica, estos condensa-
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Figura 2.4: Vistas de las caras superior e inferior del sustrato con el nuevo diseño de SI-LPF con
respuesta elíptica que se propone en esta Memoria.

dores se conectan a masa mediante guías de ondas coplanares de alta impedancia que

representan a las autoinducciones Lpi de las ramas en paralelo del circuito prototipo. Ob-

sérvese que en el diseño propuesto de la Fig.2.4 son dos las guías de onda coplanares que

parten de los lados opuestos del parche inferior del condensador para unirse al plano de

masa: de esta forma, hacen también la función de puentes que conectan las dos partes del

plano de masa en la cara inferior del sustrato. Como sabemos por nuestra experiencia en

el diseño de filtros paso de banda de secciones acopladas que expusimos en el capítu-

lo anterior, estos puentes son fundamentales para el correcto comportamiento del filtro,

puesto que cancelan los posibles modos de ranura que se puedan excitar [50], [51]. Asi-

mismo, es importante recordar que, gracias a su reducido tamaño eléctrico, las ranuras

no se comportan como elementos radiantes en el rango de frecuencias de interés para el

funcionamiento del filtro, aunque, por supuesto, si éste no se encapsula, las pérdidas por

radiación pueden llegar a ser importantes a altas frecuencias.

El capítulo se estructura en las siguientes secciones: en la primera haremos una breve

revisión bibliográfica de los diversos diseños de filtros paso bajo aparecidos en la lite-

ratura con el objeto de mejorar la selectividad y el rechazo fuera de la banda de paso
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que ofrecían las implementaciones tradicionales. El siguiente apartado estará dedicado

a explicar detalladamente el método seguido para diseñar SI-LPF con respuesta elíptica

mediante la configuración híbrida propuesta de la Fig.2.4. Posteriormente, desarrollare-

mos un procedimiento para miniaturizar estos diseños, usando meandros para reducir

el tamaño de las secciones de alta impedancia. A continuación, comprobaremos cómo

la nueva configuración propuesta puede ser usada como bloque básico en el diseño de

filtros paso de banda con anchos de banda muy grandes (UWB Ultra Wide-Band) sin más

que añadir una etapa paso alta que se implementará igualmente en tecnología de doble

cara. La utilidad de todos los diseños propuestos se verificará al comprobar el buen acuer-

do entre las respuestas simuladas y medidas de diversos diseños. El capítulo se cerrará

con un apartado de conclusiones.

2.2. Nuevos diseños de LPF en tecnología plana: revisión biblio-

gráfica

Seguramente, una de las primeras aportaciones al diseño de filtros con respuesta elíp-

tica con secciones de líneas de transmisión en tecnología plana se pueda encontrar en el

capítulo 7 de [70], donde la rama LC del circuito prototipo de la Fig.2.3 se aproxima me-

diante un stub abierto con salto de impedancia. En [71] se muestra el diseño de un filtro

en tecnología microstrip basada en esta tipología en el que se incluyen los efectos de las

distintas discontinuidades presentes en el diseño. En [72] se hace uso del circuito equiva-

lente de una sección rectangular de microstrip como bloque básico de un filtro paso bajo

de respuesta elíptica que tiene la ventaja de no incluir elementos redundantes presentes

en otros diseños [73], [74]. Sin embargo, en la mayoría de estos primeros trabajos en el

campo del diseño de filtros paso bajo con respuesta elíptica, el dispositivo final resulta

ser de considerable tamaño eléctrico. Las actuales tendencias se dirigen a diseños mucho

más compactos en los que las líneas de transmisión se tratan como elementos semiloca-

lizados y se pone un mayor interés en la eliminación de bandas espurias para conseguir

mejores respuestas en banda ancha. Aunque la tarea de clasificar estos nuevos diseños es

bastante arbitraria, aquí los hemos dividido en las siguientes categorías:

Diseños basados en el funcionamiento de resonadores de salto de impedancia tipo

hairpin ([75]–[80]). Básicamente, este resonador consiste en una línea de transmisión

de alta impedancia conectada por sus extremos a un par de líneas acopladas entre

sí de baja impedancia. Aparte de su tamaño, bastante compacto, como veremos en
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el siguiente capítulo de esta memoria, las frecuencias de resonancias superiores de

estos resonadores no se corresponden con los múltiplos enteros de la frecuencia

fundamental, sino que pueden desplazarse a frecuencias superiores, lo que permite

en este caso aumentar el rechazo fuera de la banda de paso. La clave del diseño está

en el cero de transmisión que aparece debido al acoplo capacitivo entre las líneas

de baja impedancia del resonador [75], [76]. Un mayor control sobre la posición del

cero de se consigue si dichas líneas se sustituyen por un condensador interdigitado

como se explica en [77], [78], donde para obtener filtros con alta selectividad se

conectan en cascada múltiples resonadores hairpin con salto de impedancia. Un

mayor número de ceros en la banda de rechazo pueden conseguirse si la geometría

del resonador se modifica introduciendo un par de líneas acopladas adicionales

[79], [80].

Diseños basados en el uso de DGS, (defectos en el plano de masa ([81] –[90]). El

circuito en parámetros localizados de la Fig. 2.3 tiene un circuito dual equivalente

en el que las ramas en paralelo constan exclusivamente de capacidades mientras

que los elementos en serie están formados por un circuito LC paralelo [56]. Preci-

samente, las ranuras practicadas en el plano de masa bajo una línea de transmisión

tipo microstrip puede ser representadas por una reactancia en serie que puede ser

utilizada para modelar la sección en serie del circuito dual [81]. El área y la forma

de dichas ranuras (generalmente un slot con sus extremos terminados con diversas

formas geométricas: rectangular, triangular o circular) pueden ser consideradas co-

mo elementos de diseño para determinar la posición de los ceros de transmisión y el

ancho de la banda de rechazo [82]. Las dimensiones de las ranuras deben ser ajusta-

das necesariamente con ayuda del simulador comparando las respuestas obtenidas

con la respuesta teórica del circuito LC en paralelo que se pretende aproximar [83].

También han sido investigadas ranuras más complejas en forma de cruz [84], espi-

ral [85], resonador hairpin [86], H [87], anillos abiertos acoplados (SRR) [88], doble

U [89] y resonadores SIR acoplados[90].

Diseños basados en el uso de estructuras periódicas PBG (Photonic Band Gap). Las

líneas de transmisión en configuración microstrip que incorporan elementos perió-

dicos exhiben bandas prohibidas y comportamiento de onda lenta que pueden ser

aprovechados, respectivamente, para eliminar bandas indeseadas y reducir las di-

mensiones del circuito. Una de las primeras implementaciones de LPF con una es-
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tructura PBG puede encontrase en [38], donde la estructura periódica consiste en

un array en dos dimensiones de perforaciones en el plano de masa. Es más habitual

la búsqueda de una celda elemental en la cara superior del sustrato, normalmente

construida eliminando metalización de una sección convencional de línea microstrip

[91]. Sin embargo, la repetición de celdas idénticas [92], [93] puede dar lugar a una

inadaptación del filtro y el consiguiente exceso de rizado en la banda de paso, lo

que puede solucionarse en parte si el tamaño de la celda se va variando siguiendo

algún tipo de patrón [94], [95], [96].

Diseños basados en la perturbación de la estructura convencional SIR-LPF. Los di-

seños que usan defectos en el plano de masa (DGS) o estructuras periódicas (PBG)

requieren normalmente un elevado número de etapas para conseguir respuestas

selectivas, y en su diseño el uso de técnicas de optimización con simuladores elec-

tromagnéticos juega un papel fundamental. Algunos autores han optado por la sim-

plicidad de partir de la estructura de salto de impedancia cuyo circuito equivalente

se muestra en la Fig.2.1, modificándolo de manera que se incluyan ceros de trans-

misión cuya posición pueda ser controlada desde el diseño, intentado minimizar

el proceso de optimización. Obviamente, el nuevo diseño de SI-LPF protagonista

de este capítulo, cuya geometría se muestra en la Fig. 2.4 [97], entra dentro de es-

ta categoría. Las etapas del diseño de esta nueva configuración se detallarán en la

siguiente sección. Un método alternativo, dirigido a incrementar el nivel de recha-

zo fuera de la banda de paso, se basa en el uso de resonadores complementarios

en forma de anillos abiertos acoplados CSRRs (Complementary Split-Ring Resona-

tors). Dichos CSRRs se diseñan de modo que su frecuencia de resonancia coincida

con la frecuencia a la que se encuentra la banda espuria que deseamos eliminar.

En general, las bandas espurias aparecen a frecuencias elevadas, por lo que el ta-

maño físico de las partículas mencionadas será en todo momento pequeñas si las

comparamos con las dimensiones del circuito completo. Este hecho, unido a que

los resonadores suelen ir acoplados a las secciones de baja impedancia, conducen a

pensar que las perturbaciones producidas por la presencia de dichas partículas en

la respuesta final del filtro serán despreciables [98], [99]. Por último, en un traba-

jo reciente [100], la estructura SIR-LP es modificada introduciendo ranuras bajo la

línea en la que se integra un condensador interdigitado con cuyas dimensiones se

puede controlar la posición de ceros en la banda de rechazo.
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2.3. Diseño de la nueva configuración de SI-LPF

Para ilustrar el proceso de diseño de la nueva configuración de SI-LPF con respuesta

elíptica que proponemos en este capítulo, hemos diseñado un par de filtros de orden

N = 3 (filtro A) y N = 5 (filtro B). Las especificaciones de ambos filtros, así como los

correspondientes valores del circuito en parámetros localizados se muestran en las tablas

2.1 y 2.2.

Orden: N = 3

Frecuencia de corte: fc = 2.3 GHz

Rizado en la banda de paso: LAr = 0.1 dB

Frecuencia inicial de la banda de rechazo fs = 5.75 GHz

Mínimo valor de las pérdidas de inserción

en la banda de rechazo: LAs = 30.5 dB

Secciones 1 y 3 Ls1 = Ls3 = 3.28 nH

Sección 2 Lp2 = 0.417 nH, Cp2 = 1.41 pF

Tabla 2.1: Especificaciones del filtro A y valores de los componentes del circuito de parámetros
localizados.

Estos parámetros se obtienen fácilmente de los valores tabulados del circuito proto-

tipo pasobajo [56] tras el correspondiente escalado en impedancia (50 Ω) y frecuencia.

Nuestro propósito es diseñar y fabricar los filtros A y B usando un sustrato de espesor

h = 0.635 mm y permitividad relativa εr = 10.2. Para este sustrato hemos generado las

gráficas de diseño que se muestran en las Figs. 2.5 y 2.6. En la Fig. 2.5, hemos represen-

tado la dependencia de la impedancia característica, Zs
0 de una línea de transmisión que

consiste en un microstrip sobre una ranura centrada en el plano de masa (véase el dibu-

jo de la figura) con la anchura de la ranura, sR para distintos valores de la anchura del

microstrip. Recuérdese que ésta es la geometría para realizar las autoinducciones en se-

rie Lsi del diseño propuesto (véase la Fig. 2.4). En la misma gráfica hemos representado

la razón li/Lsi que se ha calculado usando la relación habitual que relaciona la longitud

l con la autoinducción L con la que se puede aproximar un tramo de alta impedancia
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Orden: N = 5

Frecuencia de corte: fc = 1.8 GHz

Rizado en la banda de paso: LAr = 0.1 dB

Frecuencia inicial de la banda de rechazo: fs = 3.27 GHz

Mínimo valor de las pérdidas de inserción

en la banda de rechazo: LAs = 54.0 dB

Sección 1 Ls1 = 4.74 nH

Sección 2 Lp2 = 0.406 nH,Cp2 = 2.25 pF

Sección 3 Ls3 = 7.75nH

Sección 4 Lp4 = 1.13 nH,Cp4 = 1.93 pF

Sección 5 Ls5 = 4.14 nH

Tabla 2.2: Especificaciones del filtro B y valores de los componentes del circuito de parámetros
localizados.

eléctricamente corto [56]:
l

L
=

vp

Z0
=

c√
εeffZ0

(2.1)

Como era de esperar, en la Fig.2.5 puede comprobarse que para cada valor de la anchura

de la tira, la impedancia característica es una función monótonamente creciente con la

anchura de la ranura. Puesto que la utilización de impedancias características altas da

lugar a valores más pequeños de la longitud de las líneas, obviamente el uso de la línea

ranurada conlleva secciones físicamente más pequeñas si se compara con el caso conven-

cional (sR = 0). De modo similar, en la Fig.2.6, se ha representado la dependencia de la

impedancia característica, Zp
0 de una guía de onda coplanar con la anchura de la ranura,

spi para distintos valores de la anchura de la tira central, wb. Esta es la geometría que

usaremos para simular las autoinducciones de las ramas en paralelo del circuito corres-

pondiente al filtro elíptico. De la impedancia y del correspondiente valor de la permiti-

vidad efectiva de la línea CPW hemos obtenido también la longitud normalizada lp/Lpi

aplicando de nuevo la ecuación (2.1), pero teniendo en cuenta que la autoinducción Lpi

se aproxima usando la conexión en paralelo a masa de dos líneas CPW de alta impedan-

cia (véase la Fig. 2.4), por lo que el valor de lpi debe ser el doble del proporcionado por
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Figura 2.5: Dependencia de la impedancia característica y de los valores normalizados l i/Lsi de
una línea microstrip con ranura en su plano de masa con respecto a la anchura de la
ranura sR para distintos valores de anchura de la tira, wt.

la ecuación (2.1). Como vemos en la Fig. 2.6, para un mismo valor de la anchura de la

tira central de la línea CPW, podemos obtener mayores valores de la impedancia carac-

terística (y, por ende, menores longitudes físicas) al incrementar la anchura de la ranura.

Todos los valores de impedancias características y permitividades efectivas que han sido

necesarios para generar las gráficas de diseño de las Figs. 2.5 y 2.6 han sido calculados

de forma rápida y eficiente mediante el código implementado en [57] para el cálculo de

parámetros quasi-TEM de estructuras híbridas microstrip-ranura que fue mencionado y

explicado en el capítulo anterior.

2.3.1. Etapas del diseño

A continuación enumeraremos los pasos que hemos seguido para obtener la geome-

tría de los filtros (como ejemplo usaremos el filtro A, aunque por supuesto el método se

puede extender para obtener también la geometría del filtro B):

1. Determinación de la anchura de la tira, wt, y la anchura de la ranura, sR, (véase

Fig.2.4) a partir de la correspondiente gráfica de diseño (Fig.2.5). Este paso del pro-

ceso es muy flexible, puesto que podemos elegir diferentes valores de w t y sR con
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Figura 2.6: Dependencia de la impedancia característica y de los valores normalizados l i/Lsi de
una línea CPW con respecto a la anchura de la ranura spi para distintos valores de
anchura de la tira central, wb

tal que correspondan a valores de impedancias características elevadas, condición

para la que la ecuación 2.1 proporciona resultados aproximadamente correctos. Pa-

ra el filtro A, hemos seleccionado los valores wt = 0.1 mm, y sR = 4.76 mm que

corresponden a una impedancia característica de la línea Zs
0 = 158.4 Ω y una longi-

tud normalizada li/Lsi = 0.946 mm/nH (véase la Fig.2.5). De los valores de Lsi de

la tabla 2.1 se obtienen las longitudes l1 = l3 = 3.1 mm.

2. Un procedimiento similar se sigue para elegir los valores de wb y spi. De nuevo la

elección de estos valores es arbitraria, siempre que en la Fig. 2.6 se correspondan

con valores altos de impedancia característica. Para el filtro A, hemos elegidos los

valores wb = 0.1 mm y sp2 = 1.42 mm. De la Fig.2.6, Zp
0 = 106.6 Ω y lpi/Lsi = 2.48

mm/nH; a partir de este último valor y del parámetro Lp2 de la tabla 2.1 se obtiene

el valor lp2 = 1.46 mm.

3. Con respecto a la geometría de las secciones de baja impedancia que simula las

capacidades de las ramas en paralelo del circuito de la Fig. 2.3, la anchura wc se

elige de tal modo que sea ligeramente más pequeña que la anchura de ranura sR

(en concreto, para el filtro A, wc = 4.46 mm). De esta forma, es posible aproximar
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las tiras que conectan la parte inferior de los condensadores con el plano de masa

por tramos de guías de onda coplanar (CPW) pues sólo una pequeña longitud de la

mismas no tiene plano de masa lateral (véase la vista inferior en la Fig.2.4). Además,

el valor de wc (y, por tanto, el de sR) debe ser elegido de forma que se eviten reso-

nancias transversales dentro del rango de frecuencias de interés. A continuación, la

longitud l2 de la sección de baja impedancia se calcula, en primera aproximación,

haciendo uso de la expresión de la capacidad del condensador de placas paralelas.

Del valor de Cp2 de la tabla 2.1 se obtiene l2 = 2.22 mm. Se ha preferido este método

a la utilización de una expresión similar a la de la ecuación (2.1) para el cálculo de

la longitud de una línea de baja impedancia en función de la capacidad por la que

se quiere aproximar por la particular geometría de la cara inferior del sustrato. Sin

embargo, debido a los efectos de borde, la longitud obtenida a partir de la expresión

del condensador de placas paralelas deber ser acortada convenientemente. En este

paso, hemos hecho uso del simulador electromagnético [61] para encontrar el valor

correcto de li (i par). El criterio de optimización utilizado para determinar dichos

valores es la imposición de que las frecuencias de los ceros de transmisión corres-

pondientes a las frecuencias de resonancias de las ramas en paralelo del circuito en

parámetros localizados coincidan con los de la respuesta del filtro que se obtiene

de la simulación electromagnética. Para el caso del filtro A, el valor de l2 se reduce

hasta l2 = 1.46 mm.

2.3.2. Diseños finales y medidas

Los parámetros geométricos definitivos de los nuevos diseños elípticos de los filtros

A y B se muestran en la tabla 2.3. Las longitudes totales de los mismos son lA =
∑

li =

7.66 mm y lB = 22.44 mm. Las respuestas de los filtros se muestran en las Figs. 2.7 y

2.8, donde comparamos las pérdidas de retorno y de inserción obtenidas del simulador

electromagnético, de las medidas y de la respuesta del circuito equivalente en parámetros

localizados. Puesto que el nivel de las pérdidas en la banda de paso es muy pequeño,

hemos incluido un detalle de la misma en ambas figuras.

En estos detalles comparamos las medidas con las respuestas obtenidas del simulador

con conductores perfectos, en las que sólo se tienen en cuenta las pérdidas por radiación,

y con conductores reales, donde se tienen en cuenta tanto las pérdidas por radiación co-

mo las óhmicas. De las Figs. 2.7 y 2.8 se infiere que el acuerdo entre la respuesta simulada

y medida es razonablemente bueno, especialmente en la banda de paso, incluso si se
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Elíptico-A Chebyshev-A Elíptico-B Chebyshev-B

sR = 4.76 wt = 0.1 sR = 4.60 wt = 0.1

wt = wb = 0.10 wc = 4.5 wt = wb = 0.10 wc = 4.5

wc = 4.46 l1 = 4.54 wc = 4.40 l1 = 6.44

l1 = 3.10 l2 = 2.15 l1 = 4.50 l2 = 3.28

l2 = 1.46 l3 = 4.54 l2 = 2.36 l3 = 11.1

l3 = 3.10 l3 = 7.35 l4 = 3.28

sp2 = 1.42, lp2 = 1.03 l4 = 2.30 l5 = 3.93

l5 = 3.93

sp2 = 0.50, lp2 = 1.36

sp4 = 1.42, lp4 = 2.79

Tabla 2.3: Valores definitivos (en mm) de la geometría de los nuevos diseños de filtros elípticos A
y B. Se incluyen también las geometrías de los correspondientes diseños Chebyshev con
las mismas especificaciones de la banda de paso implementados en tecnología conven-
cional microstrip (Fig.2.2.)

comparan con las predicciones del circuito localizado. Las pequeñas discrepancias (co-

mo el desplazamiento de los ceros de transmisión) se atribuyen a las imperfecciones del

proceso de fabricación. Obviamente, aparecen bandas espurias a altas frecuencias (por

encima de los ceros de transmisión) debidas a las resonancias de las líneas de transmi-

sión implicadas en el diseño. Para ilustrar este hecho, hemos incluido en las Figs. 2.7 (a) y

2.8 (a) las respuestas de la simulación electromagnética de los diseños de filtros Chebyshev

implementados en tecnología convencional microstrip con las mismas especificaciones en

la banda de paso que los filtros A y B (dimensiones en la tabla 2.3). Note que, además

de la mayor pendiente de caída de la banda de paso de los nuevos diseños (debido a

los ceros de transmisión de la respuesta elíptica), las longitudes de las secciones de los

nuevos filtros son más pequeñas (hemos conseguido también una significativa reducción

del tamaño: la longitud de los filtros Chebyshev son lCA = 11.23 mm y lCB = 30.54 mm).

Es más, las longitudes de las secciones de los nuevos filtros no sólo son físicamente más

cortas que las del filtro standard, sino que también lo son eléctricamente, y por eso las

bandas espurias aparecen a más altas frecuencias [69]. Por ejemplo, la banda espuria de

la respuesta Chebyshev que aparece en la Fig.2.8 (a) a la frecuencia de 5.2 GHz, y que se
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Figura 2.7: (a) Respuestas del filtro A obtenida de la simulación EM, medidas y del modelo de
circuito localizado. Se incluye también la respuesta del filtro Chebyshev-A (véase la
tabla 2.3) y un detalle de las pérdidas de inserción en la banda de paso.

debe a la resonancia λ/2 de la sección 3 del filtro, se desplaza en el nuevo diseño hasta

los 7.6 GHz. En lo que respecta a las posibles pérdidas por radiación debido a la existen-

cia de ranuras en el plano de masa, si estimamos como valor medio de la permitividad

efectiva de las mismas la media de la permitividad del sustrato y el aire, encontramos

que la longitud de onda a 3 GHz (cerca de la frecuencia de corte de ambos filtros) es

aproximadamente de 42 mm. Esta longitud es mucho mayor que la de cualquiera de

las ranuras implicadas en los diseños, por lo que esperamos que no se comporten como

elementos radiantes efectivos en la zona de interés. Para verificar esta hipótesis, en la

Fig. 2.9 mostramos las pérdidas obtenidas del simulador cuando se consideran conduc-

tores perfectos (caso en el que sólo se contemplan las pérdidas por radiación) y cuando

se consideran conductores reales (caso en el que se contemplan tanto las pérdidas por

radiación como las pérdidas óhmicas). Como puede comprobarse en la Fig.2.9, las pérdi-

das por radiación son prácticamente despreciables en el rango de frecuencias bajas que

corresponde a la región de operación de los filtros. De hecho, el primer pico de radiación

está en torno a 10.3 GHz para el filtro A y en torno a 7.8 GHz para el filtro B, frecuencias

que corresponden a la resonancia λ/2 de las ranuras más largas de cada diseño.
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Figura 2.8: (a) Respuestas del filtro B obtenida de la simulación EM, medidas y del modelo de
circuito localizado. Se incluye también la respuesta del filtro Chebyshev-B (véase la
tabla 2.3) y un detalle de las pérdidas de inserción en la banda de paso.
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Figura 2.9: Pérdidas obtenidas del simulador para los nuevos diseños de respuesta elíptica del
filtro A (a) y del filtro B (b).

2.4. Miniaturización del diseño

En la sección anterior hemos comprobado que los nuevos diseños de SI-LPF con res-

puesta elíptica tienen un tamaño significativamente más pequeño (en torno al 30 %) que

los filtros SI-LPF convencionales tipo Chebyshev con similar respuesta en la banda de pa-

so. Básicamente esta reducción se fundamenta en el menor tamaño de las líneas de trans-

misión de alta impedancia característica que simulan las autoinducciones en serie del
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circuito en parámetros localizados a causa del efecto de la ranura centrada en el plano de

masa. Sin embargo, los nuevos diseños siguen sin ser compactos puesto que, por ejemplo,

la longitud total del filtro B es todavía cuatro veces su anchura (entendemos como an-

chura del filtro la suma de la anchura de la ranura y el doble de la longitud de la CPW

más larga, es decir, en el caso del filtro B, la anchura del mismo sería sR + 2lp2).

El objetivo de esta sección es proponer y diseñar una versión más compacta, de ta-

maño más reducido, del filtro B sin modificar sus especificaciones. Para ello, vamos a

sustituir los tramos rectos de líneas de alta impedancia (secciones impares del filtro) por

líneas en forma de meandros que se construyen conectando en serie anillos abiertos idén-

ticos como se muestran en la Fig.2.10. La geometría de estos anillos se obtiene fácilmente

con ayuda del simulador electromagnético. Básicamente, el procedimiento consiste en

variar una de las dimensiones de los anillos hasta que la respuesta de la línea recta de

alta impedancia que pretendemos sustituir (alimentada con líneas de 50 Ω) coincida con

la respuesta de la línea de alta impedancia diseñada conectando anillos en serie. Este

proceso se visualiza en la Fig. 2.11, en la que la línea más gruesa corresponde a las pér-

didas de retorno de la sección 3 del filro B (línea recta); por otra parte, las líneas más

finas corresponden a la línea construida con tres anillos abiertos en serie, para los que se

mantienen fijas las dimensiones l′3 = 3.3 mm, b3 = 0.8 mm y d3 = 0.4 mm, mientras que

a3 varía de 0.3 a 0.6 mm. El valor definitivo que mejor aproxima esta serie de curvas a la

original es a3 = 0.65 mm. El mismo procedimiento se aplica para encontrar las secciones

equivalentes construidas con anillos abiertos en serie de los tramos 1 y 5 del filtro B. Las

dimensiones definitivas de los nuevos tramos del diseño compacto del filtro B se mues-

tran en la tabla 2.4. La longitud total del nuevo diseño resulta ser l = 10.94 mm, es decir,

Sección 1 Sección 3 Sección 5

l′1 = 1.5, a1 = 0.5 l′3 = 3.35, a3 = 0.65 l′5 = 1.5, a5 = 0.4

b1 = 0.8, d1 = 0.4 b3 = 0.8, d3 = 0.4 b5 = 0.8, d5 = 0.4

Tabla 2.4: Valores finales (en mm) de las dimensiones de las nuevas secciones del diseño compacto
del filtro B.

un 50 % más pequeña que la del filtro B diseñado en la sección anterior. Para ilustrar

de forma visual el proceso de miniaturización, en la Fig. 2.12 se ha dibujado a escala la

evolución del filtro B desde su implementación Chebyshev convencional hasta su último
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Figura 2.10: (a) Sección original de línea de alta impedancia. (b) Sección equivalente construida
conectando anillos abiertos en serie.

diseño más compacto. Debemos mencionar que en el proceso de miniaturización apa-

rece una capacidad parásita entre los condensadores de las secciones 2 y 4, cuyo efecto

se hace más importantes a medida que la distancia l3 disminuye. Como consecuencia, la

respuesta del filtro compacto difiere ligeramente de aquella que obtuvimos para el filtro

B en la sección anterior, en concreto se observa un ligero desplazamiento en la posición

de los ceros de transmisión. En la Fig.2.13 mostramos la respuesta del diseño compacto

y su medida, encontrando de nuevo un buen acuerdo, especialmente en la parte de baja

frecuencia del rango de frecuencias abarcado en la medida.

2.5. Nuevo diseño de filtros UWB

Desde la autorización del uso de la banda ancha de 3.1 GHz hasta los 10.6 GHz para

las comunicaciones inalámbricas comerciales por parte de la Comisión Federal de Comu-

nicaciones de los Estados Unidos [101], se han publicado una gran cantidad de trabajos

dedicados al desarrollo de nuevos diseños de filtros UWB ultra-wide band implementa-

dos en tecnología plana usando una gran variedad de métodos. Aunque alguno de estos

trabajos se basa en aproximaciones de síntesis directa de la respuesta deseada del filtro

[102], [103], una buena alternativa para diseñar filtros de banda ultra-ancha es conectar
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Figura 2.11: Proceso de diseño de los anillos de las nuevas secciones. Las líneas delgadas corres-
ponden a las pérdidas de retorno de las nuevas líneas compactas para distintos va-
lores de a3. La línea gruesa corresponde a las pérdidas de retorno de la sección recta
que se pretende sustituir.

30.54 mm

Chebyshev

20.44 mm

Elíptico

10.94 mm

Elíptico compacto

Figura 2.12: Comparativa a escala de las tres implementaciones del filtro B.

en cascada una sección paso bajo y otra paso alto, puesto que, de esta forma, las frecuen-

cia de corte y de inicio de la banda pueden ser controladas de forma independiente por

la sección paso bajo y la sección paso alto respectivamente. Note que esta afirmación sólo
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Figura 2.13: Respuesta medida y simulada del diseño compacto del filtro B.

se sostiene para filtros con bandas de paso muy anchas, pues a medida que el ancho de

banda es menor la interferencia en el funcionamiento de las secciones paso bajo y paso

alto es mayor. Obviamente, la sección paso alto debe trabajar correctamente hasta una

frecuencia muy por encima de la frecuencia de corte de la sección paso bajo. Son varios

los diseños que se han propuesto en los últimos años usando esta idea. Así, por ejemplo,

en [104], los autores implementan la sección paso alto con condensadores interdigitados

y stubs a masa (usando vías), mientras que la sección paso bajo se basa en estructuras

cuasi-periódicas con defectos en el plano de masa (DGS). Por su parte, en [102] se utili-

zan secciones acopladas de líneas con salto de impedancias, aunque el tamaño final de los

filtros diseñados resulta ser relativamente grande (unos 5 cm). En [105] y [106] se propo-

nen dos implementaciones de filtros UWB basados en estructuras híbridas donde líneas
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microstrip se acoplan a guías de ondas coplanares (CPW). Estas estructuras son bastante

compactas y la respuesta de los filtros diseñados es muy satisfactoria, aunque el método

de diseño se basa fundamentalmente en los códigos de optimización del simulador elec-

tromagnético; además, en uno de ellos [105] se usan vías para mejorar el rechazo en la

región de frecuencias por encima de la banda de paso, lo que representa una dificultad

más en la fabricación. En [107] se muestra una implementación muy sencilla que se basa

el acoplo de líneas microstrip a la entrada y la salida de un resonador rectangular en CPW,

aunque el nivel de rechazo que se consigue es pequeño por debajo de la banda de paso.

Recientemente, se ha propuesto una implementación muy simple y elegante que usa un

condensador en serie para suprimir las bajas frecuencias [108]. En este trabajo el filtro se

implementa en sustrato suspendido (sostenido por una guía de ondas) y, aparte de que el

rechazo conseguido por debajo de la banda no es enteramente satisfactorio, el principal

problema surge cuando el diseño exige valores grandes de la mencionada capacidad, que

serían aproximadas por parches rectangulares, que por su tamaño difícilmente podrían

considerarse elementos localizados. Otras geometrías, con diferentes niveles de dificul-

tad del diseño y calidad en la respuesta de los filtros pueden encontrarse en [109]–[114].

El objetivo de esta sección es proponer un nuevo diseño de filtro UWB que, conectan-

do en cascada un filtro paso bajo con una sección paso alto, permita controlar el nivel de

rechazo fuera de la banda de paso (tanto por debajo como por encima de la misma), sea

compacto (la implementación se basa en elementos semilocalizados), de fácil fabricación

(sin vías) y diseño directo a partir del correspondiente circuito de parámetros localiza-

dos (minimizando en lo posible el uso de procedimientos de optimización del simulador

electromagnético). Precisamente la etapa paso bajo se construye a partir del filtro SI-LPF

con respuesta elíptica cuyo diseño se ha detallado en las secciones anteriores; de esta for-

ma podemos introducir ceros de transmisión por encima de la banda de paso y mejorar

el rechazo de las altas frecuencias. La etapa paso alto, cuyo diseño veremos a continua-

ción con detalle, se basa en un circuito LC que se implementa también en tecnología de

doble cara (lo que permite reducir su tamaño) de forma similar a la descrita para el filtro

paso bajo. En la Fig. 2.14 se muestran las caras superior e inferior del sustrato en el que

se implementa el filtro UWB diseñado con la geometría propuesta. La primera sección

del filtro es la etapa paso alto que está conectada en cascada con un SI-LPF de orden

N = 7. Como veremos, la principal ventaja de este diseño es que los valores que impone

el circuito en parámetros localizados se pueden conseguir con valores razonables para la

geometría de parches y pistas. Esto último es muy importante en la sección paso alto para



2.5. Nuevo diseño de filtros UWB 65

que su funcionamiento como tal no se deteriore (a causa del comportamiento distribuido

de sus componentes) hasta frecuencias superiores a la frecuencia de corte de la banda de

paso.
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Figura 2.14: Vistas de la cara superior e inferior del sustrato donde se implementa el filtro UWB
propuesto.

2.5.1. Diseño de la sección paso alto

Nos centraremos ahora en describir el método de diseño y funcionamiento de la sec-

ción paso alto. En la Fig.2.15 mostramos el circuito equivalente aproximado que se dedu-

ce de la geometría de la primera sección del filtro mostrado en la Fig. 2.14. Puede iden-

tificarse como un circuito standard paso alto en los que los valores de la capacidad y la

autoinducción pueden determinarse de forma inmediata como:

Cs =
1

ω3dBZ0
(2.2)

Lp =
Z0

2ω3dB
(2.3)
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donde ω3dB es la frecuencia angular de corte de la sección paso alto (que, en nuestro ca-

so, corresponde a la frecuencia natural de 3.1 GHz). Este tipo de circuitos actúa de una

manera más efectiva que un único condensador en serie para rechazar las bajas frecuen-

cias, como se proponía en [108]. Si comparamos la geometría de la sección paso alto con

la de las secciones del filtro paso bajo al que se conecta, podemos observar un par de

diferencias: en primer lugar, el parche rectangular que se localiza en la cara inferior del

sustrato (la que contiene el plano de masa, véase Fig.2.14) es compartida por los dos par-

ches que pueden identificarse en la cara superior para aproximar las dos capacidades Cs

del circuito; en segundo lugar, este parche se conecta al plano de masa mediante un solo

tramo de guía de onda coplanar para aproximar Lp, en vez de los dos tramos simétri-

camente colocados a ambos lados de los parches que hemos utilizados en las secciones

paso bajo. Así reducimos la longitud de este elemento con respecto a la que necesitaría-

mos en la versión simétrica, lo cual es necesario para evitar las resonancias indeseadas

que un elemento eléctricamente largo puede causar dentro de la banda de paso. Como

contrapartida existe el riesgo de que se exciten modos de ranura que deterioren el fun-

cionamiento del filtro, aunque experimentalmente no hemos observado dicho fenómeno,

seguramente porque las conexiones entre ambos lados del plano de masa que propor-

cionan las secciones del filtro paso bajo son suficientes para cortar dichos modos. En el
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Figura 2.15: (a) Detalle de la geometría de la sección paso alto. (b) Circuito equivalente aproxima-
do.

circuito equivalente de la Fig.2.15 se ha despreciado el acoplo capacitivo entre los parches

de la cara superior de la sección paso alto, lo cual puede ser una buena aproximación si

la distancia entre los mismos es suficientemente grande. Sin embargo, si ese gap es pe-

queño, debemos añadir al circuito de la Fig.2.15 una nueva capacidad Cm que dé cuenta

de dicho acoplo, tal y como se muestra en el circuito de la Fig.2.16. Esta nueva capacidad

proporciona dos ventajas al diseño, puesto que permite reducir el tamaño de la sección
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paso alto y a la vez introduce un nuevo cero de transmisión por debajo de la banda de

paso, mejorando por tanto el rechazo a bajas frecuencias. Al considerar el nuevo circuito

equivalente, las ecuaciones de diseño (2.2) y (2.3) se transforman en:

Cs =
1

ω3dBZ0

(
1

1 + 2α

)
(2.4)

Lp =
Z0

2ω3dB(1 + 2α)
(2.5)

A las que hay que añadir la posición del cero:

ωzero =

√(
2α

1 + 2α

)
ω3dB (2.6)

En las anteriores expresiones α = Cm/Cs. Observe que cuando α aumenta, la longitud

de la sección de guía de onda coplanar asociada a Lp también lo hace, pero el área de

los parches asociados a Cs disminuye, lo que proporciona al diseño un mayor grado de

flexibilidad. Los valores de los tres elementos del circuito de la Fig. 2.16, Cs, Lp y Cm

pueden obtenerse de las ecuaciones (2.4)-(2.6) una vez que se han elegido las frecuencias

de corte de la sección paso alto y la posición de la frecuencia a la que ocurre el cero de

transmisión. La geometría de la sección paso alto se obtiene de una forma sencilla a partir

de algoritmos cuasiestáticos tanto para el cálculo de parámetros de líneas de transmisión

híbridas [57] como de capacidad de borde de discontinuidades capacitivas en microstrip

[115].

Z0

Lp

Z0

Cm

Cs Cs

Figura 2.16: Circuito equivalente de la sección paso alto incluyendo la capacidad Cm que da cuen-
ta del acoplo entre los parches de la cara superior del sustrato.

2.5.2. Resultados: simulaciones y medidas

Presentaremos ahora los resultados para el filtro UWB que hemos fabricado y medido,

siguiendo los pasos de diseños marcados anteriormente. El dispositivo ha sido fabricado



68 Capítulo 2. Filtros paso bajo y UWB con respuesta elíptica...

en un sustrato de constante dieléctrica relativa εr = 8.64 y espesor h = 0.635 mm. Las

especificaciones para el filtro paso bajo son: orden N = 7, frecuencia de corte fc = 10.6

GHz, rizado rp = 0.1 dB, nivel mínimo de las pérdidas de inserción en la banda de recha-

zo, LAs = 67 dB, frecuencia de inicio de la banda de rechazo, fs = 14.8 GHz. En la tabla

2.5 se muestran los valores del circuito en parámetro localizados (del tipo de la Fig.2.3) y

los correspondientes valores que hemos calculados para las dimensiones físicas de cada

sección del SI-LPF. Por otra parte, para la sección paso alta, hemos exigido una frecuen-

Parámetros localizados Dimensiones

Ls1 = 0.828nH sR = 1.2mm, w = 0.1mm, l1 = 1.05mm

Cp1 = 0.396pF SR = 1.2mm, wc = 1mm, l2 = 0.95mm

Lp1 = 0.07nH w = 0.1mm, sp1 = 0.3mm, lp1 = .28mm

Ls2 = 1.36nH sR = 1.2mm, w = 0.1mm, l3 = 1.72mm

Cp2 = 0.378pF sR = 1.2mm, wc = 1mm, l4 = 0.91mm

Lp2 = 0.208nH w = 0.1mm, sp2 = 0.9mm, lp2 = 0.58mm

Ls3 = 1.19nH sR = 1.2mm, w = 0.1mm, l5 = 1.5mm

Cp3 = 0.27pF sR = 1.2mm, wc = 1mm, l6 = 0.65mm

Lp3 = 0.208nH w = 0.1mm, sp3 = 0.9mm, lp3 = 0.58mm

Ls4 = 0.582nH sR = 1.2mm, w = 0.1mm, l7 = 0.73mm

Tabla 2.5: Valores del circuito en parámetros localizados de la sección LPF y los correspondientes
valores de las dimensiones (en mm) de las correspondientes secciones del filtro.

cia de corte f3dB = 3.1 GHz y un cero de transmisión a fzero = 1 GHz, a partir de las

cuales, aplicando las ecuaciones (2.4)-(2.6), obtenemos los valores de diseño: α = 0.042,

Cs = 0.947 pF, Lp = 1.39 nH y Cm = 0.0397 pF, que corresponden a las siguientes di-

mensiones físicas (véase la Fig.2.15 (a)): wc1 = 16 mm, l = 1.4 mm, sc = 0.1 mm, sR = 2
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mm, lsR = 3.3 cm, w = 0.1 mm, s = 1.1 mm y lt = 1.8 mm. En la Fig. 2.17 mostramos

las pérdidas de inserción del filtro SI-LPF (sección paso bajo) y de la sección paso alto

por separado. Observe que la respuesta de esta última se deteriora por encima de los 14

GHz, frecuencia a partir de la cual los elementos de la sección empiezan a manifestar un

comportamiento distribuido. Las respuestas simulada y medida del diseño final del filtro

UWB cuando se conectan en cascada la sección paso alto y paso bajo se presentan en la

Fig. 2.18. Comparando las Figs. 2.17 y 2.18, parece claro que la respuesta del filtro por

debajo y por encima de la banda está controlada, respectivamente, por la sección paso

alto y la sección paso bajo. El rechazo por encima de la banda es razonablemente bueno,

aunque si se quisiera mejorar la selectividad del filtro bastaría con modificar el filtro SI-

LPF de tal forma que los ceros de transmisión por encima de la banda se acercaran a la

frecuencia de corte de la misma. En cualquier caso, el acierto del diseño queda avalado

por la buena concordancia entre la medida y la simulación. Además, como puede com-

probarse en la Fig.2.19, el retardo de grupo que hemos medido es suficientemente plano

en toda la banda para no distorsionar la señal filtrada.
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Figura 2.17: Respuestas simuladas de la sección paso alto y la sección paso bajo diseñadas para el
filtro UWB.
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Figura 2.18: Respuesta simulada y medida del diseño definitivo del filtro UWB.
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Figura 2.19: Retardo de grupo en la banda de paso del filtro UWB diseñado.

2.6. Conclusiones

En este capítulo se ha presentado una nueva estructura compacta para implementar

filtros paso bajo con respuesta elíptica en tecnología planar. El diseño se basa en el uso de

las dos caras del sustrato para implementar los diferentes componentes del filtro y con-
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serva la simplicidad de los diseños de los filtros convencionales de salto de impedancia.

Así, las impedancias de las secciones de alta impedancia que aproximan las autoinduccio-

nes en serie se incrementan gracias a la presencia de ranuras en el plano de masa. Por su

parte, las secciones de baja impedancia se aproximan mediante condensadores de placas

paralelas. La idea original es que el parche del condensador de la cara inferior del sustra-

to se conecta al plano de masa mediante secciones de guía de onda coplanar que actúan

como autoinducciones en paralelo que proporcionan los ceros de transmisión propios de

la respuesta elíptica. Estos tramos se disponen simétricamente, de forma que operan a la

vez como puentes que cortan los posibles modos asociados a las ranuras que podrían de-

teriorar la respuesta del filtro. Las dimensiones físicas de los distintos tramos del filtro se

han deducido de la expresión aproximada que relaciona la impedancia característica de

una línea de transmisión eléctricamente corta con su autoinducción por unidad de longi-

tud y de la ecuación para la capacidad de un condensador de placas paralelas. Como esta

última expresión no tiene en cuenta los efectos de borde, las dimensiones del condensa-

dor son modificadas a posteriori con ayuda del simulador electromagnético siguiendo el

criterio de hacer coincidir las frecuencias de los ceros de transmisión con las del diseño

que proporciona el circuito en parámetros localizados. Aunque el tamaño de los nuevos

diseños es significativamente menor que el de los filtros convencionales con respuesta

Chebyshev e idénticas especificaciones en la banda de paso (el tamaño se reduce sobre

un 30 %), hemos introducido una variación en el diseño con el fin de hacer el filtro aún

más compacto. Básicamente, esta variación consiste en sustituir los tramos rectos de alta

impedancia con una conexión en cascada de anillos abiertos, cuyas dimensiones se cal-

culan con el simulador. Con el nuevo diseño compacto hemos conseguido una reducción

adicional de casi el 50 % con respecto al tamaño de la versión anterior. Por último, se ha

diseñado un filtro paso banda de banda muy ancha (3.1 GHz-10.6 GHz) conectando una

sección paso bajo, implementada con la nueva estructura propuesta, que introduce ceros

de transmisión en la zona de altas frecuencias y una sección paso alta, construida de for-

ma similar usando ambas caras del sustrato y que introduce un nuevo cero de trasmisión

en la zona de bajas frecuencias, consiguiendo, de esta forma, un buen nivel de rechazo

tanto por debajo como por encima de la banda de paso. Todos los diseños propuestos

han sido fabricados y medidos y, en general, podemos calificar de muy bueno el acuerdo

entre las respuestas medidas y simuladas.





Capítulo 3

Filtros compactos basados en

resonadores acoplados

3.1. Introducción

En el diseño de filtros RF y microondas hemos de considerar un gran número de re-

querimientos que conciernen tanto a sus especificaciones eléctricas (frecuencias de ope-

ración, pérdidas de inserción de la banda pasante, nivel de rechazo fuera de la misma,

etc.) como a lo relacionado con su coste, fiabilidad y tamaño (sobre todo si forman par-

te de la circuitería de terminales portátiles). Si el tamaño reducido del filtro no es un

requisito esencial o si las frecuencias de operación son elevadas, es factible acudir a di-

seños basados en la utilización de secciones de líneas de transmisión resonantes o líneas

de transmisión acopladas con longitudes eléctricas importantes (media o un cuarto de

longitud de onda a la frecuencia central de operación en el caso de filtros paso banda

o rechazo de banda, por ejemplo). Son ejemplos de este tipo de realizaciones los filtros

estudiados en el capítulo 1 de esta memoria. Cuando esto no ocurre y el sistema en el que

se va a implantar requiere estructuras compactas, se suele recurrir a diseños basados en

el uso de resonadores acoplados de tamaño eléctrico pequeño. En el capítulo 11 del libro

de Hong y Lancaster [56] puede encontrarse una amplia variedad de implementaciones

de filtros en los que el objetivo de reducir el tamaño es el primordial.

Generalmente con el fin de obtener un buen nivel de rechazo fuera de la banda de

paso, se tiende a implementar filtros elípticos a través del método de acoplos cruzados

descrito en [56]. Sin embargo, el uso de dichos resonadores lleva consigo algunos incon-
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venientes:

1. La realización de filtros elípticos no siempre es posible sino que depende en gran

medida de la geometría del resonador.

2. Cuanto más pequeñas son las dimensiones del resonador, menor suele ser el acoplo

máximo que se puede alcanzar y por consiguiente los anchos de banda de los filtros

implementados con dichas elementos se reducen a valores muy pequeños.

3. Los filtros que se pueden obtener mediante el acoplamiento electromagnético de

este tipo de resonadores poseen generalmente pérdidas de inserción elevadas si se

compara con implementaciones distribuidas. Pese a ello, en algunas ocasiones la

reducción de tamaño es más importante que el incremento del nivel de pérdidas.

En los últimos años, debido a la generalización del uso de sistemas inalámbricos por-

tables, se han propuesto una gran cantidad de estructuras que aportan miniaturización

y procuran que la degradación del comportamiento del filtro sea la menor posible. En

nuestro trabajo de investigación no hemos querido dejar de hacer alguna aportación en

esta línea. Por este motivo, otro de los objetivos de nuestro trabajo de Tesis Doctoral se

centra en la búsqueda de diseños y arquitecturas novedosas que permitan reducir de for-

ma significativa el tamaño de los filtros mejorando a su vez algunas características de

soluciones propuestas por otros investigadores. Así, por ejemplo, estaríamos interesados

a la vez que en reducir el tamaño del filtro, en mejorar el rechazo fuera de la banda de

paso. Con tal fin, se han propuesto dos nuevos resonadores cuasi-localizados con nive-

les de pérdidas aceptables y se han desarrollado métodos de diseño para filtros basados

en la utilización de dichos componentes que permiten, en parte, disminuir la limitación

del ancho de banda. Estos métodos son igualmente válidos para cualquier tipo de filtro

elaborado con partículas resonantes acopladas.

En concreto, el capítulo se estructura en dos grandes bloques; en el primero, centra-

remos la atención en el diseño de filtros elípticos con resonadores espirales; en este tra-

bajo [116], hemos colaborado estrechamente con el CIMITEC (Centro de Investigación en

Metamateriales para la Innovación en Tecnología Electrónica y de las Comunicaciones)

asociado a la Universidad Autónoma de Barcelona y dirigido por el Dr. Ferran Martín,

a cuyos componentes agradecemos especialmente su generosidad al compartir algunas

de las ideas y diseños que a continuación se exponen. El segundo bloque está dedicado

al diseño de filtros basados en nuevos resonadores de salto de impedancia con plano de
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masa modificado, para los que estableceremos sencillos circuitos equivalentes que nos

permitirán controlar de forma efectiva las frecuencias de resonancia y, en consecuencia,

la frecuencia central de la banda de paso y la posición de las bandas espurias. Cerraremos

el capítulo con un breve apartado de conclusiones.

3.2. Resonadores espirales con perturbación en el plano de masa

Los resonadores de anillo partido (split rings resonators, SRR, en inglés) propuestos por

J.B. Pendry [117] fueron introducidos en la literatura científica como partículas metálicas

capaces de inducir magnetismo artificial en estructuras formadas por una gran canti-

dad de estos elementos dispuestos en agrupaciones periódicas. En torno a la frecuencia

de resonancia de tales partículas, el medio artificial compuesto por un gran número de

ellas puede exhibir permeabilidad magnética efectiva negativa. La combinación de tales

partículas con distribuciones periódicas de hilos metálicos, que proporcionan una permi-

tividad efectiva negativa, da lugar a la primera implementación de un medio de índice de

refracción negativo [118]. A partir de este trabajo, decenas, si no cientos, de investigado-

res, han desarrollado la teoría y las aplicaciones prácticas de lo que hoy en día se conoce

como metamateriales (así se denominan a los medios artificiales que exhiben propieda-

des electromagnéticas exóticas y cuyo estudio ha venido siendo y sigue siendo un hot

topic tanto en el campo de la óptica como en el de la ingeniería de microondas). La mayor

parte de este trabajo se circunscribe a los campos de la óptica y la física del estado sólido

teórica. Sin embargo, es fácil apreciar que tanto los SRR’s como las diferentes topologías

derivadas de ellos se comportan como resonadores electromagnéticos cuyo tamaño es

mucho menor que la longitud de onda en el aire a la frecuencia de trabajo (la frecuencia

de resonancia), por lo que su modelado con un circuito equivalente de elementos locali-

zados es inmediato y su potencial en la síntesis de filtros de reducido tamaño obvio. La

propiedad de los SRR’s de ser susceptibles de un grado notable de miniaturización es la

que los ha hecho especialmente interesantes en el campo del diseño de filtros compactos

de microondas (y de otros dispositivos pasivos y activos). El modelado detallado de estos

componentes como elementos de circuito y su interacción con líneas microstrip puede en-

contrarse, por ejemplo, en [119]. Estos elementos han sido utilizados en fines tan diversos

como la supresión de las bandas espurias presentes en ciertos filtros de parámetros dis-

tribuidos [33], [98] o en el diseño de filtros compactos [120] y diplexores [121]. En [33] y

[98] se consigue mejorar el rechazo de banda de filtros de líneas acopladas inhomogéneas



76 Capítulo 3. Filtros compactos basados en resonadores acoplados

y de salto de impedancia, mediante el acoplo de varios resonadores, ya sea en tecnolo-

gía microstrip (SRR) o su complementario en guía de onda coplanar (CSRR, complementary

split ring resonator). Cada grupo de SRR’s o CSRR’s introduce una banda de rechazo en la

respuesta final del filtro en torno a la frecuencia de resonancia de cada anillo individual.

La banda de rechazo es, aproximadamente, la que corresponde a la estructura periódica

formada por un número infinito de anillos acoplados. Por ello, si se hacen coincidir es-

tas bandas con las posiciones de las bandas que se desea eliminar, lograremos el efecto

deseado. Y esto es así sin afectar apreciablemente a la banda de paso principal del filtro.

Gracias al reducido tamaño de estos elementos, es posible distribuir varios grupos a lo

largo del filtro y eliminar varias bandas indeseadas. En trabajos posteriores [120, 121], se

utilizan los resonadores compactos de Pendry y derivados en combinación con otros ele-

mentos, como stubs o gaps en serie, para la síntesis de filtros paso banda y diplexores. En

estos diseños los resonadores SRR no se usan como elementos adicionales para eliminar

bandas espurias, sino que forman parte del diseño, inspirado en la teoría de metalíneas de

transmisión (versión unidimensional de un metamaterial 3D). Para hacerse una idea de lo

que significa hoy en día esta nueva filosofía de diseño, se recomienda la lectura de [122],

donde se puede encontrar una amplia bibliografía sobre el tema. La primera propuesta

que se presenta en este capítulo, encaminada a la realización de filtros compactos, consis-

te en implementar resonadores cuya geometría se asemeje a una espiral de dos vueltas,

como el que se muestra en la Fig. 3.1 y al que de ahora en adelante denominaremos SR

(spiral resonator). Este resonador posee un tamaño eléctrico muy reducido, incluso si se

compara con los SRR’s originales. Debido al pequeño tamaño, la radiación es mínima y

las pérdidas de inserción son, en su mayor parte, de origen óhmico o por desadaptación.

Si se desea reducir las pérdidas en una aplicación en la que éstas sean críticas, conviene

incrementar la anchura de las pistas conductoras con las que se fabrica el resonador o

usar sustratos de espesor más grande. Otra posibilidad, en caso de usar estos diseños en

aplicaciones que justifiquen el uso de criogenia – como puede ser el caso de filtros que

forman parte de sistemas de detección y amplificación de bajo ruido para aplicaciones

en radioastronomía –, es usar superconductores de alta temperatura (HTSC) en lugar de

pistas de cobre (existe una extensa bibliografía sobre el uso de superconductores de alta

temperatura en estas aplicaciones, destacando los trabajos de Frederick Huang y Michael

J. Lancaster, como pueden ser [15, 123, 124] entre otros muchos). Uno de los inconve-

nientes más importante que podría presentar esta partícula a la hora de diseñar filtros

elípticos, es la ausencia de acoplos eléctrico y magnético propiamente dichos. General-
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Figura 3.1: Geometría del resonador espiral uniplanar propuesto (vista superior).

mente, las interacciones entre resonadores de geometrías complejas son de naturaleza

mixta, es decir, que independientemente de la orientación que posean las partículas, el

campo eléctrico y el magnético intervienen por igual en el valor del factor de acoplo. Sin

embargo, veremos más adelante cómo pese a ello, en determinadas ocasiones, podemos

otorgar signo positivo o negativo a dicho coeficiente, lo que nos va a permitir elaborar

filtros de acoplos cruzados.

3.2.1. Identificación del acoplo eléctrico y magnético

Uno de los pasos esenciales en el diseño de filtros elípticos consiste en determinar el

tipo y nivel de acoplo existente entre los resonadores que intervienen en el mismo. Cuan-

do dos resonadores exactamente iguales situados a una pequeña distancia el uno del otro

son excitados, la frecuencia de resonancia de cada resonador se ve afectada por la presen-

cia del otro, dando como resultado el desdoblamiento de las mencionadas frecuencias en

torno al valor que poseerían si los resonadores estuviesen aislados. Dicho comportamien-

to se puede comprender partiendo de un estudio modal en el que el plano de simetría

situado entre los resonadores, se comportase como una pared eléctrica o como una pared

magnética. Así pues, denominando f2 al valor de la frecuencia de resonancia más alta del

sistema de resonadores acoplados y f1 al la más baja, podemos determinar la magnitud

de los coeficientes de acoplo a partir de la expresión [56]:

Mi,j = ±f2
2 − f2

1

f2
2 + f2

1

(3.1)

No obstante, la naturaleza de los acoplos se encuentra directamente relacionada con

el signo de los coeficientes de la matriz de acoplo que se deduce de las especificaciones
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del filtro. Así, para una configuración compuesta por dos resonadores simétricamente

dispuestos, si el acoplo es debido al campo eléctrico (Mi,j < 0), la frecuencia de reso-

nancia correspondiente al modo de oscilación en el que el plano de simetría se comporta

como una pared eléctrica es menor que la de un sólo resonador aislado (sin interaccio-

nes). Del mismo modo, si el acoplo es generado por la interacción del campo magnético

(Mi,j > 0), la frecuencia de resonancia que queda por debajo de la del resonador aisla-

do será aquella en la que el plano de simetría se comporta como una pared magnética.

Ambos casos son fácilmente identificables cuando se trata de geometrías simples como

los resonadores de bucle abierto (open loop resonators) descritos por Hong y Lancaster en

[125]. En la figura 3.2, se muestran dichos resonadores en las diferentes disposiciones

espaciales que dan lugar los distintos tipos de acoplos. El problema aparece cuando en-

(a) (b)

(c)

Figura 3.2: Disposición del resonador propuesto por Hong y Lancaster [125] (open loop resonator)
para los diferentes tipos de acoplo: (a) acoplo eléctrico, (b) acoplo magnético y (c)
acoplo mixto.

tran en juego geometrías complejas como las que se proponen a lo largo de este capítulo

(Fig.3.1, por ejemplo). Cuando dos resonadores de estas características se encuentran en

estrecha proximidad (Fig. 3.3) y son excitados, el acoplo generado entre ambos se debe

tanto a la interacción del campo eléctrico como a la del campo magnético y por consi-

guiente su naturaleza es siempre mixta. No obstante, dependiendo de la orientación y de

la distancia existente entre los resonadores, las contribuciones eléctrica y magnética tien-

den a sumarse o a anularse mutuamente, en cuyo caso, será la interacción de mayor peso
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en el factor de acoplo la que determinará el signo del mismo. El principal inconveniente

surge ante la dificultad de identificar la parte dominante de dicho coeficiente; la forma

de actuar hasta el momento se basaba en la comparación de las fases de las pérdidas de

inserción cuando los resonadores son excitados de forma simétrica [125]. Sin embargo,

Figura 3.3: Pareja de resonadores espirales propuestos en este trabajo en una de las posibles con-
figuraciones acopladas.

en esta Memoria se propone un nuevo método capaz de determinar el signo que poseerá

el acoplo a través del cálculo del coeficiente de reflexión de las resonancias par e impar

(que son las resonancias que se obtienen al excitar el sistema de resonadores acoplados

con líneas microstrip de forma simétrica y antisimétrica). En la Fig. 3.4 se representa la

magnitud del parámetro de scattering S11 del par de resonadores de la figura 3.3 aco-

plados a sendas líneas microstrip de idéntica geometría y simétricamente dispuestas. En

esta gráfica, obtenida usando el simulador electromagnético comercial Ensemble [61], po-

demos observar dos frecuencias de resonancia relativamente próximas. A partir de S11 y

de S12 podemos obtener los coeficientes de reflexión correspondientes a una excitación si-

multánea a través de los dos puertos microstrip en fase (excitación par, Γe) y en oposición

de fase (excitación impar, Γo):

Γe = S11 + S21 ; Γo = S11 − S21

La representación gráfica de |Γe| y de |Γo| como funciones de la frecuencia conduce a la

identificación de la naturaleza de las frecuencias de resonancias y por ende a la del signo

de los acoplos. Puede observarse en la Fig.3.4 que la frecuencia de resonancia menor está

asociada a la configuración de excitación impar y por tanto, el signo del coeficiente de

acoplo es negativo, coincidiendo con el que se asigna al acoplo eléctrico. Los resultados

obtenidos pueden ser comprobado mediante la representación de las corrientes eléctricas

en la estructura a las frecuencias de resonancia, como se muestra en la Fig. 3.5. Ahora,



80 Capítulo 3. Filtros compactos basados en resonadores acoplados

Frecuencia (GHz)

1.44 1.46 1.48 1.50 1.52 1.54 1.56 1.58 1.60 1.62

0.86

0.88

0.90

0.92

0.94

0.96

0.98

1.00

|S
,

|
,

|
|

1
1

|
e

o
�

�
�

Figura 3.4: Representación de |S11| para un par de resonadores acoplados excitados por líneas
microstrip a la entrada y a la salida. Junto a este parámetro se representan los módulos
de los coeficientes de reflexión para excitación par (|Γe|, curva continua gris) e impar
(|Γo|, curva a trazos gris) cuando domina la interacción eléctrica.

es el sentido de dichas corrientes lo que da idea de la naturaleza de los campos que in-

teraccionan a la frecuencia de resonancia. Para este tipo de análisis, la alimentación de

los resonadores debe hacerse de forma suficientemente asimétrica como para que am-

bos modos de oscilación (par e impar) se puedan excitar. En nuestro caso hemos optado

por excitar el par resonadores con señales de la misma amplitud y fase, pero usando

una disposición de las líneas de ataque marcadamente asimétrica, como se muestra en la

Fig.3.5. También se puede mantener la simetría de las líneas de ataque y usar una exci-

tación asimétrica (amplitudes y/o fases distintas en los puertos de excitación). El hecho

de que las líneas de alimentación no estén acopladas de forma simétrica no influye ne-

gativamente sobre los resultados del análisis dado que éstas están débilmente acopladas

al par de resonadores. Si se incrementa la distancia existente entre estos resonadores de

forma apropiada y manteniendo la misma orientación, se puede dar la situación inversa.

Es decir, que la frecuencia de resonancia menor esté asociada a la oscilación asociada a la

excitación par y por tanto el signo del coeficiente de acoplo sea positivo concordando con

el que se asigna al acoplo magnético (Fig.3.6). Este fenómeno se debe a que a distancias

no muy lejanas la interacción dominante es la generada por el campo eléctrico; sin em-

bargo, ésta decae con la distancia más rápidamente que la interacción magnética, por lo
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f =r2 1.5460 GHz

f =r1 1.5075 GHz

Figura 3.5: Representación cualitativa de las corrientes presentes en las tiras conductoras que
componen el par de resonadores a las frecuencias de resonancia. A la frecuencia fr1, el
plano de simetría se comporta como una pared eléctrica (modo impar), mientras que
a la frecuencia fr2 se comporta como una pared magnética (modo par). Esto se deduce
del sentido de las corrientes en los dos resonadores.

cual, a medida que se alejan los resonadores, la parte magnética del coeficiente de acoplo

va siendo mayor respecto a la eléctrica, hasta que llega un momento en el que ésta última

pasa a ser dominante.

3.2.2. Mejora del control del acoplo eléctrico y magnético

El coeficiente de acoplo puede entenderse como una estimación numérica del nivel

relativo de intercambio de potencia puesto en juego entre resonadores. El cociente entre

la energía de interacción y la energía total almacenada en cada resonador por separado

es una magnitud que tiende a hacerse más pequeña cuanto menor es el tamaño de cada
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Figura 3.6: Representación de |S11| para un par de resonadores espirales acoplados junto a los
coeficientes de reflexión para excitación par (|Γe|, curva continua gris) e impar (|Γo|,
curva a trazos gris), cuando domina la interacción magnética.

resonador individual. Como el desdoblamiento de la frecuencia de resonancia se hace

menos perceptible cuando el coeficiente de acoplamiento es más pequeño, ocurre que los

anchos de banda de los filtros paso banda que se pueden hacer mediante acoplamiento

de resonadores son muy pequeños en términos porcentuales. En la tecnología microstrip

los campos electromagnéticos están fuertemente confinados en las proximidades de los

resonadores individuales debido a la presencia del plano de masa. La parte del campo

que puede considerarse de interacción entre resonadores puede reforzarse, por tanto, si

se elimina parte de ese plano en lugares estratégicos. De hecho, un modo eficaz de in-

crementar la energía de interacción entre los resonadores consiste en incorporar ranuras

bajo determinadas zonas como, por ejemplo, las regiones enfrentadas de los resonadores

en cuestión (véase la Fig.3.8). Para comprobar este efecto, en la Fig.3.9 se han representa-

do el valor de las pérdidas de inserción, S11 (en dB), de dos SRs en ausencia de ranura en

el plano de masa y con la presencia de dos ranuras simétricas. pudiéndose observar que

las frecuencias de resonancia se encuentran más alejadas una de la otra en este segundo

caso. Esto quiere decir que el valor del factor de acoplo que se obtiene es mayor. Además,

este coeficiente incrementa su valor a medida que aumenta el tamaño de las ranuras, lo

que nos proporciona cierto control sobre el acoplo. Sin embargo, la presencia de defectos

en el plano de masa no es un hecho exclusivamente ventajoso para el diseño, dado que
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f =r1 1.5340 GHz

f =r2 1.5410 GHz

Figura 3.7: Representación cualitativa de las corrientes presentes en los strips que componen el
par de resonadores a las frecuencias de resonancias. Como se puede observar, a la
frecuencia fr1 el plano de simetría se comporta como una pared magnética (modo
par), mientras que a fr2, se comporta como una pared eléctrica (modo impar).

los mismos causan perturbaciones sobre las corrientes superficiales que se traducen en

un pequeño desplazamiento de la frecuencia central de la banda de paso. Este despla-

zamiento tiene que ser corregido a posteriori mediante la rectificación de algunas de las

dimensiones de los resonadores en un proceso de optimización.

3.2.3. Ejemplo de diseño: filtros elípticos

Con el fin de ilustrar el uso de los resonadores espirales y comprobar la reducción de

tamaño conseguida con la utilización de los mismos, se han diseñado tres filtros elípticos

con dos ceros de transmisión a frecuencias finitas, simétricamente dispuestos en torno

a la banda de paso, siguiendo la metodología propuesta en el capítulo 10 de [56]. En la

Fig. 3.10 (a) se muestra la estructura general de acoplo de una estructura de este tipo,

donde los puntos representan a los resonadores, los parámetros M i,j son los factores de
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vista superior

vista inferior

Figura 3.8: Vistas de la cara superior e inferior del sustrato sobre el que se ha implementado un
par de resonadores SR acoplados. La ranura del plano de masa permite aumentar
el valor del coeficiente de acoplo de las partículas al estar localizada bajo las zonas
enfrentadas.

acoplo entre los mismos, y Qei y Qoi son, respectivamente, los factores de calidad de

los resonadores cargados con las líneas de alimentación a la entrada y a la salida del

filtro. En la Fig.3.10 (b) se ha representado el circuito prototipo paso de baja normalizado

propuesto por Levy [126] apropiado para el diseño de este tipo de filtros. Los valores de

los coeficientes gi y las impedancias características de los inversores, Ji de dicho circuito

han sido tabulados para filtros de distinto orden N en [127] en función de la posición

relativa de los ceros de transmisión, determinada por el parámetro Ωa. A partir de estos

valores, y del ancho de banda relativo del filtro, Δ, los coeficientes de acoplo Mi, y los

factores de calidad Qei y Qoi pueden extraerse a partir de las ecuaciones [56]:

Qei = Qeo =
g1

Δ
(3.2)

Mi,i+1 = MN-i,N-i+1 =
Δ√

gi gi+1
para i = 1,m − 1 (3.3)

Mm,m+1 =
ΔJm

gm
(3.4)

Mm-1,m+2 =
ΔJm-1

gm-1
(3.5)
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Figura 3.9: Representación del S11 (en dB) de dos resonadores acoplados, tipo SR y con dimen-
siones idénticas. Obsérvese que el desdoblamiento de las frecuencias de resonancias
en el caso en que el plano de masa permanece intacto es prácticamente despreciable
(curva negra); sin embargo, cuando se practica una ranura entre los resonadores, el
desdoblamiento se aprecia notablemente, lo que implica un incremento del valor del
coeficiente de acoplo (curva a trazos). Si en vez de introducir una ranura implementa-
mos dos de forma simétrica tal y como se muestra en la gráfica, los niveles de acoplo
crecen aún más (curva gris).

Por su parte, las dos frecuencias que corresponden a los ceros de transmisión del filtro

en función de la frecuencia central de la banda de paso, f0, el ancho de banda, Δ y el

parámetro Ωa verifican que:

f1 = f0
−ΩaΔ +

√
(ΩaΔ)2 + 4
2

(3.6)

f2 = f0
ΩaΔ +

√
(ΩaΔ)2 + 4
2

(3.7)

El proceso de diseño empieza siempre ajustando las dimensiones de los resonadores pa-

ra que su primera frecuencia de resonancia coincida con la frecuencia central de la banda

de paso marcada por las especificaciones del filtro. Dado que se trata de una partícula

compacta, el perímetro del resonador es inferior a λ/2 a la frecuencia de resonancia. La

anchura de las líneas microstrip que componen la partícula se puede elegir libremente. En
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Figura 3.10: (a) Estructura genérica de un filtro paso de banda basado en resonadores acoplados
con un par de ceros de transmisión a frecuencias finitas. (b) Prototipo de circuito paso
bajo útil para este tipo de diseños.

la práctica existe una restricción relacionada con el nivel de pérdidas aceptable en la ban-

da de paso del filtro. Teniendo en cuenta que las pérdidas se deben casi exclusivamente

a la resistencia que presenta el material al paso de las corrientes, es aconsejable que las

líneas posean una anchura superior a 0.4 mm, independientemente de la aplicación para

la cual se diseña el filtro. La restricción tecnológica asociada a la anchura mínima de pista

conductora que se puede conseguir con nuestro proceso de fabricación queda bastante

por debajo de este requisito.

Filtro A

Las especificaciones de este primer diseño son: orden del filtro, N = 6, ancho de ban-

da Δ = 10%, frecuencia central de la banda de paso f0 = 2.4 GHz, y parámetro Ωa = 1.2

(ceros de transmisión en f1 = 2.24 GHz y f2 = 2.56 GHz. El objetivo principal para el

que se ha propuesto la nueva geometría es el desarrollo de filtros compactos en los que

tanto el tamaño de los resonadores que lo componen como las distancias que hay entre

ellos sean lo más pequeño posible. En primer lugar nos hemos propuesto comprobar la

reducción de tamaño que se consigue al usar SR’s (sin modificaciones en el plano de ma-

sa) frente a otro tipo de resonadores, para lo que se han diseñado tres implementaciones

del filtro A basadas en open loops, SRR’s y los mencionados SR’s. Por simplicidad hemos

considerado en estos diseños conductores ideales. Las tiras conductoras de todos los re-
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Figura 3.11: Esquema del diseño de un filtro de orden N = 6 con dos ceros de transmisión a
frecuencias finitas. Se verifica que M1,2 = M5,6 y M2,3 = M4,5.

sonadores se han tomado de la misma anchura. El sustrato utilizado tiene permitividad

εr = 10.2 y espesor h = 1.27 mm. El esquema común de los tres diseños se ha repre-

sentado en la Fig. 3.11. De las especificaciones del filtro se han obtenido los siguientes

valores para los coeficientes de acoplo entre los resonadores adyacentes y los factores de

calidad de los resonadores de entrada y salida: Qei = Qeo = Qe =11.325 M1,2 =0.0734,

M2,3 =0.04752, M3,4 =0.0711 y M2,5 =-0.02431. Para cada tipo de resonador hemos cal-
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Figura 3.12: Coeficientes de acoplo frente a la distancia entre resonadores para distintas orienta-
ciones de los mismos.

culado los coeficientes de acoplo frente a la distancia entre resonadores (para distintas

orientaciones) mediante la expresión (3.1) utilizando el simulador ADS Momentum [128]
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para obtener las dos frecuencias de resonancia en las que se desdobla la frecuencia de

resonancia de un resonador aislado cuando se acopla a otro idéntico. Como ejemplo, en

la Fig. 3.12 se muestran los obtenidos para el caso del diseño del filtro basado en SR’s.

El factor de calidad externo en función de la posición de la línea de alimentación en los

resonadores de entrada y salida se representa en la Fig.3.13. Conocidos los valores de M ij

Figura 3.13: Valor del factor de calidad de los resonadores de entrada y salida en función de la
posición de la línea de alimentación de 50 Ω. En la figura se representa la posición
p = 0.

y Qe, de las Figs. 3.12 y 3.13 obtenemos las distancias relativas entre los resonadores ade-

cuadas para nuestro diseño. El proceso culmina con una optimización de estas distancias

realizado con el simulador electromagnético. En la Fig. 3.14 (a) se observa la progesiva

reducción del tamaño del filtro al usar open loops, SRR’s y SR’s. En concreto, se ha al-

canzado una reducción de aproximadamente un factor 2 cuando se usan SR’s en vez de

SRR’s, lo cual es bastante congruente con el hecho de que para el mismo perímetro exter-

no, anchura de las tiras y separación entre las mismas, la frecuencia de resonancia de un

SR es aproximadamente la mitad que la del correspondiente SRR [129]. En la Fig.3.14 (b)

se muestran las respuestas simuladas de los filtros representados en la Fig.3.14 (a) que,

recordemos, han sido obtenidas suponiendo conductores ideales. De las tres implemen-

taciones, se ha fabricado y medido aquella correspondiente al diseño basado en SR’s. Las

respuestas medida y simulada del filtro (ya con las pérdidas asociadas a los conductores

reales) se han representado en la Fig.3.15. Como podemos observar, el |S11| se encuentra
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Figura 3.14: (a) Comparación del tamaño del área ocupada por los tres diseños con distintos tipos
de resonadores con las especificaciones del filtro A. (b) Respuesta simulada de los
filtros.

por debajo de los -12 dB, mientras que las pérdidas de inserción en la banda de paso es-

tán en torno a los -2.9 dB. Asimismo, se pone de manifiesto el buen nivel de rechazo (en

torno a -40 dB) que presenta la respuesta del filtro para frecuencias inferiores a 6 GHz. Es

de resaltar el reducido tamaño del filtro diseñado, aproximadamente 1.27 cm2. El peque-

ño desplazamiento entre la banda de paso simulada y medida se atribuye a las posibles

pequeñas discrepancias entre el diseño y el circuito fabricado a causa de las tolerancias

del proceso de fabricación y la permitividad del sustrato utilizado.

Filtro B

Anteriormente hemos comprobado que podemos relajar las limitaciones del ancho

de banda de los filtros implementados con resonadores acoplados mediante ranuras es-

tratégicamente colocadas en el plano de masa, que pueden incrementar apreciablemente

el acoplo entre los resonadores. Se ha utilizado esta técnica para diseñar el filtro B, con

las siguientes especificaciones: orden, N = 4, frecuencia central de la banda de paso,

f0 = 2.8 GHz, ancho de banda Δ = 5.5% y Ωa = 1.8. El sustrato utilizado tiene permiti-

vidad relativa εr = 10.2 y espesor h = 0.635 mm. Los valores de los coeficientes de acoplo
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Figura 3.15: (a) Respuesta simulada y medida del filtro elíptico compacto basado en SR’s con las
especificaciones del filtro A. (b) Detalle de la medida entorno a la banda de paso.

para estas especificaciones resultan ser (véase el esquema de la Fig. 3.16): M12 = 0.047,

M13 = 0.043 y M14 = −0.012, y el factor de calidad externo de los resonadores de entrada

y salida, Qe = 17.44. El tamaño total del filtro diseñado que cumple las especificaciones

Resonador

1

Resonador

2
Resonador

3

Resonador

4

M14

M12 M34

M23

Línea de
entrada

Línea de
salida

Figura 3.16: Esquema del diseño de un filtro de orden N = 4 con dos ceros de transmisión a
frecuencias finitas. Se verifica que M1,2 = M3,4.

señaladas, es 7.98 x7.5 mm2. Es importante señalar que sin las mencionadas ventanas la

implementación del filtro no habría sido posible ya que el valor del coeficiente de acoplo

M1,4 que se obtiene entre los resonadores (sin ranura en el plano de masa) orientados

para conseguir acoplo eléctrico (corresponde a la de la Fig.3.9 es insuficiente para las es-

pecificaciones señaladas. En la Fig.3.17 se representan las respuestas medida y simulada

del filtro, observándose un buen acuerdo entre ellas.
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Figura 3.17: Respuesta simulada y medida del filtro elíptico compacto basado en SR’s con venta-
nas en el plano de masa con las especificaciones del filtro B.

3.3. Resonador de salto de impedancia con plano de masa modi-

ficado

Evidentemente, la utilización del SR spiral resonator contribuye a la reducción del ta-

maño de los filtros permitiendo elaborar diseños más compactos que los que suelen apa-

recer en la bibliografía actual. Aunque existen modelos cuasiestáticos que nos permiten

predecir con bastante exactitud la primera frecuencia de resonancia de los SR’s [129], la

complejidad de la partícula hace difícil establecer modelos de la misma que, utilizan-

do líneas de transmisión, permitan predecir su comportamiento más allá de la primera

frecuencia de resonancia si no es con ayuda del simulador electromagnético. Precisamen-

te, dedicaremos el segundo bloque de este capítulo al estudio de una nueva partícula,

una versión modificada de los resonadores de salto de impedancia plegados (FSIR, fol-

ded stepped-impedance resonator) [130] que, además de ser eléctricamente pequeños (y, por

tanto, como lo SR’s pueden ser usados también para construir filtros muy compactos) ad-

miten sencillos modelos en líneas de transmisión que nos permiten predecir y controlar

su comportamiento por encima de la primera resonancia.

Este tipo de resonadores puede considerarse el resultado de la evolución en la bús-

queda de miniaturización de un resonador convencional consistente en un tramo de línea

microstrip de media longitud de onda. Hemos esquematizado esta evolución conceptual



92 Capítulo 3. Filtros compactos basados en resonadores acoplados

en la Fig.3.18.

(a) (b) (c) (d)

Figura 3.18: Evolución conceptual en busca de la reducción de tamaño de un resonador λ/2: (a)
resonador hairpin convencional; (b) resonador square open-loop; (c) resonador hairpin
compacto (plegado); (d) resonador del tipo folded stepped impedance (FSIR).

A la vista del esquema anterior, podemos observar cómo las dimensiones de los reso-

nadores, para una misma frecuencia de resonancia, han sido reducidas progresivamente

realizando determinados cambios en su geometría. Así, partimos del resonador hairpin

(Fig.3.18 (a)) propuesto en [131], en el que a pesar de que el tamaño longitudinal de la tira

microstrip que lo compone corresponde al de media longitud de onda a la frecuencia de

interés, ocupa un área menor que las secciones rectas de un filtro convencional de líneas

acopladas [5]. Una forma de incrementar el grado de compacidad es usar resonadores

cuadrados en bucle abierto (open loops), como los de la Fig. 3.18 (b), pero ya hemos vis-

to en la sección anterior que los filtros basados en este tipo de resonadores, aún siendo

más compactos que los filtros de líneas acopladas, son todavía demasiado grandes para

aplicaciones a frecuencias de pocos GHz, puesto que al igual que ocurre con el resona-

dor tipo hairpin, el open loop también tiene su primera resonancia a la frecuencia a la que

la longitud total de su perímetro es media longitud de onda. Debido a esta circunstan-

cia y al carácter distribuido del resonador, en la respuesta del filtro aparece una banda

espuria al doble de la frecuencia central de la primera banda, deteriorando así el nivel

de rechazo por encima de ésta, y especialmente la capacidad del filtro para eliminar ar-

mónicos de la señal filtrada. Si deseamos que la respuesta del filtro no sea periódica y

tenga una banda de rechazo muy amplia, es preciso acudir al concepto de circuito loca-

lizado o cuasi-localizado. Así, resonadores aún más compactos se obtienen siguiendo a

Sagawa [132] si doblamos los brazos del resonador open loop para formar un par de líneas
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acopladas (Fig. 3.18 (c)) o, como se muestra en [133], si sustituimos éstas por dos parches

metálicos fuertemente acoplados entre sí (Fig.3.18 (d), que denominaremos FSIR). En rea-

lidad, estas dos últimas implementaciones hacen uso de la separación y concentración de

las energías eléctrica y magnética en distintas regiones del resonador, esto es, hacen uso

del carácter cuasi-localizado de estas estructuras. La principal ventaja del resonador de

la Fig.3.18 (d) es que dicha geometría no sólo reduce el tamaño final del circuito, sino que

además la segunda resonancia (causante de la banda espuria en la respuesta de nuestro

filtro) se aleja de la primera a medida que aumenta el valor del salto de impedancia. Sin

embargo, como antes se ha expuesto, uno de los grandes inconvenientes que conlleva

el avance hacia la miniaturización se fundamenta en que, a medida que los resonadores

son más pequeños, disminuye la cantidad de energía electromagnética transferible entre

dos resonadores situados en estrecha proximidad y, por tanto, el factor de acoplo entre

los mismos se ve enormemente reducido (al igual que ocurría con SRR’s y SR’s); en con-

secuencia, el ancho de banda de los filtros se encuentra limitado a valores cada vez más

pequeños. No obstante, existen geometrías que permiten seguir en el camino de la minia-

turización y al mismo tiempo mantener una capacidad de acoplo entre los resonadores

razonable. A la vez, estas geometrías se encuentran libres de bandas de paso espurias

en un amplio rango de frecuencias por encima de la banda de interés. Dos de ellas las

presentamos en este capítulo, ambas procedentes de la modificación de la estructura del

FSIR convencional.

La primera modificación consiste en la introducción de una ventana en el plano de

masa por debajo de la línea de alta impedancia del FSIR (véase la Fig. 3.19 (a)). Como

consecuencia, la impedancia característica de dicha línea aumenta y el tamaño eléctrico

del resonador disminuye. Este método fue ya utilizado en trabajos previos para la reduc-

ción del tamaño de un filtro paso bajo de saltos de impedancias (stepped-impedance lowpass

filters) [69], [97]. Por otra parte, la ventana abre un nuevo camino de acoplamiento, lo que

proporciona un mayor coeficiente de acoplo entre los resonadores de este tipo en com-

paración con los convencionales [116]. Si ampliamos el tamaño de la ventana de manera

que ocupe toda el área inferior del resonador e introducimos un conductor flotante bajo

la región capacitiva del mismo (véase la Fig.3.19 (b)), el tamaño eléctrico de esta segunda

configuración es similar al de la primera. La ventaja, como veremos más adelante, resi-

de en que se puede comprobar que el rechazo por encima de la banda de paso puede

mejorarse significativamente. Esto se debe a que si bien el conductor flotante afecta muy

levemente a la primera frecuencia de resonancia con respecto al caso de que no existiera,
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(a) (b)
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Figura 3.19: Nuevos resonadores propuestos: (a) FSIR con ranura en el plano de masa; (b) FSIR
modificado con ventana en el plano de masa y conductor flotante. Para clarificar la
posición de las ventanas y el conductor flotante, en la vista de la cara inferior se ha
dibujado con líneas a trazos el perfil de la parte superior de los resonadores.

lo hace muy significativamente en la segunda frecuencia de resonancia.

3.3.1. Modelado y caracterización de un resonador tipo FSIR

Modelo circuital de líneas de transmisión

Como se comentó brevemente antes, el resonador tipo FSIR puede considerarse com-

puesto por elementos localizados, una autoinduccción y una capacidad, donde el valor

de la primera se relaciona con los parámetros de la línea de alta impedancia y la capa-

cidad la proporcionan los tramos de líneas acopladas de baja impedancia. Sin embargo,

este tipo de análisis es válido sólo para la primera frecuencia de resonancia. En conse-

cuencia, si se desea realizar un estudio exhaustivo del comportamiento electromagnético

de dicho resonador, necesitaremos un modelo circuital en el que se tenga en cuenta el ca-
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rácter distribuido de la partícula, que va a ponerse de manifiesto cuando superemos de

forma significativa las frecuencias de la banda de paso principal. Para dar cuenta de esta

situación, al menos de forma aproximada, el circuito equivalente debe estar compuesto

por una línea de transmisión de alta impedancia (que corresponde al tramo de línea mi-

crostrip con la tira conductora estrecha), cargado con un par de líneas acopladas de baja

impedancia. Este modelo es el que se muestra en la Fig.3.20.

Líneas acopladas

Línea de alta impedanica

Z
s

0 eff
s

,�

Z0
e

eff
e

,�
Z0

o
eff
o

,�

Yin

AA’

Figura 3.20: Modelo circuital con líneas de transmisión (distribuido) de un FSIR.

En la Fig. 3.20, Zs
0 y εs

eff son la impedancia característica y la constante dieléctrica

efectiva de una línea de transmisión tipo microstrip estrecha, esto es, de alta impedan-

cia característica (región inductiva del resonador). Por otra parte, Ze
0 (Zo

0 ) y εe
ef (εo

ef ) son

las impedancias características del modo par (impar) y las respectivas permitividades

efectivas del par de líneas acopladas (región capacitiva del resonador). La condición de

resonancia viene dada por el hecho de que la admitancia de entrada Yin del resonador se
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anule [132]:

(Ze
0Z

o
0 cot θe cot θo − (Zs

0)
2) sin θs

+Zs
0(Z

e
0 cot θe + Zo

0 cot θo) cos θs

−Zs
0(Z

e
0 cot θe − Zo

0 cot θo) = 0 (3.8)

siendo θs la longitud eléctrica de la línea de alta impedancia y θe (θo) las longitudes eléc-

tricas de las líneas acopladas para los modos de propagación par (impar). La presencia

del plano de simetría AA′ en el FSIR (véanse las Figs. 3.18(d), 3.19(a) y 3.19(b)) supone

que la distribución del campo electromagnético de los modos par e impar debe satisfa-

cer dicha simetría también en la resonancia; por tanto, para el modo par, el plano AA′ se

comporta como una pared magnética, mientras que para el impar actúa como una pared

eléctrica. Teniendo en cuenta este hecho, la condición de resonancia (3.8) puede ser sepa-

rada en dos ecuaciones independientes, una para las resonancias que corresponden a los

modos pares de excitación y otra para las que corresponden a los modos impares [134]:

tan
θs

2
tan θo = Rzo (resonancias impares) (3.9)

tan θe = −Rze tan
θs

2
(resonancias pares) (3.10)

donde Rzo = Zo
0/Zs

0 y Rze = Ze
0/Z

s
0. Concretamente, la primera frecuencia de resonancia,

f0, que determina la frecuencia fundamental de operación de los filtros basados en esta

estructura, se corresponde con la primera frecuencia de resonancia de tipo impar (pared

eléctrica en el plano de simetría). Por su parte, la primera resonancia espuria f1, se corres-

ponde con la primera resonancia de tipo par (pared magnética en el plano de simetría).

A la frecuencia f0, la longitud física del SIR puede ser expresada como [135]:

L0 =
1
2π

(θ0
s λ

0
s + 2θ0

oλ
0
o) (3.11)

donde θ0
s y λ0

s son, respectivamente, la longitud eléctrica y la longitud de onda de la

línea de alta impedancia a la frecuencia fundamental, y θ0
o y λ0

o la longitud eléctrica y

la longitud de onda del modo impar de las líneas acopladas a dicha frecuencia. Vamos

a comparar la longitud física del SIR que hemos expresado en la ecuación (3.11) con la

de un resonador convencional λ/2 tipo open loop como el representado en Fig.3.18 (b); si

llamamos λ0
ref a la longitud de onda de tal resonador a la frecuencia f0, su longitud física

a f0 será lógicamente λ0
ref/2, por lo que podemos definir una longitud física normalizada
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para el SIR a dicha frecuencia como:

LN0 =
L0

λ0
ref/2

=
1
π

(Psθ
0
s + 2Poθ

0
o) (3.12)

donde:

Ps =
λ0

s

λ0
ref

=

√
εref
eff

εs
eff

(3.13)

Po =
λ0

o

λ0
ref

=

√
εref
eff

εo
eff

(3.14)

En la Fig.3.21 (a) se han representado los valores de LN0 obtenidos mediante la ecuación
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Figura 3.21: Longitud normalizada del FSIR a la frecuencia fundamental en función de θ0
s utili-

zando como parámetros la razón Rzo (a), Po (b) y Ps(c).

(3.12) en función de θ0
s , usando la razón Rzo como parámetro para valores constantes de

Po = Ps =1. Obviamente, si Rzo = 1 (Zo
0 = Zs

0), LN0 =1 ya que estaríamos en el caso del
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resonador convencional de media longitud de onda que hemos tomado como referencia.

En la Fig.3.21(b) y 3.21 (c) se han representado los valores de LN0 en función de θ0
s para

dos valores diferentes de Rzo, usando, respectivamente, Po y Ps como parámetros. Es

importante observar que para Rzo <1 obtenemos un mínimo de LN0 que decrece cuando

Po y Ps disminuyen, como era de esperar. Por el contrario, para Rzo >1, LN0 alcanza un

máximo, que es cada vez mayor a medida que aumentan Po y Ps. Es fácil deducir que las

longitudes eléctricas θ0
s y θ0

o en los máximos y mínimos satisfacen las ecuaciones:

θ0
s = 2 tan−1

√
Rzo(RzoPs − Po)

RzoPo − Ps
(3.15)

θ0
o = tan−1

√
Rzo(RzoPo − Ps)

RzoPs − Po
(3.16)

Para el caso Ps =1, las ecuaciones (3.15) y (3.16) toman la forma indicada en [135] y si

Ps = Po = 1 nos conduce a la expresión mucho más simple θ0
s /2 = θ0

o =
√

Rzo de

[14]. Por tanto, si buscamos la miniaturización del FSIR, éste debería ser diseñado para

valores tan pequeños como fuera posible de Rzo, Ps y Po, a la vez que θ0
s y θ0

o satisfacen

las condiciones expresadas en las ecuaciones (3.15) y (3.16).

Otro de nuestros objetivos consiste en alejar al máximo la primera resonancia espuria

a la frecuencia f1 de la frecuencia fundamental del filtro, f0. En otras palabras, la longitud

eléctrica del FSIR a f1 debería ser mucho mayor que la longitud eléctrica del resonador

λ/2 a f0 (es decir, π). Se puede definir la longitud eléctrica normalizada del FSIR a la

frecuencia f1 como:

θN1 =
1
π

(θ1
s + 2θ1

e ) (3.17)

donde θ1
s y θ1

e son, respectivamente, la longitud eléctrica de la sección de línea simple y

la del modo par del par de líneas acopladas que componen el resonador a f1.

En la Fig. 3.22 aparecen los valores de θN1 frente a θ1
s obtenidos a partir la ecua-

ción 3.17, para diferentes valores de Rze. Obsérvese que si Rze = 1, entonces θN1 = 2,

pues dicha situación se corresponde al caso del resonador λ/2 convencional cuya pri-

mera resonancia espuria se encuentra situada al doble de la frecuencia fundamental.

Si Rze es menor que la unidad, θN1 alcanza un máximo si tan(θ1
s /2) = 1/

√
Rze (en es-

te caso θ1
e = θ1

s /2 + π/2) y un mínimo cuando tan(θ1
s /2) = −1/

√
Rze (para el que

θ1
e = θ1

s /2 − π/2). Por el contrario, si Rze es mayor que la unidad, θN1 tomará un va-

lor mínimo si tan(θ1
s /2) = 1/

√
Rze (para el que θ1

e = θ1
s /2 + π/2) y un máximo cuando

tan(θ1
s /2) = −1/

√
Rzo (para esta situación, θ1

e = θ1
s/2 − π/2).
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Figura 3.22: Variación de la longitud eléctrica normalizada a la primera frecuencia de resonancia
espuria del FSIR en función de θ1

s tomando como parámetro Rze.

Por consiguiente, podemos concluir que para conseguir el doble objetivo de minimi-

zar el tamaño del SIR y, a la vez, distanciar al máximo la frecuencia de resonancia espuria

de la frecuencia fundamental, los valores de los parámetros eléctricos deberían ser ele-

gidos de forma que cumplan la condición de mínimo para LN0 y de máximo para θN1.

No obstante, el proceso no es trivial ya que los parámetros eléctricos involucrados se

encuentran relacionados entre sí (para un determinado sustrato, constantes dieléctricas

efectiva y las impedancias características no son independientes). De todos modos, sería

de gran interés el hecho de que Rzo y Rze se pudieran controlar independientemente ya

que esto implicaría que también se podría controlar, en un cierto rango, las posiciones de

la frecuencia fundamental y de la primera resonancia espuria de forma independiente.

Ahora estamos en condiciones de comprender las diferencias entre los tres tipos de

resonadores representados en la Figs. 3.18 (d), 3.19 (a) y 3.19 (b) asumiendo que poseen

idénticas dimensiones y están impresos en el mismo sustrato. En tal caso, el par de líneas de

baja impedancia acopladas del FSIR de las Figs. 3.18(d) y 3.19(a) poseen idénticos valores

de Ze
0, Zo

0 , εe
ef y εo

ef . El incremento de la impedancia característica Zs
0 asociada a la presen-

cia de la ranura del plano de masa mostrada en la Fig. 3.19(a) conduce, como es lógico,

a un valor más pequeño de f0 que el que correspondería a un FSIR convencional (Rzo

es menor en el FSIR de la Fig. 3.19(a) que en el de Fig. 3.18(d) y la consecuencia de este
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hecho es más importante que la ligera variación de εs
ef en el tamaño total). En ambos tipos

de FSIR, podemos conseguir valores menores de Z o
0 incrementando la longitud física l3.

Sin embargo, los campos eléctricos de los modos par e impar se encuentran confinados,

en gran medida, en el interior del sustrato dieléctrico, por lo que Z e
0 tiende a ser similar

a Zo
0 . Por tanto, en el FSIR de las Figs. 3.18(d) o 3.19(a) la miniaturización conduce a la

falta de control de la primera frecuencia espuria puesto que el valor de Z e
0 no puede ser

controlado independientemente del valor de Z o
0 . Comparemos ahora los resonadores de

las Figs. 3.19(a) y 3.19(b). Podemos asumir que los valores de Zs
0 y εs

ef coinciden para las

dos partículas puesto que las dimensiones de la línea de alta impedancia, al igual que

las de las ranuras que aparecen en el plano de masa, son idénticas en ambos casos. En la

primera resonancia impar, el conductor flotante que se encuentra bajo la sección de líneas

acopladas en la Fig.3.19(b) puede considerarse aproximadamente como un conductor a

potencial cero; si mantenemos la condición de que s0 � wf (véase la Fig. 3.19 (b)), los

parámetros de las líneas acopladas Zo
0 y εo

ef toman valores aproximadamente iguales en

los resonadores de las Figs. 3.19(a) y (b). Por tanto, cabría esperar que las frecuencias

de resonancia fundamental f0 de ambos resonadores sean muy próximas. Sin embargo,

para el primer modo de propagación par, el comportamiento del conductor flotante es

significativamente diferente ya que no se asemeja a un plano de masa (en una situación

electrostática se encontraría a un potencial distinto de cero). En este caso el campo eléctri-

co no está confinado en el sustrato (como ocurría con el FSIR de las Figs. 3.19(a) y 3.18(d))

e incluso si elegimos un valor bajo de Zo
0 , existe un amplio rango de valores de Z e

0 dis-

ponibles dependiendo de las dimensiones del conductor flotante. Por tanto, el diseñador

posee un gran nivel de control sobre la separación de las dos frecuencias de resonancia

(f0 y f1). Esta propiedad del FSIR de la Fig.3.19(b) será estudiada en detalle en la próxima

sección.

Modelo circuital cuasi-estático

Los FSIR’s miniaturizados de las Figs. 3.18(d), 3.19(a) y 3.19(b) son eléctricamente

pequeños a la frecuencia fundamental, f0. Por consiguiente, en torno a esta frecuencia

se comportan como resonadores cuasi-estáticos. Así pues, las líneas de transmisión que

aparecen en el modelo circuital de parámetros distribuidos en la Fig.3.20 pueden ser re-

ducidas al circuito que se representa en la Fig.3.23, en el que Cp representa la capacidad

a masa de la sección de tiras de baja impedancia (regiones de dimensiones l3 × l4 en la

Fig.3.19), y Cs es la capacidad existente entre dichas líneas, y Z s
0 y εs

ef juegan el mismo pa-
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pel que en la sección anterior, es decir, la impedancia característica y la permitividad efec-

tiva de la línea de alta impedancia de longitud total lt = 2(l1 + l2) (véase la Fig.3.19). En la

Fig.3.23(b) se resalta el hecho de que el plano AA′ se comporta como una pared eléctrica

a la frecuencia de resonancia fundamental. Hemos de recordar que para el modo impar,

el conductor flotante (Fig.3.19(b)) se encuentra cortocircuitado debido a la presencia del

plano eléctrico y por tanto, se puede considerar como un conductor a masa. El modelo se

puede utilizar indistintamente para los FSIR’s representados en la Fig.3.19(a) y 3.19(b) a

la frecuencia fundamental, básicamente con los mismos valores de todos los parámetros.

A partir del circuito equivalente representado en la Fig.3.23, se puede fácilmente deducir

la relación existente entre la frecuencia fundamental f0 y los parámetros circuitales:

f0 =
1

2π
√

(Cp + 2Cs)L
(3.18)

donde L es la inductancia equivalente de la línea de transmisión de alta impedancia dada

por:

L =
Zs

0

√
εs
effd

2c
(3.19)

Z ,s �eff
s

C p

C s

lt

A

A’

C p+2C s

l /2t

Pared
eléctrica

(a) (b)

C p

Figura 3.23: Modelo circuital de los resonadores propuestos: (a) modelo circuital del resonador
de la Fig. 3.19 alrededor de la primera frecuencia de resonancia; (b) modelo circui-
tal simplificado teniendo en cuenta que el plano AA′ se comporta como una pared
eléctrica a f0.

En el modelo que aparece en la Fig. 3.23, la contribución a la inductancia total de la

sección de líneas acopladas es insignificante y no se tiene en cuenta en el proceso de
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diseño. La ecuación (3.18) proporciona un método simple y eficiente para diseñar reso-

nadores con una frecuencia de resonancia dada. La capacidad Cp puede ser aproximada

por el producto C0× l4 (C0 es la capacidad por unidad de longitud de la línea de anchura

l3), Cs es la capacidad del gap entre las dos líneas de baja impedancia. Aunque se pue-

den encontrar fórmulas explícitas para la estimación de dicha capacidad (por ejemplo,

en [136]), nosotros hemos utilizado el algoritmo cuasi-estático basado en las técnicas de

exceso de carga, desarrollado en [115]); por último, Z s
0 y εs

ef pueden ser obtenidas me-

diante el código cuasi-estático desarrollado en [57]. En caso de ser necesario, podemos

realizar un ajuste más fino de la frecuencia de resonancia con ayuda de un simulador

electromagnético. De la ecuación 3.18 se deduce que la frecuencia f0 disminuye si se in-

crementa la capacidad en serie entre las dos líneas de baja impedancia, Cs. Este hecho ha

sido recientemente utilizado en [135] al usar una estructura interdigital para incrementar

notablemente tal capacidad. Pese a ser ésta una propuesta interesante, la estructura es

muy sensible a las tolerancias dimensionales en la región interdigital, por lo que hemos

preferido utilizar una geometría más simple.

Resultados Numéricos

Con el fin de comprobar los resultados teóricos obtenidos en los apartados anterio-

res, se ha estudiado numéricamente el comportamiento de varios parámetros eléctricos

del SIR representado en la Fig. 3.18(d) (convencional), 3.19(a) (con ranura en el plano

de masa) y 3.19(b) (con conductor flotante). Los resonadores se suponen implementados

sobre un sustrato comercial de permitividad relativa εr = 10.2 y espesor h =0.254 mm,

que será utilizado posteriormente para obtener resultados experimentales. El circuito im-

preso se supone encapsulado en una caja metálica cuyas dimensiones se han tenido en

cuenta a la hora de hacer los cálculos. Los parámetros de la región inductiva se han ele-

gido iguales para todos los resonadores: w0 =0.37 mm, l1 =3.075 mm, l2 =1.68 mm y

l4 =3.025 mm. Las impedancias características y constantes dieléctricas efectivas de los

resonadores de la Fig. 3.18(d) y 3.19(a) se han calculado mediante el código de [57], re-

sultando para el FSIR convencional los valores Zs
0 = 39.72 Ω, εs

ef =7.06, Zo
0 = 7.69 Ω,

εo
ef =8.09, Ze

0 = 8.93 Ω y εe
ef =9.33; para el resonador con ranura en el plano de masa

se obtiene que Z s
0 = 61.85 Ω y εs

ef =4.97, siendo los parámetros eléctricos del modo par

e impar prácticamente idénticos a los del resonador convencional, como era de esperar.

La razón Rzo = Zo
0/Zs

0 ha sido reducida en el FSIR de Fig. 3.19(a), lo que proporciona

una mayor miniaturización, si bien, dicha reducción también implica la disminución de
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la razón Rze = Ze
0/Z

s
0. Sin embargo, en el caso del FSIR de la Fig. 3.19(b), mientras que

los valores de Zs
0 y εs

ef son iguales que en los del FSIR de la Fig.3.19(a), los de Z o
0 , εo

ef , Ze
0

y εe
ef dependen de las dimensiones del conductor flotante (a través de los valores de las

dimensiones s y lf en la Fig.3.19(b)). En la Fig.3.24 se han representado los valores de Z e
0 y

εe
ef frente a lf utilizando s como parámetro. Los valores de Zo

0 y εo
ef dependen ligeramente

de s, pero son independientes de l f . En la gráfica de la Fig. 3.24 se han especificado los

valores de Ze
0 y εe

ef para cada s. De la Fig.3.24 se desprende que para cualquier dimensión
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Figura 3.24: Variación de Z e
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ef de un FSIR con conductor flotante con lf para varios valores de
anchura de ranura, s.

de conductor flotante, los valores de Z o
0 y εo

eff son similares a los del FSIR con ranura en

el plano de masa (realmente, para el valor más pequeños de s considerado en la gráfica,

s =0.1 mm, son casi idénticos). Por tanto, el nivel de miniaturización de ambos tipos de

FSIR (con ventana en el plano de masa y con conductor flotante) es similar; de hecho, la

frecuencia de resonancia fundamental de resonadores de tamaños físicos idénticos deben

ser muy próximas. Sin embargo, dependiendo de las dimensiones l f y s, los valores de Ze
0

pueden variar desde valores muy bajos (para lf pequeños) a razonablemente altos (para

lf grandes). Obsérvese que el máximo valor de lf se encuentra limitado por la restricción

2s + lf ≤ 2l1. Así pues, variando las dimensiones del conductor flotante, podemos ejer-

cer un cierto control del valor de Ze
0 y por ende, de la primera frecuencia de resonancia

espuria f1, sin que ello influya en la frecuencia de resonancia fundamental f0. Para con-

firmar esta hipótesis, se han representado, respectivamente, en las Figs. 3.25(a) y 3.25(b)



104 Capítulo 3. Filtros compactos basados en resonadores acoplados

l
3
(mm)

0 1 2 3 4 5 6

f 1
(G

H
z)

4

6

8

10

12

14

lf=5.95 mm

lf=5 mm

lf=4 mm

lf=3 mm

SIR con conductor
flotante ( =0.1 mm)s

SIR con ventana en
el plano de masa

Convencional SIR

l
3
(mm)

0 1 2 3 4 5 6

f 0
(G

H
z)

1.0

1.5

2.0

2.5

3.0

3.5

4.0

4.5

Convencional SIR

SIR con ventana en el
plano de masa y SIR con
conductor flotante (para diferentes f, =0.1 mm)l s

Modelo circuital de linea de transmisión (Fig. 3)

Modelo circuital cuasi-localizado (Fig. 5)

(a)

(b)

Figura 3.25: Dependencia de f0 (a) y f1 (b) con la longitud de líneas acopladas, l3, para los dife-
rentes FSIR’s analizados.



3.3. Resonador de salto de impedancia con plano de masa modificado 105

los valores de f0 y f1 en función de l3 para los tres tipos de FSIR considerados en este

estudio. En el caso del FSIR con conductor flotante hemos escogido s =0.1 mm (como

se mencionó con anterioridad, el valor de lf influye en Ze
0 y f1 pero no en Zo

0 y f0). Por

ello, se han representado varias curvas para f1 correspondiente a FSIR’s con diferentes

longitudes de conductor flotante, lf , y una curva simple para f0 (dado que se ha elegi-

do un valor pequeño de s, esta curva es también válida para el FSIR con ventana en el

plano de masa). Los valores de f0 y f1 han sido obtenidos resolviendo numéricamente

las ecuaciones (3.9) y (3.10) haciendo uso de los valores de impedancias características y

constantes dieléctricas efectivas previamente calculadas. Como era de esperar, los valores

de la frecuencia fundamental, f0, correspondientes a las nuevas configuraciones del FSIR

representadas en la Fig.3.19 son menores que los correspondientes al FSIR convencional

de la Fig. 3.18(d) puesto que Rzo es más pequeño en los nuevos resonadores que en el

convencional. Obsérvese, que mientras mayor es el valor de lf , mayor es también el valor

de f1 puesto que Rze aumenta cuando también lo hace lf .

En la Fig. 3.25(a) se han incluido los resultados para f0 del modelo circuital cuasi-

localizado de la Fig.3.23 obtenidos a partir de la ecuación (3.18). La diferencia entre estos

resultados y los obtenidos del modelo de líneas de transmisión (ecuaciones (3.9) y (3.10)

está entorno al 7 % en los FSIR’s convencionales y alrededor del 3 % en las nuevas estruc-

turas, lo cual es comprensible ya que el modelo cuasi-localizado de la Fig.3.23 funciona

mejor para valores altos de Zs
0 (resonadores eléctricamente más pequeños). Finalmente,

en la Fig.3.26 hemos representado la variación de la razón f1/f0 con l3 para los FSIR ana-

lizados. Esta razón es mayor para los nuevos resonadores y el mejor caso corresponde al

valor más alto de lf . Obsérvese que cuando l3 → 0 todas las curvas de Fig.3.26 convergen

al valor f1/f0 = 2 ya que éste sería el caso del resonador open loop de media longitud de

onda.

Resultados Experimentales

Nos proponemos a continuación corroborar experimentalmente los razonamientos y

resultados teóricos expuestos anteriormente. Con tal fin se han fabricado y se ha medido

la respuesta de varios resonadores. Estos se han diseñado para que su frecuencia funda-

mental de resonancia sea f0 =1.4 GHz y han sido fabricado sobre el sustrato comercial

utilizado en el análisis teórico (εr =10.2 y h =0.254 mm). La caja metálica en la que se han

introducido los dispositivos medidos tiene unas dimensiones de 40×40 mm2 (largo por

ancho) mientras que las capas de aire por encima y por debajo del sustrato son de 2 mm.
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Al igual que en la sección previa, los parámetros físicos de la región inductiva son idén-

ticos para todos los resonadores (w0 =0.37 mm, l1 =3.075 mm, l2 =1.68 mm y l4 =3.025

mm), mientras que la longitud de las líneas acopladas, l3, ha sido calculada para cada

tipo de resonador de manera que la frecuencia fundamental de todos ellos se ajuste a la

del diseño. Debido a que los efectos de borde no han sido considerados en el análisis an-

terior, los valores de l3 proporcionados en los cálculos han sido ligeramente modificados

con ayuda de un simulador electromagnético, resultando ser: para el FSIR convencional

(Fig. 3.18(d)) l3 =5.2 mm; para el FSIR con ventana en el plano de masa (Fig. 3.19 (a)

l3 =4.4 mm y para el resonador con conductor flotante, l3 =3.91 mm (en este caso, las

dimensiones del conductor flotante son lf =5.21 mm, s =0.47 mm y wf =3.71 mm). En

las Figs. 3.27 (a) y 3.27 (b) se muestran, respectivamente, las pérdidas de inserción simu-

ladas y medidas de un dispositivo consistente en dos líneas de transmisión débilmente

acopladas a los distintos resonadores diseñados (el setup experimental puede verse en

la misma figura). Se muestran las respuestas obtenidas para el resonador open loop de la

Fig.3.18(b), y los tres FSIR’s de las Figs. 3.18(d), 3.19(a) y 3.19(b). Observe que al estar los

resonadores débilmente acoplados a las líneas de entrada y salida, podemos asumir que

los máximos de las curvas corresponden a las frecuencias de resonancia de los distintos
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Mm-1,m-2 QeoMN-1,N

Figura 3.28: Esquema general de un filtro basado en acoplo directo de resonadores.

resonadores. El área ocupada por cada resonador individual ha sido también incluida en

la Fig. 3.27(a). Podemos observar que el FSIR con conductor flotante (Fig. 3.19(b)) es el

de menor tamaño (18 % menos que el FSIR convencional). Como era de esperar, dada la

naturaleza cuasi-localizada de los FSIR’s, la primera frecuencia de resonancia espuria de

dichos resonadores se encuentran muy distanciada de la correspondiente frecuencia de

resonancia fundamental, en contra de lo que ocurre en el caso del open loop convencional,

en el que como era previsible la frecuencia espuria está en torno a 2f0. Además, el valor

más alto de f1 se da en el caso del FSIR con conductor flotante, gracias a la influencia que

dicho conductor ejerce sobre la distribución de campo del modo par, confirmándose así

el comportamiento predicho por el análisis teórico previo.

3.3.2. Diseño de filtros basados en las nuevas tipologías FSIR

El principal propósito de esta sección es la comparación de las respuesta de dis-

tintos filtros basados en los resonadores convencionales open loop (Fig. 3.18(b)) y FSIR

(Fig.3.18(d)), y los nuevos resonadores propuestos en las Figs. 3.19(a) y 3.19(b). Con es-

te fin hemos realizado el diseño de dos filtros Chebyshev convencionales realizados con

acoplos directos. El esquema de este tipo de filtro se muestra en la Fig. 3.28, donde los

puntos representan a los resonadores, M ij son los coeficientes de acoplo y Qei y Qeo son

los factores de calidad externos de los resonadores de entrada y salida. En función del an-

cho de banda del filtro, y de los coeficientes del circuito paso bajo normalizado, gi, estos

parámetros pueden calcularse [56]:

Qei =
g0g1

Δ
(3.20)

Qeo =
gNgN+1

Δ
(3.21)

Mij =
Δ√

gigi+1
(1 = 1, · · · , N − 1) (3.22)

Los filtros diseñados se han implementado en el mismo sustrato y han sido encapsula-

dos en la misma caja metálica que la usada para medir la respuesta de los resonadores

aislados. Es preciso aclarar que el efecto de la caja en la banda de paso principal y en la
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primera banda espuria es marginal, puesto que el campo electromagnético está práctica-

mente confinado al entorno de las tiras metálicas de los resonadores y de la ranura (no

es el caso de otras estructuras suspendidas, como por ejemplo la de [137], en el que las

dimensiones de la caja son críticas para el diseño). Esta es una ventaja adicional de nues-

tra propuesta, puesto que los filtros pueden ser integrados como parte de un sistema más

complejo encapsulado sin alterar su funcionamiento. No obstante, como veremos más

adelante, podemos incluir en el diseño el efecto del encapsulamiento en cajas pequeñas

con el fin de reducir los niveles de transmisión en la región entre la banda fundamental

y la espuria. En todo caso, es obvio que deben evitarse cajas lo suficientemente grandes

como para que puedan excitarse modos asociados a la misma que degraden la respuesta

del filtro.

Filtro C

Las especificaciones de este filtro son: orden N = 3, frecuencia central f0 =900 MHz,

rizado rp = 0.1 dB y ancho de banda fraccional Δ = 4%. Las distintas tipologías de FSIR’s

usados comparten los siguientes parámetros dimensionales: w0 =0.37 mm, l1 =4.28 mm,

l2 =3.4 mm y l4 =4.23 mm (la región inductiva ocupa el mismo área en todos los tipos

de resonadores considerados). Los valores de l3 que ajustan la frecuencia de resonancia

fundamental de cada resonador a la frecuencia central del diseño son: l3 =6.0 mm (FSIR

convencional); l3 =5.26 mm (FSIR con ranura) y l3 =4.2 mm (FSIR con conductor flotan-

te). Para este último caso, se tiene que wf =3.8 mm, lf =7.85 mm, s =0.35 mm y wf =3.8

mm. En el caso del resonador open loop se ha elegido una anchura para la tira conductora

de 0.37 mm, resultando el perímetro total 64.4 mm para que resuene a 900 MHz. En la

Fig.3.29 se ha representado los coeficientes de acoplo en función de la distancia entre los

resonadores, d, para las cuatro geometrías estudiadas. Como vemos, para el resonador

tipo open loop se obtienen los niveles de acoplo más altos para valores pequeños de d. Sin

embargo, las estructuras propuestas en este capítulo proporcionan mayores coeficientes

acoplo que el FSIR convencional para cualquier valor de d (recuerde que el tamaño físico

de la región inductiva es el mismo para todos los tipos de FSIR’s). Esto implica que los

anchos de banda que se pueden conseguir con los nuevos resonadores son mayores que

con los convencionales. En concreto, los mayores coeficientes de acoplo para una d dada

se obtienen en el caso del FSIR con conductor flotante. Para satisfacer las especificaciones

del filtro C se requieren los siguientes valores para el factor de calidad y coeficientes de

acoplo: Qei = Qeo = 25.8 y M12 = M23 = 0.047. Obsérvese que la distancia entre re-
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sonadores FSIR’s convencionales para conseguir este valor de los coeficientes de acoplo

es extremadamente pequeña (próxima al límite de la tecnología disponible). Por el con-

trario, el espaciado necesario entre resonadores con conductor flotante es relativamente

grande y de fácil fabricación. En la Fig.3.30 se han representado las pérdidas de inserción

(medidas y simuladas) de los cuatro filtros fabricados. Los filtros basados en los reso-

nadores propuestos cumplen los requisitos de la banda de paso con condiciones menos

restrictivas para las dimensiones del gap entre resonadores. Para el filtro basado en el

FSIR con conductor flotante se consigue un nivel de rechazo por encima de la banda de

paso mejor para el basado en el FSIR convencional, y además se reduce más de un 20 % el

área ocupada por el filtro, cuya longitud total está por debajo de λ0/12 (λ0 es la longitud

de onda en el vacío a f0).

Filtro D

Vamos a considerar a continuación el diseño de un filtro basado en los nuevos resona-

dores FSIR con conductor flotante con un ancho de banda algo mayor. Las especificacio-

nes de este filtro son: orden N = 4, frecuencia central f0 =1.43 GHz, rizado rp = 0.1 dB y

ancho de banda relativo Δ = 6%. El sustrato y la caja utilizada son los mismo que en los

diseños previos. Las dimensiones de los resonadores (véase la Fig.3.19(b)) son: l1 =3.08

d (mm)
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Figura 3.29: Coeficientes de acoplo en función de la distancia entre resonadores adyacentes para
las diferentes geometrías utilizadas en el diseño del filtro C.
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Figura 3.30: Pérdidas de inserción simuladas (a) y medidas (b) de los filtros implementados con
resonadores de distintas tipologías con las especificaciones del filtro C.

mm, l2 =1.68 mm, l3 =3.91 mm, l4 =3.03 mm, lf =5.55 mm, s =0.47 mm y wf =3.3

mm. Los coeficientes de acoplo asociados a las especificaciones del filtro D resultan ser:

M12 = M34 =0.045 y M23 =0.039. Para estos valores las distancias entre los resonadores
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que componen el filtro son: d12 =0.1 mm y d23 =0.25 mm. Es obligado mencionar que si

tratáramos de fabricar el filtro con los resonadores FSIR convencionales, la distancia más

pequeña requerida entre resonadores es menor que 30 μm, muy por debajo del límite que

permite el proceso de fabricación disponible. El factor de calidad externo para la entrada

y salida del resonador es Qei = Qeo =18.5, que se consiguen para una posición adecuada

para la conexión de las líneas de alimentación de 50 Ω con los resonadores a la entrada y

salida del filtro, que viene dada por el parámetro p =4.31 mm en el esquema del layout

del filtro representado en la parte superior de la Fig.3.31(a).

En dicha figura hemos representado la respuesta en banda ancha de la medida y la

simulación del filtro diseñado, que muestran un buen nivel de acuerdo. Nótese que el

nivel de rechazo a 3f0 es aproximadamente 45 dB. Para comprobar el efecto de la caja

(véase la fotografía del filtro en la Fig. 3.32), en la Fig. 3.31(a) se ha incluido también la

medida de las pérdidas de inserción del dispositivo resultante al eliminar los resonado-

res, en la que se pueden apreciar dos pequeñas resonancias, muy por encima de la banda

de paso del filtro y que corresponden a las primeras frecuencias de resonancia de la caja.

Los detalles de la respuesta de la banda de paso se representan en la Fig.3.31(b). Una cua-

lidad adicional de la respuesta es la presencia de un cero de transmisión por debajo de

la banda de paso que no estaba contemplado en nuestro proceso de diseño. Este cero de

transmisión se debe a la interferencia destructiva entre las ondas asociadas al circuito y

otras asociados a otros mecanismos de transmisión (débiles) (ondas de superficie ligadas

Figura 3.32: Fotografía del filtro D (sin la tapa de metal de la parte superior de la caja).
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Figura 3.33: Pérdidas de inserción simuladas del filtro D para diferentes anchuras de la caja: (i)
anchura infinita, (ii) wbox=16 mm; (iii) wbox=8 mm.

al sustrato, modos evanescentes de la caja, etc.) presentes en el circuito real pero no en

nuestro modelo.

Por último, hemos realizado un estudio de la influencia de la anchura de la caja wbox

en la respuesta en banda ancha del filtro. En la Fig. 3.33 mostramos las pérdidas de in-

serción simuladas para el caso de una anchura de caja infinita, para wbox=16 mm y para

wbox=8 mm. Mientras las dos primeras muestran muy ligeras diferencias, los niveles de

transmisión entre la banda del filtro y la primera banda espuria para el caso wbox=8 mm

son extremadamente pequeños (casi por debajo de -80 dB). La razón es bastante obvia.

Para wbox=8 mm el primer modo de propagación asociado a la caja (TE10) está todavía

muy por debajo de su frecuencia de corte en el rango de frecuencias considerado, por

lo que la fuerte atenuación de los campos asociados a este modo evita cualquier tipo de

transmisión; sin embargo, cuando wbox=16 mm, los campos evanescentes son lo bastan-

te significativos en la puerta de salida para subir los niveles transmisión a -40 dB. Las

bandas de paso del filtro (para las que los niveles de transmisión están marcados por el

campo conducido por los resonadores) no son prácticamente afectadas por las cercanía

de las paredes laterales de la caja, pero el nivel de rechazo por encima de la banda de

paso sí puede mejorarse sensiblemente disminuyendo la anchura de la caja.
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3.4. Conclusiones

En este capítulo hemos centrado nuestra atención en el diseño de filtros basados en

el acoplo resonadores sub-λ (es decir, resonadores cuyo tamaño a la primera frecuencia

de resonancia es significativamente menor que la longitud de onda en el vacío a esa fre-

cuencia). En una primera parte del capítulo se han propuesto los resonadores en espiral

(SR’s) para diseñar filtros paso de banda con dos ceros de transmisión a frecuencias fi-

nitas. Como en este tipo de diseño se hace necesario distinguir entre carácter eléctrico

o magnético del acoplo entre resonadores, se ha propuesto para ello un método basa-

do en el cálculo de los coeficientes de reflexión de los modos par e impar de excitación.

Se ha comprobado que el uso de SR’s supone una importante reducción de tamaño con

respecto a filtros basados en resonadores de bucle abierto (open loop). Se ha comprobado

también que la introducción de ranuras en lugares estratégicos del plano de masa permi-

te un mayor control del acoplo y la posibilidad de fabricar filtros con bandas más anchas.

La segunda parte del capítulo está dedicada al diseño de filtros paso de banda basados

en nuevos resonadores que pueden considerarse una versión modificada del resonador

de salto de impedancia plegado (folded stepped impedance resonator, FSIR) convencional

que incluyen una ranura o un conductor flotante en el plano de masa. Se ha propuesto

un análisis exacto del nuevo resonador basado en diversas configuraciones del modelo

de circuito de líneas de transmisión. En particular, se ha demostrado la posibilidad de

controlar por separado la frecuencia de resonancia fundamental y la primera resonancia

espuria del FSIR mediante la abertura del plano de masa y el conductor flotante. Para el

diseño se ha seguido el procedimiento estándar de los filtros paso de banda basados en

resonadores acoplados con acoplo directo. Con ayuda de los simuladores electromagné-

ticos hemos comprobado que los filtros diseñados con FSIR modificados presentan una

ventaja importante respecto a los diseños basados en FSIR convencionales: un tamaño

más reducido y mejor nivel de acoplo entre los resonadores (con la posibilidad de obte-

ner mayores anchos de banda). El FSIR con conductor flotante en el plano inferior del

sustrato también mejora el nivel de rechazo fuera de la banda de paso; además hemos

comprobado que ese nivel de rechazo puede ser también controlado con las dimensio-

nes de la caja si el filtro se encapsula. Todos los filtros diseñados han sido fabricados y

medidos, encontrándose, en general, un buen acuerdo entre medidas y simulaciones.





Capítulo 4

Diseño de un nuevo filtro de doble

banda basado en resonadores de salto

de impedancia modificados

4.1. Introducción

La evolución de los actuales sistemas de comunicación precisa de una circuitería cada

vez más compleja para el cumplimiento de los objetivos para los que han sido diseñados.

Sistemas de comunicación inalámbricos, tales como telefonía móvil y WLAN (Wireless

Local Area Network) frecuentemente operan en dos bandas de frecuencias; por ejemplo,

los sistemas GSM (Global System for Mobile Communications) usan las bandas de 0.9 GHz

y 1.8 GHz [138], mientras que los sistemas WLAN trabajan en las bandas de 2.4 GHz y

5.2 GHz [139]. Es precisamente en estos sistemas de radiofrecuencia en los que los filtros

con doble banda de paso DBFs (Dual-Band Filters) se han convertido en componentes

indispensables. La combinación de dos filtros paso de banda simples [140], los diseños

basados en la conexión en cascada de un filtro paso de banda cuya anchura cubra el ran-

go de frecuencias de las dos bandas de paso que se desea implementar y otro rechazo

de banda para las frecuencias no deseadas entre las mismas [141], los filtros construidos

usando resonadores con diferente frecuencia fundamental, con una entrada y salida co-

mún, de forma que la señal es conducida en cada banda por una clase de resonador, [142],

son sólo unos pocos ejemplos de las diferentes estrategias de diseño de DBFs. El principal

inconveniente de estos diseños es que derivan en filtros de tamaño relativamente grande
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(comparados con los filtros de una sola banda de paso) que no satisfacen los requisitos

de miniaturización que exigen los dispositivos de radiofrecuencia actuales. Hoy en día,

la tendencia dominante es el diseño de DBFs cuyos componentes individuales tienen una

respuesta con doble banda de paso per se (véase, por ejemplo, [143]). Algunos filtros de

esta naturaleza se construyen con líneas cargadas con stubs (su funcionamiento se basa

en el comportamiento distribuido de los circuitos) [144]-[148], aunque los diseños más

compactos se basan en resonadores acoplados (de distintas clases) que se diseñan de tal

manera que las dos primeras frecuencias de resonancia de los resonadores coinciden con

las frecuencias centrales de las dos bandas de paso del filtro a diseñar [149]-[154].

El objetivo de este capítulo es la introducción de un nuevo resonador compacto cuyas

frecuencias de resonancias pueden ser seleccionadas de forma independiente [155]. Este

resonador es una modificación del resonador de salto de impedancia plegado(FSIR) que

consiste en la introducción de un stub eléctricamente pequeño, que presenta también un

salto de impedancia, colocado, en principio, en el punto medio de la línea de alta impe-

dancia del resonador principal (véase la Fig.4.1 (a). En esta estructura, la primera frecuen-

cia de resonancia depende exclusivamente de las dimensiones del SIR externo, mientras

que la segunda frecuencia de resonancia es determinada tanto por el resonador externo

como por el stub interno. Esta propiedad nos permite sintonizar de forma independien-

te las dos frecuencias de operación, al contrario de lo que ocurre en un resonador FSIR

convencional, en el que cualquier cambio de las dimensiones implica variaciones impor-

tantes en ambas frecuencias. Un concepto similar al que presentamos ha sido aplicado

recientemente en un par de trabajos [156], [157], en los que un resonador convencional

de tipo open loop (véase el capítulo anterior) se carga con un stub interno para sintonizar la

frecuencia de la segunda banda. Sin embargo, la diferencia fundamental con la partícula

que proponemos estriba en el hecho de que los resonadores open loop resuenan cuando su

longitud es un múltiplo entero de la mitad de la longitud de onda, lo que provoca que el

tamaño de los filtros sea sensiblemente mayor que los que diseñaremos en este capítulo.

Como el tamaño de los anillos tipo FSIR es bastante más pequeño que el de los open loops,

en nuestro caso, el stub interno que actúa como elemento sintonizador de la frecuencia

central de la segunda banda, en vez de ser una línea uniforme, como en el caso de [156] o

[157], es también una línea con salto de impedancia tipo SIR, que puede proporcionar los

valores de las reactancias necesarias con un tamaño menor que una línea convencional.

El inconveniente del diseño de DBFs con la partícula simétrica de la Fig.4.1 (a), es que si

bien podemos sintonizar de forma muy precisa e independiente las frecuencias centrales
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de las bandas de paso, una vez que establecemos el ancho de banda de la primera banda,

el correspondiente a la segunda queda fijado. Este problema queda resuelto si permiti-

mos que el stub interno se desplace a cualquier punto de la línea de alta impedancia del

SIR externo. La versión asimétrica de la partícula propuesta se muestra en la Fig.4.1 (b).

Como veremos, con el mencionado desplazamiento del stub interno podremos controlar

las características de la segunda banda sin afectar a las de la primera.

El capítulo se estructura de la siguiente forma. En una primera sección nos centra-

remos en caracterizar las partículas propuestas, explicaremos cómo funcionan y enfoca-

remos nuestro interés en la influencia del stub interno en la sintonización de la segunda

frecuencia de resonancia. A continuación desarrollaremos el método de diseño de los

DBFs basados en este tipo de resonadores, extrayendo los factores de acoplos en función

de las distintas dimensiones de los mismos. En la siguiente sección mostraremos los tres

filtros que han sido diseñados y fabricados y comprobaremos el buen acuerdo existente

entre las respuestas medidas y simuladas, para acabar con un pequeño resumen de lo

realizado en las conclusiones del capítulo.

A

A’

wc

lc

ls

ws
w1

w2

l1

l2

A

A’

ws
w1

w2

l1

l2

s(a)
ls1

lc

wc

ls2

(b)

Figura 4.1: Resonador FSIR modificado simétrico (a) y asimétrico (b) propuesto como partícula
fundamental del nuevo DBF.

4.2. Caracterización de los resonadores

4.2.1. Estructura simétrica

La geometría del resonador tipo FSIR modificado con un stub interno en la posición

central de la línea de alta impedancia se muestra en la Fig.4.1 (a). Debido a su simetría,

esta configuración admite un análisis en términos de las excitaciones par e impar. Así,
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en la excitación par, el plano de simetría AA′ se comporta como una pared magnética,

mientras que en la excitación impar, el plano AA′ actúa como una pared eléctrica. En esta

última excitación, el stub interno no tiene ninguna influencia en la respuesta eléctrica del

resonador, como denota el circuito equivalente que corresponde a tal excitación y que se

muestra en la Fig. 4.2 (a) [156]. Sin, embargo, su papel es relevante en la excitación par

puesto que obviamente forma parte del circuito equivalente de dicha excitación que se

muestra en la Fig.4.2 (b). Con respecto a la Fig.4.2 (a), Zs
0 y θs se refieren, respectivamente,

a la impedancia y a la longitud eléctrica de la linea de alta impedancia del resonador SIR

principal o externo (longitud ls y anchura ws); Zo,e
0 y θo,e son las impedancias modales

y longitudes eléctricas de las dos líneas de baja impedancia acopladas que forman parte

del mismo resonador externo (de longitud lc y anchura wc); y Z i
0 y θi son la impedancia

característica y la longitud eléctrica de cada una de las secciones de longitud li y anchura

wi (i = 1, 2) de las que consta el stub tipo SIR interno. La separación entre las líneas

acopladas de baja impedancia del resonador principal se ha elegido igual al mínimo valor

de interespaciado entre tiras conductoras que puede fabricarse con precisión en nuestro

laboratorio (≈ 100 μm). Las condiciones de resonancia en ambas excitaciones se extraen

de la condición de anular la admitancia de entrada Yin = 0, resultando:

A’

A

�s�o

Z0
o Z0

s

�s�e

�1

�2

(a)

(b)

Yin

Yin

A

A’

Z0
s

Z0
e

2Z0
1

2Z0
2

Figura 4.2: Modelo circuital aproximado en líneas de transmisión del resonador FSIR modificado
simétrico: a) excitación impar; b) excitación par.
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a) Condición de resonancia para la excitación impar:

tan θs tan θo = Ro (4.1)

b) Condición de resonancia para la excitación par:

1
2R1

(
1 +

tan θe tan θ1

Re

)(
tan θ1

R1
+

tan θ2

R2

)
+

+
(

tan θs +
tan θe

Re

)(
1

R1
+

tan θ1 tan θ2

R2

)
= 0 (4.2)

donde Ro,e = Zo,e
0 /Zs

0 y Ri = Z i
0/Z

s
0 (i = 1, 2). Como era de esperar de la Fig. 4.2 y de

las ecuaciones (4.1) y (4.2), las frecuencias de resonancia de la excitación impar dependen

exclusivamente de la geometría del SIR externo, mientras que las de la excitación par

dependen tanto de las dimensiones del resonador principal como de las del stub interno.

Esta propiedad nos permite controlar independientemente las frecuencias centrales de

las bandas de paso. Así, la primera banda (asociada con la primera resonancia de las

excitaciones impares) se ajusta variando las dimensiones del resonador externo. Una vez

que esa frecuencia se ha fijado, la frecuencia central de la segunda banda es sintonizada

variando las dimensiones del stub interno, en un proceso que no afecta a la frecuencia

de la primera resonancia de la excitación impar. Para ilustrar el procedimiento, hemos

obtenido las cuatro primeras frecuencias de resonancia de un resonador FSIR modificado

simétrico como el de la Fig.4.1 (a). En la Fig.4.3 dichas frecuencias han sido representadas

en función la anchura w2 considerando l2 como parámetro manteniendo constante la

longitud total del stub: l1+ l2. Hemos distinguidos entre las frecuencias de resonancia que

corresponden a las excitaciones impares, f o
1 y f o

2 (que no dependen de las dimensiones

del stub interno), y aquéllas que corresponden a excitaciones pares, f e
1 y f e

2 (las cuales

sí dependen de las dimensiones del stub). Al diseñar el correspondiente DBF, la Fig. 4.3

nos muestra el intervalo de valores en el que podemos sintonizar la frecuencia central

de la segunda banda de paso (f e
1 ). La tercera frecuencia de resonancia (f o

2 o f e
2 según el

caso) nos proporciona información de la respuesta del filtro por encima de la segunda

banda. Como se ha mencionado anteriormente, podemos variar las dimensiones del SIR

externo para sintonizar la primera frecuencia de resonancia f o
1 . Por ejemplo, en la Fig.4.4,

mostramos la dependencia de f o
1 con la longitud de las líneas acopladas lc manteniendo

invariable el área ocupada por el resonador (es decir, la distancia ls + lc se ha mantenido

constante). Obviamente, mientras mayor es el valor de lc, más pequeño es el valor de f o
1

ya que el resonador es cada vez eléctricamente más pequeño a medida que el tamaño de
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las líneas acopladas de baja impedancia crece en detrimento de la longitud de la línea de

alta impedancia. Como en la Fig.4.3, en la Fig.4.4 también hemos representado la segunda

frecuencia de resonancia, f e
1 , obtenidas para dos valores diferentes de la longitud total del

stub interno y diversos valores de l2.
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Figura 4.3: Comportamiento de las primeras cuatro frecuencias de resonancia del resonador simé-
trico con la variación de w2 (l2 se utiliza como parámetro). Dimensiones: ls =8.35 mm,
ws =0.37 mm, lc =4.3 mm, wc =4.3 mm, w1 =0.2 mm, l1 + l2 =3 mm. Características
del sustrato: permitividad εr =9.9 y espesor h =0.635 mm.

4.2.2. Estructura asimétrica

El diseño adquiere una mayor flexibilidad si permitimos que el stub interno se despla-

ce a lo largo de la sección de alta impedancia del resonador externo (véase la Fig.4.1 (b).

En este caso la partícula pierde su simetría y el análisis en términos de las excitaciones

par e impar deja de ser válido. El nuevo circuito equivalente en líneas de transmisión se

representa en la Fig.4.5; este circuito puede entenderse como la conexión en paralelo de

un par de líneas acopladas (de impedancias modales Ze
0 y Zo

0 ) y el circuito en T compues-

to por las dos líneas de transmisión de impedancia Z s
0 y longitudes eléctricas θs1 y θs2 y

el stub interno tipo SIR acabado en abierto de impedancias Z1
0 y Z2

0 . Las frecuencias de

resonancia de tal circuito han sido calculadas numéricamente a partir del cálculo de los

elementos de la matriz de transmisión del circuito siguiendo un proceso similar al que se
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Figura 4.4: Comportamiento de las primeras dos frecuencias de resonancia del resonador simétri-
co con la variación de lc (lc + ls = 12.65 mm en todos los casos, por lo que el tamaño
físico del resonador es siempre el mismo). Dimensiones: ws =0.37 mm, wc =4.3 mm,
w1 =0.2 mm, w2 =3 mm, l1 + l2 =3 mm (líneas continuas) y 4 mm (líneas a trazos). Se
ha utilizado el mismo sustrato que en la Fig.4.3.
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Figura 4.5: Modelo en líneas de transmisión de la versión asimétrica del resonador FSIR modifi-
cado.

desarrolla en el capítulo 4 de [14] para calcular las frecuencias de resonancia de un anillo

abierto cargado con una capacidad localizada. Para ello, tenemos en cuenta que la matriz
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de admitancia del par de líneas acopladas toma la forma:

ŶA =

⎛⎜⎜⎜⎜⎝
j
Ze

0 cot θe + Zo
0 cot θo

2Ze
0Z

o
0 cot θe cot θo

−j
Ze

0 cot θe − Zo
0 cot θo

2Ze
0Z

o
0 cot θe cot θo

−j
Ze

0 cot θe − Zo
0 cot θo

2Ze
0Z

o
0 cot θe cot θo

j
Ze

0 cot θe + Zo
0 cot θo

2Ze
0Z

o
0 cot θe cot θo

⎞⎟⎟⎟⎟⎠ (4.3)

Por su parte, matriz de impedancia de la conexión en T de las dos líneas de alta impe-

dancia con el stub interno resulta ser:

ŶB =

⎛⎜⎜⎝
Zst

0 cos(θs1+θs1)+jZs
0 cos θs1 sen θs2

jZs
0Zst

0 sen(θs1+θs1)−(Zs
0)2 sen θs1 sen θs2

−1
jZs

0Zst
0 sen(θs1+θs1)−(Zs

0)2 sen θs1 sen θs2

−1
jZs

0Zst
0 sen(θs1+θs1)−(Zs

0)2 sen θs1 sen θs2

Zst
0 cos(θs1+θs1)+jZs

0 cos θs2 sen θs1

jZs
0Zst

0 sen(θs1+θs1)−(Zs
0)2 sen θs1 sen θs2

⎞⎟⎟⎠ (4.4)

donde Z st
0 es la impedancia de entrada (desde el punto de conexión con el SIR externo)

del stub interno que viene dada por:

Zst
0 = jZ1

0

Z1
0 tan θ1 tan θ2 − Z2

0

Z1
0 tan θ2 + Z2

0 tan θ1
(4.5)

Como hemos indicado, ambos circuitos están conectados en paralelo, por lo que la matriz

de admitancia total viene dada por la suma de las matrices de (4.3) y (4.4) [1]:

ŶT = ŶA + ŶB =

⎛⎜⎜⎝
Y 11

T Y 12
T

Y 21
T Y 22

T

⎞⎟⎟⎠ (4.6)

Considerando una impedancia de carga infinita, la admitancia de entrada Yin viene dada

por [14]:

Yin =
Y 11

T Y 22
T − Y 12

T Y 21
T

Y 22
T

(4.7)

La resolución numérica de la condición de resonancia Yin = 0, nos ha permitido calcu-

lar las frecuencias de resonancia del resonador asimétrico que proponemos como base del

diseño de DBFs. Demostraremos más adelante que la distancia s entre la posición del stub

y el eje AA′ juega un papel fundamental en la determinación del acoplo entre los reso-

nadores en la segunda frecuencia de resonancia. De hecho, nuestra intención es usar ese

parámetro para controlar dicho acoplo, para lo cual sería deseable que las dos primeras

frecuencias de resonancia se mantuvieran prácticamente invariables cuando la distancia

s varíe. Esta propiedad puede cumplirse de forma aproximada siempre y cuando la lon-

gitud eléctrica del stub sea pequeña al menos hasta la segunda frecuencia de resonancia
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s(mm) f1 f2 f3 f4

0 1.218 2.686 6.742 7.053

0.5 1.217 2.691 6.556 7.257

1 1.216 2.704 6.314 7.591

1.5 1.214 2.727 6.073 7.965

2 1.212 2.760 5.850 8.369

2.5 1.209 2.804 5.644 8.782

Tabla 4.1: Valores de las cuatro primeras frecuencias de resonancia (en GHz) de un resonador
asimétrico para diferentes valores de s.

de la partícula. Para mostrar nuestro modo de actuación, en la Tabla 4.1 hemos tabula-

do las cuatro primeras frecuencias de resonancia de un resonador de dimensiones (véase

la Fig. 4.1 (b)): ls1 + s = 8.35 mm, w0 = 0.37 mm, lc = wc = 4.3 mm, w1 = 0.2 mm,

l1 = 0.6 mm, w2 = 2.55 mm, y l2 = 2.55 mm. El sustrato es el mismo que el de la Fig.4.3.

Puesto que la longitud eléctrica del stub se incrementa a medida que la frecuencia au-

menta, mayor es la dependencia con s de las frecuencias de resonancia cuanto mayor es

su orden. Pero para las dos primeras frecuencias de resonancia, para las cuales el stub es

eléctricamente pequeño, la dependencia de f1 con s es despreciable mientras que f2 varía

entorno a un 4%. Con la intención de compensar esta variación, las dimensiones del stub

se ajustan de forma que tanto la primera como la segunda frecuencia de resonancia per-

manezcan invariables para cualquier posición del stub; en concreto, hemos modificado

ligeramente el valor de w2 para cada valor de s. Tras este proceso, las frecuencias de la

Tabla 4.1 han sido recalculadas y tabuladas en la Tabla 4.2.

4.3. Método de diseño de DBFs basados en resonadores FSIR

modificados

4.3.1. Configuración simétrica

La metodología de diseño de los DBFs basados en los resonadores propuestos es muy

similar a la expuesta en el capítulo 8 de [56] para filtros paso de banda convencionales

(una sola banda) de resonadores con acoplo directo y que se ha expuesto en el capítu-

lo anterior de esta Memoria. Si usamos el resonador FSIR modificado simétrico de la
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s(mm) w2(mm) f1 f2 f3 f4

0 2.55 1.218 2.686 6.742 7.053

0.5 2.57 1.217 2.687 6.563 7.256

1 2.64 1.216 2.687 6.302 7.585

1.5 2.75 1.215 2.688 6.048 7.951

2 2.93 1.211 2.688 5.807 8.344

2.5 3.20 1.209 2.685 5.575 8.740

Tabla 4.2: Valores de las frecuencias de resonancia de la estructura de la Tabla 4.1 tras ajustar el
valor de w2.
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Figura 4.6: Coeficientes de acoplo, M1 (líneas a trazos) y M2 (líneas continuas), en función de la
distancia entre resonadores FSIR modificados simétricos para diferentes valores del
espesor del sustrato (dimensiones en el texto).

Fig. 4.1 (a), el primer paso es ajustar las dimensiones del resonador externo de forma

que su primera frecuencia de resonancia coincida con la frecuencia central especificada

de la primera banda de paso del filtro, f1. Análogamente, a continuación el stub interno

se diseña de forma que la segunda frecuencia de resonancia coincida la frecuencia cen-

tral especificada de la segunda banda de paso, f2. Tanto las dimensiones del SIR externo

como del interno se obtiene del modelo circuital de la Fig. 4.2, y luego son ligeramente

optimizadas con ayuda del simulador electromagnético. Es importante señalar que exis-
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ten varios diseños con las mismas frecuencias de resonancia f1 y f2). El siguiente paso es

obtener los coeficientes de acoplo, Mi a fi (i = 1, 2) en función de la distancia de acoplo

d, tarea en la que de nuevo precisamos del simulador electromagnético para calcular las

frecuencias en las que se desdoblan la primera (f a
1 y fb

1 ) y segunda (f a
2 y fb

2 ) frecuen-

cia de resonancia cuando se acoplan dos resonadores para aplicar posteriormente la bien

conocida expresión:

Mi =
(fa

i )2 − (fb
i )2

(fa
i )2 + (fb

i )2
(i = 1, 2) (4.8)

En la Fig.4.6 se muestran los coeficientes de acoplo de un par de resonadores simétri-

cos en función de la separación entre los mismos, d para tres valores diferentes de espesor

del sustrato, h (la permitividad relativa es εr =9.9). Las dimensiones de los resonadores

se han calculado de forma que todos ellos tengan el mismo valor de las dos primeras

frecuencias de resonancia. Para el caso h = 0.635 mm, las dimensiones son las mismas

que en la Fig. 4.3 (w2 = 2.55 mm); para h = 0.254 mm, for h = 0.254 mm, ws = 0.37

mm, wc = 3.57 mm, ls = 7.04 mm, lc = 4.3 mm, w1 = 0.2 mm, w2 = 2.42 mm, l1 = 0.5

mm y l2 = 2.12 mm; y para h = 0.127 mm, ws = 0.37 mm, wc = 3.01 mm, ls = 6.48

mm, lc = 4.3 mm, w1 = 0.2 mm, w2 = 2.12 mm, l1 = 0.41 mm y l2 = 2.12 mm. Como

se puede concluir de la Fig.4.6, los factores de acoplo dependen fuertemente del espesor

del sustrato, por lo que este parámetro podría ser considerado a la hora de conseguir los

valores de acoplo que se necesite. Precisamente, el mayor inconveniente de la configu-

ración simétrica consiste en encontrar una geometría que simultáneamente satisfaga los

valores requeridos de M1 y M2. Así, una vez que se elige el sustrato y una geometría

del resonador, para cada valor de s tendríamos una pareja de valores M1 y M2. Si, por

ejemplo, quisiéramos mantener el valor de M1 pero cambiar el valor de M2, tendríamos

que variar tanto las dimensiones del resonador externo como las del resonador interno,

(manteniendo, obviamente, las mismas dos primeras frecuencias de resonancia), lo cual

puede ser una tarea bastante ardua. Como comprobaremos a continuación, este problema

es solventado si usamos la versión asimétrica del resonador FSIR modificado propuesto.

4.3.2. Configuración asimétrica

Al usar el resonador FSIR asimétrico de la Fig.4.1 (b) para diseñar DBFs, el procedi-

miento es muy similar al descrito en el caso de la configuración simétrica, pero con una

ventaja adicional muy interesante.

En la Fig. 4.7 hemos representado los coeficientes de acoplo M1 y M2 en función de
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la distancia t (que nos indica la posición de stub interior dentro del resonador SIR prin-

cipal) usando como parámetro la distancia d entre resonadores. Hay que recordar que,

para cada valor de t, hemos reajustando el valor de w2 de forma que el desplazamien-

to del stub interno a lo largo de la línea de alta impedancia del SIR externo no afecte

a las dos primeras frecuencias de resonancia. El resto de dimensiones y el sustrato son

los mismos que los que hemos usado en el caso simétrico (para h = 0.635 mm). Como

puede comprobarse de la Fig. 4.7, el coeficiente de acoplo correspondiente a la primera

banda, M1, apenas depende de la posición del stub interior, mientras que el coeficiente

de acoplo de la segunda banda, M2, muestra una dependencia muy importante con tal

posición. En otras palabras, simplemente con un desplazamiento del stub interno y un

pequeño reajuste en sus dimensiones, podemos controlar el coeficiente de acoplo de la

segunda banda sin prácticamente modificar el de la primera banda. Por tanto, el rango

de valores de M1 y M2 (y, en consecuencia, las posibilidades para los anchos de banda Δ1

y Δ2) es mucho mayor que en el caso simétrico sin tener que variar las dimensiones del

anillo externo. Conclusiones parecidas pueden obtenerse de la Fig. 4.8, en la que hemos

representado los coeficientes de acoplo entre un resonador simétrico y otro asimétrico en

función de t para diferentes valores de s. Este tipo de configuración será útil cuando se

diseñen filtros con un número impar de resonadores, puesto que en tal caso el resonador
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Figura 4.7: Coeficientes de acoplo, M1 (líneas a trazos)) y M2 (líneas continuas), entre dos reso-
nadores asimétricos, en función del desplazamiento del stub interno, para distintos
valores de la distancia de acoplo d.
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central será simétrico mientras que sus adyacentes serán asimétricos.

En todas las configuraciones, el último paso del diseño consiste en adaptar las dos

bandas simultáneamente a las líneas de alimentación de 50 Ω a la entrada y salida del

filtro. Aunque para tal fin es posible seguir una metodología similar a la que se propone

en [150], para evitar la presencia de transformadores de impedancia (que agrandan con-

siderablemente el tamaño del circuito), hemos utilizado el simulador electromagnético

para encontrar tanto la posición de contacto como la anchura óptima de las líneas en un

pequeño entorno de los resonadores.

4.4. Ejemplos de diseño

Para validar el método de diseño explicado con anterioridad, hemos diseñado, fa-

bricado y medido tres DBFs; las frecuencias centrales de las bandas de paso de los tres

diseños son f1 = 1.21 GHz y f2 = 2.65 GHz. Las dimensiones de los resonadores son

exactamente las mismas que las utilizadas en los estudios teóricos y el sustrato utilizado

tiene espesor h = 0.635 mm y permitividad dieléctrica relativa εr = 9.9.
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Figura 4.8: Coeficientes de acoplo, M1 (líneas a trazos) y M2 (líneas continuas), entre dos resona-
dores, uno simétrico y otro asimétrico, en función del desplazamiento del stub interno,
para distintos valores de la distancia de acoplo d.
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Figura 4.9: Respuesta simulada (líneas a trazos) y medida (líneas continuas) del filtro A, diseñado
usando resonadores simétricos. Se muestra un detalle de cada banda.

4.4.1. Filtro A
En primer lugar hemos diseñado un filtro construido con dos resonadores simétricos

(orden N = 2). Las especificaciones de la primera banda son: rizado, rp1 = 0.1 dB y ancho

de banda Δ1 = 3.5%. Con estas especificaciones hemos calculado el coeficiente de acoplo

correspondiente a la primera banda [56] resultando ser M1=0.045. De la Fig.4.6 podemos

extraer que el valor necesario para la distancia entre los resonadores es d = 0.15 mm, que

impone para la segunda banda un coeficiente de acoplo M2 = 0.078, que corresponde

a las siguientes especificaciones de la segunda banda (no diseñadas): rizado rp2 = 0.15

dB y ancho de banda Δ2 = 10%. Recordemos que podríamos redimensionar todo el

resonador (tanto el SIR externo como el stub interno) para obtener distintas parejas de los

coeficientes de acoplo M1 y M2 para cada valor de s. La respuesta simulada y medida del

filtro A se muestra en la Fig.4.9, donde mostramos un detalle de ambas bandas de paso,
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Figura 4.10: Respuesta simulada (líneas a trazos) y medida (líneas continuas) del filtro B, diseña-
do usando resonadores simétricos. Se muestra un detalle de cada banda.

encontrándose un buen acuerdo entre ambos resultados. Es importante hacer notar aquí

que el proceso de optimización del tamaño y posición de las líneas de alimentación se ha

introducido un cero de transmisión entre las dos bandas de paso del filtro, mejorando de

esta forma la selectividad de las mismas.

4.4.2. Filtro B
En este segundo ejemplo, hemos diseñado igualmente un filtro de orden N = 2, pero

en este caso usando resonadores asimétricos, para los que sabemos podemos con faci-

lidad especificar independientemente las propiedades de las dos bandas de paso. Por

ejemplo, podemos imponer que ambas bandas tengan las mismas propiedades. En nues-

tro caso, las hemos diseñado para que ambas tengan respuesta Butterworth con un ancho

de banda Δ1 = Δ2 = 6%. Obviamente, estas especificaciones requieren el mismo coe-

ficiente de acoplo en las bandas, que resulta ser M1 = M2 = 0.042, que corresponde
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al punto donde se cortan los dos coeficientes de acoplo en la Fig. 4.7 para la distancia

d = 0.15 mm, para el cual el valor de la distancia de desplazamiento del stub interior

es t = 6.1 mm. En la Fig. 4.10 se comparan la respuesta simulada y medida del filtro B,

encontrándose de nuevo un buen acuerdo entre ambos resultados.

4.4.3. Filtro C
Por último, para probar la versatilidad de los nuevos resonadores propuestos en el

diseño de filtros de mayor orden, hemos diseñado un filtro de orden N = 3 con las si-

guientes especificaciones: para la primera banda, respuesta Butterworth (rp1 = 0) y ancho

de banda Δ1 = 4.3%; para la segunda banda de paso, rizado rp2 = 0.1 dB y ancho de

banda Δ2 = 6%. La simetría del filtro exige que el resonador central haya de ser simétri-

co y los resonadores de los extremos del filtro asimétricos, por lo que en este caso hemos

de usar los coeficientes de acoplo de la gráfica de diseño de la Fig. 4.8. Los valores de

los coeficientes de acoplo para la primera y segunda banda resultan ser: M1 = 0.03 y

M2 = 0.042, que pueden ser satisfechos con los valores d = 0.33 mm y t = 6.65 mm.

Los resultados de la simulación y las medidas del filtro C se comparan en la Fig.4.11,

encontrándose, como en los casos anteriores una razonable coincidencia.

4.5. Conclusiones

En este último capítulo de la memoria hemos presentado un nuevo diseño de filtros

de doble banda de paso basados en una versión modificada del FSIR convencional en la

que un stub interno, también tipo SIR, se conecta a la línea de alta impedancia del SIR

externo. En principio, el mencionado stub se localiza en el eje de simetría del resonador.

En tal caso, hemos demostrado que es posible sintonizar la frecuencia central de la pri-

mera banda ajustando las dimensiones del resonador externo y la frecuencia central de

la segunda banda ajustando las dimensiones del stub interno. Esta propiedad ya repre-

senta una ventaja sobre el filtro basado en resonadores tipo FSIR convencional, en el que

cualquier cambio de dimensiones incide directamente en las dos primeras frecuencias de

resonancia. Sin embargo, los filtros basados en la versión simétrica del FSIR modificado

sigue manteniendo un problema que afecta también a la configuración convencional, y es

la dificultad de especificar las propiedades de las dos bandas de paso simultáneamente

de una forma simple manejando los mínimos parámetros geométricos. Este problema se

resuelve con la versión asimétrica del resonador FSIR modificado, en la que el stub in-
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Figura 4.11: Respuesta simulada (líneas a trazos) y medida (líneas continuas) del filtro C, diseñado
usando resonadores simétricos y asimétricos. Se muestra un detalle de cada banda.

terno puede localizarse en cualquier punto de la línea de alta impedancia del resonador

externo. En tal caso, hemos demostrado que el coeficiente de acoplo de los resonado-

res en la primera banda es prácticamente independiente de la posición del stub interno,

mientras que el de la segunda banda depende fuertemente de tal parámetro. Por otra

parte, hemos optimizado la posición de las líneas de entrada y salida del filtro con un

doble objetivo: adaptación de las dos bandas e introducción de ceros de transmisión para

mejorar la selectividad de los filtros. Hemos diseñado y fabricado varios filtros basados

en el acoplo de resonadores FSIR modificados simétricos y asimétricos, encontrando, en

general, un aceptable acuerdo entre medidas y simulaciones.
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Se han propuesto nuevas configuraciones en tecnología híbrida microstrip/guía co-

planar de filtros distribuidos de líneas acopladas paralelas con el fin de eliminar

la primera banda espuria que, en torno al doble de la frecuencia central de la ban-

da principal, aparece en los filtros convencionales a causa de la desigualdad de las

permitividades efectivas en los modos par e impar. Dichas permitividades pueden

igualarse al introducir ranuras en el plano de masa bajo las secciones de líneas aco-

pladas que, de forma adicional, proporcionan un nuevo camino de acoplo entre

las tiras permitiendo la implementación de filtros con mayor ancho de banda. No

obstante, se ha comprobado que las ranuras resultan insuficientes para eliminar la

mencionada banda espuria en determinados sustratos de baja permitividad, pro-

blema que se resuelve al insertar conductores flotantes. Además, la presencia de

estos conductores flotantes incrementa la flexibilidad del diseño, permitiendo un

mayor control de la geometría final del filtro.

Se ha implementado un nuevo filtro paso bajo de respuesta elíptica, modificando

los filtros clásicos construidos mediante secciones de alta y baja impedancia conec-

tadas en cascada. Básicamente, las modificaciones consisten en introducir ranuras

bajo las secciones de alta impedancia y sustituir las de baja impedancia por con-

densadores de placas planas paralelas que se conectan al plano de masa a través

de guías coplanares de alta impedancia. Esta guías tienen una doble función: in-

tervienen en la introducción de los ceros de transmisión por encima de la banda

(mejorando la selectividad del filtro) y evitan la propagación de los modos slot aso-

ciados a las ranuras. Adicionalmente, se ha conseguido una significativa reducción

de tamaño del filtro con respecto a implementaciones tradicionales al sustituir las

secciones de alta impedancia por bucles abiertos conectados en serie.

Asimismo, se ha diseñado una sección paso alto, también utilizando tecnología
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híbrida, que conectada en cascada con el filtro paso bajo diseñado anteriormente

constituye un filtro UWB de gran selectividad, pues la sección paso alta introduce

un cero de transmisión por debajo de la banda mientras que las secciones paso bajo

los introducen por encima de la misma.

Las dimensiones de los nuevos filtros distribuidos propuestos se han obtenido a

partir de los parámetros eléctricos que imponen las especificaciones del diseño me-

diante un eficiente algoritmo quasi-TEM para estructuras híbridas microstrip/guía

de onda coplanar, previamente desarrollado en el Grupo de Microondas de la Uni-

versidad de Sevilla. Los algoritmos de búsqueda han sido optimizados al tener en

cuenta la correlación existente entre parámetros físicos y eléctricos. Las geometrías

extraídas de este algoritmo han sido finalmente optimizadas con ayuda del simu-

lador electromagnético para tener en cuenta las discontinuidades presentes en el

diseño así como efectos de alta frecuencia que no contempla el algoritmo.

Con respecto al diseño de filtros localizados basados en resonadores acoplados, en

primer lugar se ha propuesto un nuevo método basado en el estudio de los coefi-

cientes de reflexión para distinguir la naturaleza eléctrica o magnética del acoplo

entre dos resonadores, lo que resulta muy útil en el diseño de filtros paso de banda

elípticos.

Se han investigado nuevos resonadores sublanda: el resonador en espiral y el reso-

nador de salto de impedancia plegado, ambos modificados introduciendo ranuras

en el plano de masa para aumentar el acoplo entre los resonadores que permitan

diseñar filtros con mayores anchos de banda.

En el caso del resonador de salto de impedancia modificado, se ha estudiado es-

pecialmente el caso en el que se añade un conductor flotante a la ranura. Se ha

realizado un exhaustivo análisis teórico, basado en modelos en parámetros loca-

lizados y líneas de transmisión, para calcular las frecuencias de resonancia de la

nueva partícula; en concreto, hemos encontrado que las dimensiones del conductor

flotante pueden controlar de forma efectiva la posición de la segunda frecuencia de

resonancia, lo que nos permite alejarla suficientemente de la primera para mejorar

de forma significativa la atenuación por encima de la banda principal con respecto

al caso del resonador convencional.

Se ha presentado una nueva modificación del filtro de salto de impedancia plegado,
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consistente en conectar un stub tipo SIR a la sección de alta impedancia, con objeto

de diseñar filtros con doble banda de paso. Hemos comprobado que mientras el

resonador externo controla la frecuencia central de la primera banda, la frecuencia

central de la segunda banda puede ser sintonizada en cierto rango de valores va-

riando las dimensiones del stub interno. Además, se ha demostrado que, dada una

distancia de separación entre resonadores, su coeficiente de acoplo a la segunda

frecuencia de resonancia cambia sustancialmente con la posición de stub interno, lo

que nos ha permitido diseñar de forma independiente los anchos de banda de las

dos bandas de paso del filtro.

Finalmente, es necesario destacar que todos los diseños propuestos en la Memoria

han sido fabricados con técnicas standard de fotograbado, encontrándose en ge-

neral un buen acuerdo entre las respuestas simuladas y medidas de los filtros, lo

que avala el potencial y la metodología de diseño de las nuevas configuraciones

presentadas.
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