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1. Planteamiento inicial del Proyecto

A comienzos del siglo XXI, la comunidad cientifica ha suscitado un gran interés por unas
estructuras artificiales, denominadas metamateriales. Estos metamateriales presentan
propiedades electromagnéticas efectivas que no se encuentran en sus elementos constituyentes
ni han sido observadas en la naturaleza [1]. Por ello, dada la peculiaridad de éstos, hoy en dia
numerosos trabajos en diferentes campos se estan realizando. En el campo de la electronica y
de las telecomunicaciones, estos metamateriales permiten disefiar nuevas topologias de
dispositivos con prestaciones iguales o mejores a los tradicionales.

2. Objetivos del Proyecto

En este proyecto, se propone disefiar e implementar nuevas topologias de filtros basadas en
estructuras metamateriales. Los filtros a desarrollar seran de tipo pasivos y funcionaran en el
rango de las frecuencias de microondas. Se basaran en tecnologias microstrip, coplanar o guia
de onda integrada en sustrato (Substrate Integrated Waveguide, SIW). Se estudiard la
posibilidad de incrementar el grado de funcionalidad de estos filtros afiadiéndoles elementos
de sintonizacién. Las principales tareas a llevar a cabo consistiran en simular y analizar las
diferentes topologias de filtros, hallar los circuitos equivalentes, fabricar y medir los disefios
mas interesantes. El alumno encontrara en este proyecto la mayoria de las facetas de la
electrénica moderna: materiales innovadores, microondas, electromagnetismo, disefio,
fabricacion e instrumentacion.

3. Fases del Proyecto
1. Repaso de microondas y parametros S.
2. Busqueda de bibliografia.
- Filtros en tecnologia planar
- Metamateriales
3. Manejo de la herramienta de simulacion basada en elementos finitos (HFSS).
4. Disefio y optimizacion de filtros en tecnologia planar. Simulaciones y comparacion de
resultados.
5. Fabricacion de los disefios mas interesante de filtros mediante una microfresadora.
6. Caracterizacion de los filtros fabricados mediante un analizador de redes.
7. Redaccion TFM.
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Capitulo 1. Introduccién

El objetivo de este trabajo es el estudio de circuitos basados en estructuras
metamateriales que trabajan en la zona del espectro que se denomina “microondas”. Las
frecuencias de microondas se corresponden con la zona del espectro electromagnético
que se destaca en la Figura 1.1. La zona de frecuencias de microondas esta comprendida
entre 30 MHz y 300 GHz vy dividida en diferentes rangos de frecuencias. Cada rango

puede tener distintas aplicaciones.

5 o
2 S A
E =
U ]
- =
E - Frequency Band
- range designation
[ mm =t 300 GHz=— 140-220 GHz G-band
110-170 GHz D-band
_ 75-110 GHz W-band
w 10 mm — 30 GHz - 60-%0 GHz E-band
o 50-70 GHz V_band
t}u 4060 GHz U-band
= 10cm 3GHz = 33-50 GHz {)-band
e 26.5-40 GHz Ka-band
- 18-26.5 GHz K-band
Im=— 3 12.4-18 GHz Ku-band
E.‘ 300 MHz= 8-12.4 GHz X-band
. 48 GHz C-band
= _ 30 M 2-4 GHz S-band
2 10'm 30 MHzm 1-2 GHz L-band
= 300-3000 MHz ~ UHF-band
- 30-300 MHz  VHF-band
i 100 - 3 MHze .
2
oY, ] ke 300 KHZ me
Y

Figura 1.1: Espectro electromagnético RF/microondas [1].

En la mayoria de las aplicaciones de las microondas se requieren lineas de transmision.
Estas permiten la transmision de una onda electromagnética de un punto a otro y estan

generalmente formadas por dos conductores separados por un dieléctrico.



Este proyecto estd basado en circuitos y lineas de transmision en tecnologia planar:
microstrip, coplanar y guias de onda integradas en el substrato (SIW). Con estas
tecnologias se desarrollaran dos filtros con diversas variaciones de tipo rechaza banda a
frecuencia de microondas. Para ello, se utilizaran estructuras metamateriales resonantes
y se introducirad elementos sintonizables para variar la frecuencia de resonancia de cada
filtro.

En el capitulo 2, se realiza una descripcion de las lineas de transmision en tecnologia
planar con las que desarrollaremos los filtros, asi como de los medios de Veselago
relativos a los resonadores de anillos. En el capitulo 3, se realiza el estudio, disefio e
implementacién de filtros multibanda eliminada en tecnologias microstrip y coplanar
mediante resonadores de anillos de tipo monoplanar. Las bandas eliminadas se obtienen
a partir de una sola celda de un resonador de anillos denominado OISRR, sin necesidad
de aumentar el circuito. También, se aplicara un diodo varactor a una version de este
resonador para implementar un filtro rechaza banda integrado en sustrato (SIW)
reconfigurable. En el capitulo 4, se lleva a cabo el estudio de un resonador de anillos
biplanar, denominado bi-ORR. Con respecto a la celda OISRR, la celda bi-ORR tiene
mayor potencial, dado que presenta menores pérdidas por radiacion, es eléctricamente
mas pequefia y mejora el nivel de rechazo de la banda eliminada. Estas prestaciones se
veran reflejadas en el disefio de un filtro SIW rechazo banda mediante una celda bi-
ORR. Finalmente, en el capitulo 5, se exponen las conclusiones y las futuras lineas de

este trabajo.



Capitulo 2. Tecnologia microstrip, coplanar y SIW

La tecnologia planar es muy utilizada a las frecuencias de las microondas. Estas ondas
electromagnéticas se sitian por debajo del espectro visible (espectro infrarrojo), y por
encima del espectro de radiofrecuencia (RF). El limite en frecuencia entre
radiofrecuencia y microondas es algo arbitrario, dependiendo del desarrollo de
tecnologias para la explotacion del rango especifico de frecuencias.

Las lineas de transmision en tecnologia planar se basan en la propagacion de ondas
electromagnéticas en base a dos conductores separados por un dieléctrico. Dependiendo
de la colocacion de los conductores con respecto al dieléctrico existen varios tipos de
lineas de transmision en la tecnologia planar, entre las que destacamos la linea
microstrip, la linea coplanar y la guia de onda integrada en substrato (SIW). Existen
caracteristicas que comparten todos los tipos de lineas de transmision basadas en
tecnologia planar como el calculo de la longitud de onda guiada en la linea (2.1), la

constante de propagacion (2.2), la velocidad de fase (2.3) y la longitud eléctrica (2.4).

Ao _ cC
= o = e @D
B=1 (2.2)
U, = % = J:_ (2.3)
0= pl (2.4)

2.1 Microstrip

La linea microstrip es uno de los tipos mas comunes de lineas de transmision planar,
principalmente porque puede ser fabricada mediante procesos fotolitograficos vy
facilmente integradas con otros dispositivos activos o pasivos de microondas. La
estructura general de una linea microstrip esta representada en la Figura 2.1 y consiste

en una tira conductora de ancho W y espesor t en la parte superior del sustrato
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dieléctrico que tiene una constante dieléctrica relativa e y un espesor h, y un plano

conductor en la parte inferior del sustrato que hace de masa.

Tira conductora
W 1

Plano de masa

Sustrato dieléctrico

Figura 2.1: Linea microstrip [1]

En la Figura 2.2, se puede observar que los campos en la microstrip se extienden a
través de dos medios, aire y dieléctrico, por lo que la estructura no es homogénea.
Debido a esta inhomogeneidad, la linea microstrip no soporta una onda TEM pura. Esto
es porque una onda TEM pura solamente tiene componentes de campos eléctricos y
magnéticos transversales y la velocidad de propagacion depende de las propiedades del
material, siendo éstas la permitividad ¢ y la permeabilidad x. Sin embargo, con la
presencia de dos medios de onda guiada, las ondas en la linea microstrip tendran
componentes de campos eléctricos y magnéticos longitudinales y su velocidad de
propagacion dependera no solamente de las propiedades del material sino también de las
dimensiones fisicas [1].

. MHHTTRTTETTRTRTERETERRTEERESSS

Figura 2.2: Lineas de campo en la linea microstrip [1].
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La constante dieléctrica efectiva de una linea microstrip viene dada de forma

aproximada por:

&rt+1 Er—1 1

Eeff=—7 T3 Jit12d/w

(2.5)

Esta constante efectiva puede ser interpretada como la constante dieléctrica de un medio

homogéneo que reemplaza el aire y las regiones dieléctricas de la linea microstrip.

Dadas las dimensiones de la linea microstrip, la impedancia caracteristica puede ser

calculada segun [2]:

60

v Eeff

Zy = 1207
w w
[Eerr 7 +1.393+0.667 In (+1.444)]

<1

In (% + %) para

., @9

para

ST ES

Por otro lado, para una impedancia caracteristica dada Zo y una constante dieléctrica er,

la proporcién W/d viene dada por [2]:

ge4 w
w —as para — <2
E — e2A—7 d (27)

% [B—1-In (2B—1) + gzr; (In(B — 1) + 0.39 — 0{frl)] para % > 2

donde:
_ @ ﬂ &r—1 0.11
A== / > tom (0.23 + gr) (2.8)
377
= i (2.9
2.2 Coplanar

Como se puede observar en la Figura 2.3 [3], la estructura convencional de la linea
coplanar consiste en una tira conductora de ancho W en la parte superior de un sustrato
dieléctrico con planos de masa colocados a ambos lados de la tira separados por una

distancia s.
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Figura 2.3: Linea coplanar [3].

Esta estructura tiene las mismas propiedades de transmision que la linea microstrip,
pero ofrece ciertas ventajas frente a ésta, como la simplicidad de fabricacion, la
facilidad de montaje superficial de dispositivos activos y pasivos, la eliminacion de la

necesidad de hacer agujeros y reduce las pérdidas por radiacion.

Los parametros de esta linea se pueden calculan de manera aproximada a partir de las

siguientes ecuaciones [3]:

(0.775In% + 1.75) + 2%(0.04 — 0.7x

cer = 5 Itanh +0.01(1 — 0.1£,)(0.25 + x)) (2.10)

Zy = %%‘; (2.11)

donde x = —— (2.12)
Donde k(x) es una integral eliptica de primera especie:

k(x) = ff%ﬁmz(p (2.13)

k' (x) = k(V1—x2) (2.14)
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2.3 Substrate Integrated Waveguide (guia de onda integrada en sustrato)

Las guias de onda rectangular estdn muy difundidas cuando hablamos de aplicaciones
de microondas. Presentan numerosas ventajas como su elevado factor de calidad o su
capacidad de trabajar con potencias altas. El problema surge cuando se quiere integrar
esta tecnologia con la tecnologia planar. La guia de onda integrada en substrato
(Substrate integrated waveguide, SIW) forma parte de la tecnologia ‘substrate
integrated circuit’ (SIC) que surge para resolver el problema en la integracion entre la
tecnologia planar y no-planar. La ventaja principal es la posibilidad de unificar todos los
componentes de un sistema en un mismo circuito, ya sean componentes activos 0
pasivos. Ademas, presenta un alto factor de calidad, bajas pérdidas, y destaca por tener
un bajo coste, una facil fabricacién y un tamafio compacto, por lo que tiene un gran

abanico de aplicaciones en filtros, antenas y divisores de potencia.

La tecnologia SIW se compone de dos planos conductores separados por un sustrato
dieléctrico (Figura 2.4). Estos dos conductores hacen las funciones de paredes
horizontales de la guia de onda horizontal. Las paredes verticales, en cambio, estan
definidas por las dos filas de postes metalizados, consiguiendo que la onda

electromagnética se queda confinada en el dieléctrico.

y
A conductor

Figura 2.4: Estructura de la guia de onda integrada en substrato (SIW).
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El didmetro d de los postes, el espaciado s entre los postes, que debe mantenerse
pequefio para reducir las pérdidas por radiacion, y el espaciado W entre las dos filas de
postes metalizados son los pardmetros fisicos necesarios para el disefio de la guia de
onda [4]. La relacion d/s es considerada la més critica en el disefio de la estructura
porque estan interrelacionadas como se indica en [5]. En [6] se formulan dos reglas de
disefio de la estructura SIW relacionadas con el didmetro d y el espaciado de los postes s

que se utilizan para evitar las pérdidas por radiacion:
d <24/5 (2.15)
s<2d (2.16)

Estas reglas son suficientes, pero no necesarias, para el funcionamiento de la guia de
onda integrada en substrato. Estas reglas aseguran que las pérdidas de radiacion se
mantendran despreciables, lo que permite que el SIW pueda ser modelado como una
guia de onda rectangular convencional (RW). Por otro lado, es necesario trabajar a una
frecuencia superior a la frecuencia de corte del modo TE1o. Por ello, se toma un ancho
de banda de la guia de onda equivalente a partir de la frecuencia de corte deseada

siguiendo la siguiente ecuacion:

c

WGWeq < W (217)

En [7] se muestran las frecuencias de corte del modo TEio y del modo TE2, de manera
que el ancho de la linea SIW W, el diametro de los postes d y el espaciado entre ellos s
toman unos valores concretos para obtener una frecuencia de corte del modo TEio
inferior a la frecuencia de trabajo con la ecuacion 2.18 y, de manera simultanea, una
frecuencia de corte del modo TE2o superior a la frecuencia de trabajo con la ecuacion
2.19:

_ Co _ d2

fCTEw 2 (W 0.955) (2.18)
o a2 a® \*

fCTEzo T 2VE (W T 11s 6.652) (219)

Es necesario que se cumplan también las siguientes caracteristicas para poder hacer uso

de las ecuaciones de las frecuencias de corte de los distintos modos anteriores:
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s < Ag\Er/ 2 (2.20)
s < 4d (2.21)

Por ultimo, el ancho de banda de la estructura SIW se calcula de la siguiente manera:

d2

T95s (2.22)

Wsiw = Wew,, +

En resumen, para poder obtener una respuesta en frecuencia deseable con la estructura
SIW, es necesario utilizar una geometria periddica en la que se introducen postes

metalizados siguiendo los criterios presentados.

2.4 Medios de Veselago

La respuesta de un sistema ante la presencia de un campo electromagnético es
determinada por las propiedades de los materiales involucrados, y es bien conocido que,
en un medio compuesto de particulas, las ondas electromagnéticas interactian con éstas,
induciendo momentos eléctricos y magnéticos, que afectan a la permitividad y
permeabilidad efectiva macroscépica del medio absoluto, que son los pardmetros usados
para definir las propiedades de éstos materiales. Esto permite una clasificacion definida
por estos dos parametros. Los medios con permitividad y permeabilidad mayor que cero
(¢ > 0, p > 0) son designados como medios doble positivos (Double PoSitive, DPS),
conocidos también como materiales dieléctricos. Los medios con permitividad menor
que cero y permeabilidad mayor que cero (€ < 0, > 0) son designados como medios de
épsilon negativa (Epsilon NeGative, ENG). A ciertos regimenes de frecuencia, algunos
plasmas y metales nobles exhiben estas caracteristicas. Los medios con una
permitividad mayor que cero y permeabilidad menor que cero (¢ > 0, p < 0) son
designados como medios de mu negativa (Mu NeGative, MNG). En ciertos regimenes
de frecuencia, algunos materiales girotrOpicos muestran estas caracteristicas.
Finalmente, los materiales que muestran una permitividad y permeabilidad negativa (€ <
0, u < 0) son designados como medios doble negativos (Double NeGative), materiales
“zurdos” o metamateriales, que no se pueden encontrar en la naturaleza, pero son
fisicamente posibles. La denominacion de medio zurdo (Left-Handed Material, LHM)

se debe a que, en un material con partes reales negativas, los vectores de los campos
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eléctricos E, magnéticos H y el nimero de onda K componen una triada zurda en vez de

una triada diestra como en un medio convencional (Right-Handed Material, RHM).

Material ENG
(e<0,pn>0)

n
A

Material DPS

(e=0,p>0)

Material DNG
(e<0,pn<0)

» <

1[::.’.“’:’ [.’: "1( \ G

(e>0,p<0)

Figura 2.5: Clasificacion de los materiales segun sus caracteristicas electromagnéticas.

En 1967, Veselago [8] investigd de manera teorica sobre la propagacion de las ondas

planas en un material cuya permitividad y permeabilidad era asumida simultaneamente

como negativa siendo el primero en publicar un andlisis sobre los mismos [9-11].

Estos medios también se denominan como medios de indice de refraccion negativo

(negative refractive index, NRI), medios de indice negativo (negative index, NI),

medios doble negativos, medios con velocidad de fase negativa (backward, BW) e

incluso medios zurdos (left-handed material, LHM). Este tipo de material se denomina

de ese modo debido a las propiedades que presenta [12]:

e Velocidad de fase y grupo antiparalelas.

e Cambio de sentido del efecto Doppler.

e Cambio de sentido de la radiacion de Vavilov-Cherenkov.

e Inversion de las condiciones de contorno relativas a los componentes normales

de los campos eléctricos y magnéticos en la superficie entre un medio diestro (¢

>0y p>0)yunmedio zurdo (e <0y pn<0).

e Inversion de la ley de Snell.

e Indice de refraccion negativo en la superficie entre un medio diestro (¢ >0 y u >

0) y un medio zurdo (e <0y u<0).
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e Focalizacion mediante una “lente zurda plana”: Aplicando la ley de Snell dos
veces a un medio zurdo intercalado entre dos medios diestros, se obtiene un
efecto de doble enfoque. Dicho de otro modo, si se aplica una fuente puntual
desde un medio diestro a un medio zurdo intercalado entre dos medios diestros,
se consigue una transformacion de una fuente puntual en una imagen puntual en
el segundo medio diestro.

e Cambio de los efectos de convergencia y divergencia en lentes cdncavas y
convexas, respectivamente, cuando las lentes estan fabricadas con un medio
zurdo.

e Fendmenos de tipo resonante ante plasmones.

Especies lGenergl Familial Orden 'Clasel

Figura 2.6: Taxonomia linneana para celdas basadas en resonadores de anillos abiertos
[12].

Los medios de Veselago son medios efectivos. En un medio efectivo, la longitud de
onda electromagnética es mayor que la estructura de celdas que componen el

metamaterial y, por consiguiente, la sefial que viaja a través de ella la percibe como un
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medio homogeneo. Por lo tanto, se puede definir una permitividad efectiva .7 y una
permeabilidad efectiva ., para la totalidad del medio. Cuando estos parametros tienen
valores negativos, es cuando estamos hablando de materiales “zurdos”. El primer medio
zurdo se sintetizo en los afios noventa y estaba compuesto de dos matrices periodicas
superpuestas formadas por varillas metélicas equidistantes que aportaban la
permitividad real negativa y resonadores metalicos basados en anillos abiertos metalicos
en oposicion que aportaban la permeabilidad real negativa [13, 14]. En la figura 2.6 se
pueden observar las diferentes celdas basadas en resonadores de anillos que se han

desarrollado desde entonces.

En este proyecto se utilizaran dos celdas: una basada en un resonador monoplanar de
anillos abiertos no complementarios (OISRR) y la otra en un resonador biplanar de

anillos abiertos no complementarios (bi-ORR).
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Capitulo 3. Disefio e implementacién de filtros rechaza banda con

resonadores de anillos de tipo OISRR

3.1 Introduccion

El objetivo de este blogue del trabajo consiste en desarrollar filtros de tipo rechaza
banda a frecuencias de microondas en tecnologia planar mediante medios de Veselago.
Ademas, se introducira la celda OISRR (Open Interconnected Split Ring Resonator) con
la que se consigue la resonancia para generar el filtro elimina banda y sus variaciones en
formato multianillo en tecnologia microstrip y coplanar y en formato reconfigurable en

tecnologia SIW.

Para ello, se hara uso de trabajos anteriores [15] y se llevaran a cabo simulaciones
electromagnéticas mediante el software HFSS para determinar los parametros S de los
filtros a desarrollar. Una vez obtenidos los pardmetros deseados de los filtros, se
procederd a la fabricacion de los mismos mediante una microfresadora laser en un
sustrato RT/duroid 3010 de permitividad relativa 10.2. Después de fabricarlos, se
incluird un diodo varactor al filtro en tecnologia SIW que nos proporcionara la

caracteristica reconfigurable.

3.2 Celda OISRR

En el siguiente apartado se presenta la celda OISRR, su estructura, el circuito
equivalente de la celda y el andlisis de la misma en funcién de los parametros de disefio,

que son los que definiran sus caracteristicas electromagnéticas.
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Figura 3.1: Estructura de la celda OISRR.

La celda OISRR, representada en la Figura 3.1, se compone de un anillo abierto,
interconectado en un punto de una seccion de una linea de transmisién en tecnologia
planar. Las dimensiones de la celda OISRR son el radio r, la anchura c del conductor y
el hueco g. Esta celda genera una resonancia principal que puede ser ajustada mediante
las dimensiones del anillo. Sin embargo, una vez fabricado el filtro, esta resonancia no
se puede ajustar nuevamente a otra frecuencia de operacion diferente. La estructura
ORR esta basada en estudios previos del anillo resonador abierto [15] que a su vez es
una versién modificada del SRR [16, 17] y el OSRR [18]. La celda OISRR se puede
describir mediante elementos concentrados siempre que su tamafio sea eléctricamente
pequefio. La conexion de la celda OISRR con la linea de tecnologia planar se presenta
como una conexion en paralelo. El circuito equivalente se muestra en la Figura 3.2 y
consiste en un circuito resonante RolLoCo serie introducido en paralelo entre dos
secciones de linea de transmision de longitud d = D1/2, impedancia caracteristica Zc y

permitividad efectiva e .
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Figura 3.2: Circuito equivalente de la celda OISRR integrada en una linea de

transmision.

Como se puede observar en la Figura 3.2, el circuito resonante LoCo estd conectado a
masa mediante Ro. Ro tiene en cuenta dos resistencias en serie, correspondientes a las
pérdidas por radiacion y a las pérdidas 6hmicas de la celda OISRR. La entrada y salida
de la estructura son, respectivamente, el puerto 1y el puerto 2. Las dos secciones L1 de
la linea de transmisién conectan los puertos de entrada y de salida con la celda OISRR.
La frecuencia de resonancia fo de la celda se define a partir del circuito LoCo, cuyos
valores se determinan esencialmente por los parametros de disefio de la propia celda y
se pueden obtener de las simulaciones electromagnéticas o de las medidas, considerando
el pardmetro de transmision Sp1 de un circuito de dos puertos terminado en una

impedancia Zo = 50 Q:

S21 =2 3.1
0
1+
donde:
Z =jwL, + (3.2)

JwCo

es la impedancia en serie de los elementos inductivos y capacitivos con una frecuencia

de resonancia:

fo= (3.3)

2T,/ LyCy
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y una pendiente de reactancia:
XO = (UOLO (34)

A partir de las siguientes aproximaciones Af << fo y (f /fo — fo / f) = 2 Af / f, el ancho de

banda a 3 dB puede definirse como:

Af 34 = 3 (3.5)

29

Y, en consecuencia, los elementos Loy Co pueden ser definidos como:

50
0= (3.6)
1 _
Co =£(27Tfo) 2 (3.7)

3.3 Aplicacion al disefio de filtros multibanda eliminada en tecnologias

microstrip y coplanar

La celda OISRR introduce un resonador RLC conectado en paralelo a la linea de
transmision. Este resonador puede ser modelado como una derivacion a tierra, con los
elementos R, L, y C conectados en serie, por lo que la respuesta frecuencial de la celda
es un filtro rechaza banda a la frecuencia de resonancia del circuito. EI nimero de
bandas eliminadas del circuito puede ser controlado afiadiendo mas celdas OISRRs, ya
que cada anillo puede ser modelado como un nuevo resonador RLC que introduce una
nueva banda rechazada junto a un coeficiente de acoplamiento que toma en cuenta la

induccion mutua entre anillos.

En este trabajo se demuestra que los anillos adicionales pueden ser introducidos de
manera concentrica en la misma celda, implicando que no aumente el tamafio del
dispositivo. Un ejemplo de ello es el presentado en la Figura 3.3: 3-OISRR. Su disefio
implementa un filtro de rechazo multibanda. Esta celda 3-OISRR se ha integrado, como
puede verse en la Figura 3.3, tanto en tecnologia microstrip como coplanar, y se han
realizado simulaciones electromagneéticas con el programa HFSS y simulaciones

circuitales con el programa ADS. Esta integracion consiste en una interconexion entre
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los tres anillos abiertos de distinto radio con un punto coman de la linea de transmision.
En el caso de la linea microstrip (Figura 3.3(a)), se abre una apertura en el plano de
masa para evitar el acoplo capacitivo que se produce entre el propio plano y el
resonador. Por otro lado, en el caso de la linea coplanar (Figura 3.3(b)), la apertura se
abre en uno de los dos planos laterales que hace de masa, en el que la celda se situa.
Ademas, los dos planos de masa estan conectados entre si a través de orificios de paso

que sirven para evitar las capacidades e inductancias parasitas.

Bottom view

port 1 H | f port 2
LI
$1’1 Py |°
L | Ly
(a)
port 1 port 2

(b)

Figura 3.3: Estructura de una celda OISRR multianillo (3-OSIRR). (a) Tecnologia

microstrip. (b) Tecnologia coplanar.
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Dado que la conexion entre los tres anillos y la linea microstrip o coplanar se realiza en
un punto comudn de manera similar a la celda OISRR, podemos asumir que la insercion
de la celda 3-OISRR esté en paralelo. Las dimensiones de los diferentes elementos de la
celda se muestran en las Figura 3(a) y 3(b). Estas son el radio del anillo externo ry, el
radio del anillo central r,, el radio del anillo interno r3, el ancho ¢ de los anillos, las
separaciones s; Y s, entre los anillos y la longitud de los lados de la apertura D;x D,
grabada sobre el plano de masa. El ancho W de la linea coplanar se mantiene constante,
mientras que en el caso de la linea microstrip el ancho W se ajusta para compensar la
apertura que se abre en el plano de pasa y poder mantener el mismo valor de impedancia

caracteristica Z,. del resto de la linea.

Los tres anillos de esta celda producen dos resonancias principales y otra espuria. Estas
dos resonancias principales pueden ser controladas mediante las dimensiones de los
anillos anteriormente explicadas y que son las que generan las bandas de rechazo del
dispositivo. EI modelo circuital para ambas tecnologias planares se muestra en la Figura
3.4.

port | L) P d d P> Ly port 2
o— —O— } — L —O0—{—3—0
Zv. 8,-(] Z(‘. Eref Ll J' M \{ ) J L3 Zr. En_‘/ Z(-. Eref
Cl L l [ 64 l C1
IR g
R Z SRy ZRy
N i

Figura 3.4: Circuito equivalente de la celda 3-OISRR conectada a una guia planar.

Debido a que la conexion entre los tres anillos se hace en un punto comun, se puede
asumir un modelo paralelo para realizar un modelo circuital del filtro. Cada par de
anillos es modelado como un circuito resonante RLC que deriva a masa con los
elementos resistivos, inductivos y capacitivos en serie. Se afiade un tercer circuito
resonante RLC para modelar la banda rechazaba espuria que aparece a altas frecuencias.
Cada circuito resonante esta conectado a masa a través de una resistencia R, que tiene en

cuenta las perdidas 6hmicas y de radiacion de la celda 3-OISRR en cada resonancia.
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Los tres circuitos resonantes RLC estan colocados entre dos lineas de transmision de
longitud d que modelan la seccion de guia de onda entre los puntos P; y P,. Finalmente,
se afiade una longitud de guia de transmisién L, en los dos extremos, correspondientes a

la conexion entre los puertos de entrada y salida y la celda 3-OISRR.

Definiremos f, 1 Y fo,2 a las frecuencias de resonancia de los pares de anillos formados
por el anillo externo y central (fy 1) Y el anillo central e interno (f, ), mientras que la
frecuencia espuria sera f, ;. Cada una de estas frecuencias produce una banda rechazada
que esta modelada por una de las tres ramas del circuito RLC mostrado en la Figura 3.4.
Se introduce un parametro de inductancia mutua M para tener en cuenta la interaccion
entre el par de anillos externo e interno. Para calcular los valores de los parametros de
inductancia y capacitancia del modelo circuital se ha propuesto una regla de
transformacion [11] entre la celda OISRR y la celda ORR (open ring resonator)
presentada en un trabajo anterior [9]. De acuerdo a esta regla, definimos el factor de

escalado de impedancia y; como:

1 (AfOSRR:i) (3.8)

Vi = i T

donde el indice i = 1, 2 hace referencia al par de anillos externo (i = 1) e interno (i = 2).
Afosrr 0 Afo son los anchos de banda a 3dB de las correspondientes bandas de
resonancias obtenidas de las simulaciones electromagnéticas de la celda OSRR vy la
estructura equivalente OISRR. Merece la pena sefialar que para la estructura OSRR la
banda de resonancia sera paso-banda mientras que para la estructura equivalente OISRR
la resonancia produce un rechazo-banda. Por consiguiente, una vez determinado el valor
de y;, el valor de las inductancias y capacitancias asociadas a los OISRRs se calculan a
través de los valores correspondientes de los mismos parametros de la estructura OSRR

de acuerdo a las siguientes ecuaciones:
L; = YiLosrr, (3.9)
Ci = Cosrr,i/Vi (3.10)

El valor de la inductancia Losgr; Y Capacitancia Cpsgg; de la estructura OSRR se
calcula gracias a sus dimensiones geométricas de la siguiente manera. Loggp; €S la
inductancia de un anillo cerrado de radio igual al radio medio del i-ésimo e (i+1)-ésimo

anillo; por ejemplo, r,; =, — ¢ —s/2, usando el mismo ancho c que los anillos que
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consideramos. Por otro lado, Cpspr; €s la capacitancia distribuida de los i-ésimos
espacios entre los i-ésimos e (i+1)-ésimos anillos, que estan separados de una distancia
s;. Si llamamos C,,,;a la capacitancia por unida de longitud del mencionado espacio,

entonces el valor de la capacitancia es relativo al radio medio a través de la ecuacion:
Cosrr,i = 217, Cpu,; (3.11)

Una vez obtenidos los valores de L y C del circuito equivalente OSRR que han sido
calculados gracias a las consideraciones previas, podemos obtener el valor de la

inductancia mutua M mediante la siguiente ecuacion
donde k es el coeficiente de acoplamiento empirico.

La rama de elementos serie R3L3Cs es responsable de modelar la banda de rechazo
espuria. El valor de Lz puede ser calculado a partir del ancho de banda a 3 dB de la
banda eliminada Af, 3 obtenido de las simulaciones electromagneticas asumiendo que la
red termina en dos puertos de 50 QQ y omitiendo los efectos de los otros dos elementos.

En este caso, se puede aplicar la siguiente relacion:

x3/50 = f0,3/2/Af0,3 = Lz = 50/4/”/Af0,3 (3.13)

donde x3 = wg 3L3 es la reactancia. El valor de la capacitancia Cs se consigue mediante

la condicion de resonancia wg 5 = 1/(CsL3).

Finalmente, la resistencia R; que conecta cada circuito serie LC a masa puede ser
computada mediante simulaciones electromagnéticas de la celda 3-OISRR usando unas

pérdidas de retorno |511|ij (obtenidas a la resonancia f; ;) y un factor de calidad Q,, ;:

Q o 277,'ij]' _ fO,j
u,j Rj AfO,]'(l_lSlllfO'j)

(3.14)

donde el indice j = 1, 2, 3 hace referencia a una de las tres resonancias de la celda
30ISRR.
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Figura 3.5: Respuestas S11 obtenidas de las simulaciones EM (linea solida) y circuitales
(linea discontinua) de la celda 3-OISRR excitada mediante (a) linea microstrip y (b)

guia coplanar.
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Figura 3.6: Respuestas S»1 obtenidas de las simulaciones EM (linea solida) y circuitales
(linea discontinua) de la celda 3-OISRR excitada mediante (a) linea microstrip y (b)

guia coplanar.

Las Figuras 3.5 y 3.6 presentan las simulaciones electromagnéticas y circuitales de los
pardmetros Si1 y Sz1 para una celda 3-OISRR excitada mediante una guia de onda
microstrip y coplanar. Las dimensiones geométricas de la celda 3-OISRR son: ry = 2.2
mm, r2 = 1.65 mm, ¢ = 0.3 mm y s1 = 52 = 0.25 mm tanto para la estructura microstrip
como para la escturctura coplanar. Las dimensiones de la apertura son, respectivamente,
D;xD,=9%x9 mm?y D, XD, =9x 6.5 mm? para la guia de onda microstrip y
coplanar. Los valores de los otros parametros necesarios para las simulaciones son: el
espesor del cobre t = 17.5 um, el espesor del substrato h = 0.635 mm, la permitividad
del substrato &, = 10.2, L1 = 5.5 mm, W1 = 0.594 mm, W> = 0.794 mm, W = 0.374 mm,

S = 0.163 mm y Zc = 50 Q. Las simulaciones analogas de las estructuras OSRR
equivalentes daban los valores de AfOSRR,i, que permiten calcular el factor » de la

ecuacion 3.8. Estos valores y los elementos Logsgr; Y Cosgr; SON determinados como se
ha explicado anteriormente. Se debe tener en cuenta que los datos y el factor y incluidos
en la Tabla 3.1 para el primer y segundo resonador son iguales para la guia de onda
microstrip y coplanar. Dado que el factor » es conocido, los valores de L; y C; para el
primer y segundo resonador pueden ser calculados de las ecuaciones (3.9)-(3.10). El
factor k que aparece en la inductancia mutua de la ecuacion (3.12) fue obtenido

empiricamente mediante un procedimiento de optimizacion entre simulaciones
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electromagnéticas y circuitales, dando el valor k = 0.51. Los valores de los elementos
del circuito equivalente para el resonador espurio también han sido calculados siguiendo
el procedimiento presentado anteriormente. Finalmente, el valor del factor de calidad
Qu,j de cada resonador para las guias de onda microstrip y coplanar se ha calculado a
partir de la ecuacion (3.14) y de los valores foi y Afoi obtenidos mediante simulaciones
electromagnéticas (Figuras 3.5 y 3.6). La informacion de estos datos y de los elementos
del circuito equivalente de la Figura 3.4 se muestran en la Tabla 3.2. Se debe tener en
cuenta que los datos y el factor » incluidos en la Tabla 3.1 para el primer y segundo
resonador son iguales para la guia de onda microstrip y coplanar, dado que estos solo
depende de la geometria de la celda 3-OISRR. Sin embargo, los valores de los
elementos del tercer resonador (espurio) son diferentes dependiendo de si la celda se
inserta en una guia de onda microstrip o coplanar. Esto es debido a la influencia de los
elementos de alrededor (plano de masa, via holes, etc...) a la frecuencia de la resonancia

espuria.

Tabla 3.1: Datos y factor .

Pardmetros del resonador 1 (para microstrip y | Pardmetros del resonador 2 (para microstrip y
coplanar) coplanar)

Losrr1 (NH) 7.3 Losrr,2 (NH) 4.6

Cosrr,1 (pF) 0.7 Cosrr.2 (PF) 0.6

Afosrr,1 (GHZ) 2.15 Afosrr2 (GHZ) 3

Afo1 (GHZ) 0.025 Afo2 (GHz) 0.15

n 215 % 25

Tabla 3.2: Resultados de la simulacion electromagnética y valores de los elementos del
circuito equivalente (Figura 3) para las guias microstrip y coplanar.

Microstrip Coplanar
fO,l 2 fO,Z 39 f()y3 58 fO,l 2 fO,Z 39 foyg 51
1S11lpe, 42 ASulp, 14 ISulg, -64 1S11lg, <05 ISualg,, -08  [Suilp, -3.6
Qui 173 Qu; 174 Quz 19 Qui 1191 Q,, 295 Q3 37
R1 114 Ry 1.6 Rs 12.6 R1 1.6 R, 095 Rs 8.5
Ly 1569 L, 115 Ls 6.6 Ly 1569 L. 115 Ls 9.9
C: 0.032 G 024 Cs 0.11 Cy 0.032 C; 024 Cs; 0.09

donde foi, 15117, Ri, Liy Ci (i=1, 2 and 3) estan respectivamente en GHz, dB, 2, nH y pF.

Como podemos ver en las figuras 3.5 y 3.6, se obtiene un cierto compromiso entre las

simulaciones electromagnéticas y circuitales. Observamos que ambas estructuras,
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microstrip y coplanar, presentan las dos primeras resonancias exactamente a la misma
frecuencia: fo1 =2 GHz y fo» = 3.9 GHz. Por lo tanto, se concluye que estas resonancias
dependen solo de la geometria de la celda 3-OISRR. Estas resonancias indican que son
bandas de rechazo. La estructura coplanar presenta factores de calidad (Tabla 3.2)
superiores a los de la estructura microstrip. Estos valores son superiores a 173 para las
dos primeras resonancias en ambas estructuras. Respecto a la tercera resonancia, esta
aparece a distinta frecuencia para la guia de onda microstrip (fo,3 = 5.8 GHz) y coplanar
(foz = 5.1 GHz). Su ancho de banda a 3dB (Afoz = 0.6 GHz para la linea microstrip y
Afoz = 0.4 GHz para la linea coplanar) es mucho mayor que las bandas rechazadas.
Todo indica que se trata de una resonancia espuria, dado las bajas pérdidas de retorno

(IS115,,= -6.4 dB para la linea microstrip y |Sy,|s, ,= -3.6 dB para la guia coplanar) y

que la resonancia se observa a dos veces la frecuencia (fo,1 + (fo2 — fo,1)/2). Podemos
resumir que las simulaciones electromagnéticas y circuitales remarcan que la celda 3-
OISRR se comporta como un filtro de rechazo de doble banda, cuyos valores no
dependen de si la estructura esté insertada en una guia de onda microstrip o coplanar.
Estas dos bandas se consiguen sin poner en cascada varias etapas de resonadores de
impedancia escalonada o resonadores de stub, lo que es una gran ventaja comparado con
los trabajos previos de filtros de mdltiples bandas eliminadas [19-22]. En lugar de
utilizar etapas en cascada, esta estructura logra el mismo efecto con una sola celda de
tres anillos abiertos de diferentes radios interconectados en un punto comin de la guia
de onda microstrip y coplanar. Si analizamos el tamafio eléctrico de la celda a las dos
frecuencias de resonancia, observamos que la primera resonancia (fo,, = 2 GHz) la celda
3-OISRR presenta la mitad del tamafio eléctrico que la celda equivalente SRR. En la
segunda resonancia (fo, = 3.9 GHz) la longitud de onda guiada en la guia de onda
microstrip y coplanar es, respectivamente, A = 30 mm y A = 34 mm que ha sido
6.4 y & = 5. En

calculada con la correspondiente permitividad efectiva &
comparacion, la longitud D; de la estructura 3-OISRR es solo de 9 mm, menor que A/3,
lo que confirma que la celda propuesta es mas compacta que un resonador convencional

de longitud /2.

Para demostrar experimentalmente la factibilidad del concepto propuesto, hemos
fabricado la estructura de la figura 3.3 usando un sustrato de material Arlon (AD1000)

con los siguientes parametros: & = 10.2, tg6=0.0023 (a 10 GHz), espesor h = 0.635 mm,
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y espesor del cobre t = 17.5 um. Se utiliz6 una microfresadora laser (LPKF Protolaser
S) para fabricar las estructuras y los resultados de estos procesos de fabricacion se
muestran en la figura 3.7. Las medidas se llevaron a cabo mediante un analizador de
redes ZVA Rohde & Schwarz y transiciones (coaxial-microstrip, coaxial-coplanar). La
calibracion y las medidas fueron realizadas en el rango de frecuencias 0.01 GHz y 6
GHz.

(b)

Figura 3.7: Fotografias de los filtros de rechazo de doble banda fabricados. (a)

Tecnologia microstrip. (b) Tecnologia coplanar.
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La mejor manera de comprobar las prestaciones de las estructuras fabricadas es
comparar los resultados simulados y experimentales en la misma gréafica. La Figura 3.8
y la Figura 3.9 muestran respectivamente el pardmetro S11 y S»1 de ambas estructuras
Podemos observar que se consiguen resultados semejantes para las simulaciones
electromagnéticas y las medidas. Para una comparacién facil con los resultados de la
simulacion electromagnética (Tabla 3.2), se presentan los resultados de las medidas en

la Tabla 3.3. Esta tabla también incluye las pérdidas de insercién |521|f0,j en las bandas

rechazadas para la primera, segunda y tercera resonancia. Del mismo modo que con los
resultados de la simulacion electromagnética, el factor de calidad decrece conforme
aumenta la frecuencia de resonancia. Para ambas estructuras, estos valores son
superiores a 132, 78 y 50 para la primera, segunda y tercerea resonancia
respectivamente. Se obtienen mayores factores de calidad con el filtro de rechazo en
tecnologia coplanar; sin embargo, las pérdidas de insercién en la banda de paso son
mejores con el filtro en tecnologia microstrip. Por ejemplo, a 2.5 GHz, las pérdidas de
insercion de la banda de paso para el filtro microstrip son de 0.06 dB, mientras que para
el filtro coplanar éstas son de 0.35 dB. Como podemos ver en las Figuras 3.8 y 3.9, la
banda espuria aparece en torno a los 5 GHz para ambas estructuras. La celda 3-OISRR
abre la posibilidad de generar filtros rechaza banda compactos con dos bandas sin
incrementar el tamafio del circuito, unicamente afiadiendo un nuevo anillo a la celda
OISRR. Por lo tanto, el namero de resonancias principales, y por consiguiente de
bandas rechazadas, es el nimero de anillos menos uno, ya que la banda espuria no se
considera para este propdsito. Esta banda espuria aparece sisteméaticamente en el disefio

de la mayoria de filtros.

Measurements

[— — — EM simul.
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Figura 3.8: Respuestas S11 obtenidas mediante simulaciones EM (linea discontinua) y

medidas (linea continua) de la celda 3-OISRR excitada mediante (a) linea microstrip y

(b) guia coplanar.
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Figura 3.9: Respuestas S»: obtenidas mediante simulaciones EM (linea discontinua) y
medidas (linea continua) de la celda 3-OISRR excitada mediante (a) linea microstrip y

(b) guia coplanar.
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Tabla 3.3: Resultados de las medidas.

Microstrip Coplanar

foa 211 foo 396 fos 5.8 foa 2.04  fo 3.85 fos 5.1
Afo1 0.04  Afgy 0.3 Afos 0.5 Afo1 0.04  Afg2 0.6 Afos 0.5
1S1115,, 44 1S1115,, -1.6 1S1115,, 2.3 1S1115,, 25 [S11l5,, 0.7 [S11lp,, -1.9
S2115,, -83 1S21lp,, 172 [S2ilp, 145 1Salg, -112 |Spilp, -23.6  [Sulg, -15.7
Qua 132 Qy, 78 Qu3 50 Qua 204 Qyp 83 Qu3 52

donde f y Af son expresados en GHz, y |S| en dB.

3.4 Aplicacion al disefio de un filtro rechaza banda HMSIW reconfigurable

Las estructuras SIWs (Substrate Integrated Waveguides) y HMSIWs (Half-Mode SIW)
son guias de onda planares con las mismas ventajas que las lineas convencionales
microstrips 'y coplanar: bajo coste de fabricacion y fécil integracion con los
componentes planares. Las SIWs y HMSIWSs permiten mejores pérdidas de insercion,
factor de calidad y disipacion de potencia en aplicaciones de microondas y ondas
milimétricas que las guias de onda convencionales microstrips o coplanar [23-27]. Sin
embargo, a diferencia de las guias convencionales microstrips y coplanar, no hay tantos
trabajos publicados basados en filtros SIWs de banda eliminada sintonizables [28-30].
Los filtros de banda eliminada sintonizables presentados en [28-30] utilizan diodos
varactor como elementos sintonizables y estan basados en resonadores de media onda y
afilados, con resonadores en anillos empotrados. Estos filtros tienen un gran tamafio y
sus rangos de sintonizacién son inferiores al 16%, con un ancho de banda absoluto
constante, excepto la solucion presentada en [30]. Esta Gltima alcanza un rango de
sintonizacion del 70 % pero con un ancho de banda absoluto no constante y mediante
varias celdas en cascada cargadas con varactores. También existen otras topologias
[31,32] que utilizan diodos varactores. Estas estan basadas en resonadores de cavidades
coaxiales integradas en sustrato, implementan filtros rechaza-banda sintonizables de dos
polos y usan lineas microstrip o guias de onda coplanares para excitar los resonadores.
Necesitan varios diodos varactores, presentan tamafos grandes y sus rangos de
sintonizacion sintonizables son superiores al 40%, pero con un ancho de banda absoluto
no constante. ElI uso de celdas SRR integradas en las estructuras SIW para disefiar
filtros compactos sin caracteristicas reconfigurables fue introducido en el pasado en [33-

39]. Estos filtros son cominmente cargados con celdas SRR o CSRR [40,41], debido a
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la dificultad de introducir una version del resonador de anillo abierto (OSRR) [42]
dentro de una estructura SIW. Este no es el caso para la estructura HMSIW, ya que
recientemente se presentdé una solucion para el disefio compacto de filtros de banda

eliminada mediante un resonador de anillo abierto (ORR) [43].

En este apartado, se propone el disefio de un filtro HMSIW de banda eliminada que
permite un amplio rango de sintonizacion con un ancho de banda absoluto constante
[44]. La estructura del filtro HMSIW utiliza una celda denominada resonador de anillo
abierto cargada con varactor (VLORR), compuesta de un resonador de anillo abierto
(ORR) y un diodo varactor como elemento sintonizable. EI ORR consiste en un anillo
abierto alineado con una apertura abierta en el plano de masa de la guia de onda planar
y el diodo varactor esta conectado entre el anillo abierto y la masa. La celda VLORR es
versatil, ya que es facilmente conectable a una seccion paralela de la HMSIW. A la
frecuencia de resonancia del ORR, aparece un cero de transmision. El diodo varactor
provee una capacitancia variable que, cuando se aplica una polarizacién inversa,
permite una variacion de la frecuencia de resonancia hasta la posicion deseada dentro de
la banda de frecuencia operacional.

La estructura del filtro HMSIW de banda eliminada sintonizable propuesta en este
apartado esta representada en la Figura 3.10, asi como su circuito equivalente. Esta
estructura utiliza la celda ORR [45, 46] cargada con un diodo varactor. La estructura
HMSIW tiene una apertura abierta en el lado inferior de tamafio D, X D,. Para realizar
las medidas con la estructura HMSIW se afiadieron una linea microstrip L1 y una
seccion microstrip de forma conica L. La seccidn conica, que tiene dos anchos distintos
(Wm, W;), realiza la transicion entre la linea microstrip L1 de ancho Wn y la guia
HMSIW L de ancho Whmsiw. Esta transicion permite transformar el modo quasi-TEM
de la linea microstrip al modo TE1o de la guia HMSIW. Por lo tanto, la celda VLORR
estd conectada al puerto de entrada 1 y al puerto de salida 2 a través de dos guias
HMSIWSs, dos secciones microstrip conicas y dos lineas microstrip de longitud Lo, Lty
L1, respectivamente. La estructura tiene el catodo del diodo varactor localizado en el
punto medio del anillo abierto y el anodo conectado a masa a través de un condensador
de desacoplo. La capacitancia del diodo varactor estd controlado mediante un voltaje de
polarizacion inversa, que se aplica a través de una red de polarizacion, disefiada con una

inductancia de choke y el condensador de desacoplo.
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El circuito equivalente fue obtenido mediante analisis electromagnéticos (EM) de las
respuestas en frecuencia de la estructura HMSIW, teniendo en cuenta el modelo inicial
simplificado de la celda ORR [45, 46] y una capacitancia variable Cy como modelo
ideal del diodo varactor. La celda ORR esta modelada mediante un circuito resonante
serie Ro Lo Co conectado entre dos secciones HMSIW de longitud d = D1/2. La celda
VLORR consiste en el circuito equivalente de la celda ORR con una capacitancia
variable Cy en paralelo con el circuito serie RoCo. A partir del circuito equivalente de la
celda VLORR y omitiendo Ro, podemos identificar la frecuencia de resonancia f, =
1/(271@) dando lugar a un cero de transmision. La frecuencia de resonancia fo se
puede variar de manera controlada a través de la capacitancia total Ct = Co + Cy de la
celda VLORR, que es la suma de la capacitancia fija Co de la celda ORR y la
capacitancia variable Cy del diodo varactor. Por consiguiente, este diodo trabaja como
componente sintonizable al que se le aplica un voltaje de polarizacién inverso como

sefial de control.
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Figura 3.10: Estructura HMSIW cargada con una celda VLORR. (a) Vista superior. (b)

Vista inferior. (c) Circuito equivalente simplificado.

Como hemos mencionado previamente, entre el circuito resonante serie LoCo y la masa
hay una resistencia en serie Ro, que modela las dos posibles contribuciones de las
pérdidas de la estructura: radiacion y éhmicas. Las pérdidas 6hmicas del metal (Rc)
dependen de las dimensiones (r, ¢ y g) del anillo abierto, mientras que las pérdidas por
radiacion (Rr) estan determinadas por el tamafio de la ventana D; X D, abierta en la

parte inferior.

Ro, Lo ¥ Co se pueden determinar mediante simulaciones electromagnéticas (EM) como
en [46] o utilizando las ecuaciones que se muestran debajo. Las ecuaciones aproximadas
para Lo y Co fueron obtenidas de [47] y mediante una transformacion Schwartz-
Christoffel de la seccion transversal de la celda béasica ORR (Figura 3.11). Las
expresiones resultantes de estos analisis dependen de los parametros de disefio del
anillo. Por otro lado, Ro es calculado a partir del factor de calidad Qu y de las péerdidas

de retorno a la frecuencia de resonancia.

Ly = por(log(8r/t+c)—0.5)/a (3.15)
Co = a(2mr)epeesorrK (k") /K (k) (3.16)
Qu = woLo/Ro = fo/Afo/(1 — |511|f0) (3.17)
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mm), los radios K(k")/K(k), y K(k;)/K (k") pueden ser calculados aproximadamente
de las relaciones analiticas definidas en [48]. Los errores relativos con respecto a las
simulaciones electromagnéticas a la frecuencia de resonancia (f,) y ancho de banda a
3dB de la banda rechazada (Af,) es menor del 3% para 1.8 <r (mm) < 2.6, 0.1 < ¢
(mm)<0.3,e=102,9=0.2,y D; X D, =4r X 4r.

Figura 3.11: Seccion transversal de una celda bésica ORR.

La celda ORR insertada en la apertura puede causar pérdidas de radiacion. Por ello, se
ha estudiado los efectos de la radiacion en funcion de la frecuencia y de diferentes
tamafos de la ventana D, X D, abierta a través de simulaciones EM y del factor de

pérdidas:
Fip=1- |511|2 - |521|2 (3-18)

En el factor de pérdidas presentado en la Figura 3.12, solo se consideran las pérdidas
por los efectos de la radiacion indeseadas, ya que las pérdidas del metal y dieléctricas no
se tuvieron en cuenta en las simulaciones EM, que fueron obtenidas mediante un
simulador comercial (HFSS). La estructura HMSIW fue simulada con un substrato de
permitividad relativa &r = 10.2 (tg & = 0) y espesor h = 0.635 mm. Las dimensiones de la
estructura cargada con la celda ORR se indican en la Figura 3.12 y fueron optimizadas
para tener una frecuencia de resonancia a f, = 3.5 GHz con un ancho de banda a 3dB de
la banda rechazada de Af, = 0.4 GHz y una impedancia caracteristica alrededor de Z, =
50 Q usando las ecuaciones (3.15)-(3.17) y las relaciones analiticas definidas en
[49,50]. Las dimensiones de la HMSIW también fueron ajustadas para tener una
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frecuencia de corte a f, = 2 GHz. Las pérdidas de radiacion presentan hasta seis picos
en el rango de frecuencia de 0 a 8 GHz. El primer pico aparece a la frecuencia de corte
fe = 2 GHz de la estructura HMSIW. El segundo esta localizado a la frecuencia de
resonancia f, = 3.5 GHz de la celda ORR. El tercero pico y los siguientes son debidos a
los modos de orden superior de la estructura HMSIW, considerados como espurios. Los
diferentes tamafios de la ventana D; X D, abierta tienen pequefios efectos en las
perdidas de radiacion de la celda ORR para el primer pico, que es menor en un 8%. A la
frecuencia de resonancia, las pérdidas de radiacion tienen un valor minimo del 17.7%

cuando la apertura tiene el tamafio minimo (D; X D, = 6 X 6 mm?).

o

7
—_ == window D; x D, (mm?) =6 x 6
£ T . windhow Dy D oy mEx & |
NT__\.! 50 T— — . window D, x DH (mm?) =12 x 12
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Figura 3.12: Factor de pérdidas (FLr en %) del filtro HMSIW de banda eliminada
propuesto en funcion de la frecuencia y el tamafio de la apertura de la ventana (D; X
D,). Dimensiones (mm) y permitividad: r = 1.9, ¢ = 0.3, g = 0.2, Whmsiw = 11.65, s =
1.2,d=0.6, Wn =0.594, Wy = 4.66, L1 = 5, L, = 11, Ly = 28.95, h = 0.635, & = 10.2 (tg
0=0).

Finalmente, la Figura 3.13 representa el nivel de rechazo (|S,,] en dB) obtenido a la
frecuencia de resonancia f,, del filtro propuesto en funcion del factor de perdidas
previsto y de los diferentes tamafos de la apertura de la ventana D, X D,. Se puede
observar que el nivel de rechazo decrece de -8.1 dB a -20 dB conforme el tamafio de
apertura de la ventana (D; x D,) se reduce de 12 x 12 mm? a 6 x 6 mm? Como
consecuencia de este analisis, se adopté un compromiso con el tamario de la apertura de
la ventana (D, X D,) con el propdsito de minimizar las pérdidas de radiacién a la

frecuencia principal y a la frecuencia espuria.
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Figura 3.13: Niveles de rechazo (en dB) a la frecuencia de resonancia en funcion del

factor de pérdidas (FLr) y del tamafio de la apertura de la ventana (D; X D).

La Figura 3.14 muestra los resultados de las simulaciones EM vy del circuito equivalente
de la estructura HMSIW cargada con una celda ORR. Se tuvieron en cuenta las perdidas
metalicas en las simulaciones, considerando un espesor del cobre de t = 0.017 mm para
los conductores. Los elementos Lo = 5.3 nH y Co = 0.4 pF del circuito equivalente
fueron obtenidos mediante las ecuaciones (3.15)-(3.16) y las dimensiones de la celda
ORR. La estructura fue simulada con el simulador circuital (Keysight ADS) usando el
modelo RWG (guia de onda rectangular). Como se puede observar en la Figura 3.14, las
simulaciones electromagnéticas (linea discontinua) exhiben dos comportamientos. El
primero es relativo a una respuesta en frecuencia de tipo paso-alta, debido a la guia
HMSIW que presenta una frecuencia de corte en f. = 2 GHz. El segundo
comportamiento esta localizado en la banda de paso, donde se puede observar un cero
de transmision como consecuencia de la resonancia de la celda ORR. A f, = 3.49 GHz,
se produce una conexion eléctrica a masa y la sefial inyectada es reflejada hacia el
puerto de entrada. Las pérdidas de retorno, las pérdidas de insercion y el ancho de banda
a3 dBa f, = 3.49 GHz son, respectivamente, RL = 2.2 dB, IL = 14 dB, y Af, = 0.19
GHz (5.4 %). Con estos datos y la ecuacion (3.17) se consigue un factor de calidad
descargado Q,, = 82. Las simulaciones circuitales (linea continua) también exhiben un

comportamiento paso-alta con un cero de transmision en la banda de paso.
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Figura 3.14: Respuesta en frecuencia mediante simulaciones circuitales y EM de la
estructura HMSIW cargada con una celda ORR. (a) |S21| (dB) y (b) |S11| (dB).
Dimensiones (mm) y permitividad: r =1.9,¢=0.3,¢g=0.2, D1 X D2 =8 X 8. Whmsiw =
11.65,s=1.2,d=0.6, Wn =0.594, Wy =4.66, L1 =5, L, = 11, Lt =28.95,t=0.0.17, h
=0.635, &r = 10.2 (tg 6 = 0).

La frecuencia de resonancia f; del filtro HMSIW elimina-banda puede ser controlada
eléctricamente insertando un diodo varactor como elemento sintonizable. Las
simulaciones EM han demostrado que la localizacion optima para tener el mayor rango
sintonizable es conectar el diodo varactor entre el punto medio del anillo abierto y masa
como muestra las Figuras 3.10(a) y 3.10(b). Esto es porque a la frecuencia de
resonancia f,, la distribuciones de los campos eléctricos y magnéticos estan
respectivamente concentrados en la primera y segunda parte del anillo abierto (Figura

3.15). La capacitancia del diodo varactor esta controlada mediante la aplicacion de una
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fuente continua inversa. Por lo tanto, se afiadié una red de polarizacion LC a la celda
VLORR. En las Figuras 3.10(a) y 3.10(b), el catodo del varactor esté localizado en el
punto medio del anillo, mientras que el anodo est4 conectado a masa a través de un
condensador de desacoplo C = 1 nF. Para prevenir que la sefial RF de la celda VLORR
perturbe la red de polarizacion continua, se insertdé una inductancia de choke en el
anodo del varactor siendo el valor elegido de esta inductancia de L = 330 nH. El circuito
equivalente RF simplificado de la celda VLORR en la estructura HMSIW se convierte
en el mostrado en la Figura 3.10(c), considerando la capacitancia variable C, como
modelo ideal del diodo varactor, la concentracion de campo en el anillo abierto y la
disposicion anterior de los elementos pasivos. Omitiendo R, la capacitancia total de la
estructura HMSIW cargada con la celda VLORR es C; = Cy + C,, la cual representa la
capacidad fija C, de la ORR y la capacidad variable C, del diodo varactor. La
frecuencia de resonancia f, del filtro HMSIW elimina-banda se puede variar de una
manera controlada mediante la capacidad variable del diodo varactor. Por lo tanto, este

diodo trabaja como componente sintonizable, con una tension inversa actuando de sefial

de control. En este trabajo se utiliz6 un diodo varactor hiperabrupto hecho de GaAs por
Aeroflex/Metelix (MGV125-09). La capacitancia del diodo varia de 3.4 pF a 0.07 pF

cuando la tensién inversa cambiade 0V a 22 V.
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Figura 3.15: Distribuciones de los campos eléctricos (a) y magnéticos (b) en la
estructura HMSIW cargada con una celda ORR a la frecuencia de resonancia f, = 3.49
GHz.

El filtro HMSIW elimina-banda sintonizable representado en la Figura 3.16 se fabricé
mediante una microfresadora (LPKF protomat S62) en un substrato Rogers RO3010 con
las siguientes caracteristicas y dimensiones: &, = 10.2,tg § = 0.0023 a 10 GHz,
espesor del substrato h = 0.635 mm y espesor del cobre t = 0.017 mm. Se utilizaron
dos transiciones coaxial (SMA)-microstrip para llevar a cabo las medidas. Las medidas
se realizaron mediante un analizador de redes vectorial (R&S ZVA) entre 0.01 GHz y 4
GHz.
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(b)

Figura 3.16: Fotografia del filtro HMSIW elimina-banda sintonizable. (a) Vista

superior. (b) Vista inferior.

La Figura 3.17 muestra las medidas de los parametros S obtenidos del filtro HMSIW
elimina banda sintonizable polarizado con diferentes tensiones DC inversas. Se pueden
observar dos comportamientos: el primero depende de la guia HMSIW, correspondiente
a una respuesta tipica en frecuencia de tipo paso alta con una frecuencia de corte a f, =
2 GHz. El segundo comportamiento es debido a la resonancia de la celda VLORR, la
cual se mueve de 2.5 GHz a 1 GHz conforme la capacitancia del diodo varactor
aumenta cuando la tension inversa aplicada V,;,¢ varia de 22 VV a 0 V. La resonancia de
la celda VLORR implementa un cero de transmision (Figura 3.17(a)) por encima de la
frecuencia de corte de la linea HMSIW (f > f.) para tensiones de polarizacion
superiores a 5 V. Sin embargo, el cero de transmisidn cae por debajo de la frecuencia de
corte f. para tensiones de polarizacion inferiores a 5 V, y por lo tanto no es til en ese
rango. En la banda de paso de la estructura HMSIW (f > 2 GHz), las pérdidas de
insercion y de retorno a f; son, respectivamente, superiores a IL = 12.3 dB e inferiores a
RL = 3.1 dB. Se puede observar también en la Figura 3.17(a) que el ancho de banda
absoluto a 10 dB es constante Af;o,q5 = 0.05 GHz. Esto es debido a que el valor de la
inductancia de la celda VLORR permanece aproximadamente constante en todo el
rango sintonizable por encima de la frecuencia de corte. La Tabla 3.4 compara

diferentes filtros elimina-banda SIW/HMSIW cargados con diodos varactores. En esta
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tabla, 4, y BW son, respectivamente, la longitud de onda en el espacio libre a la

frecuencia central del rango sintonizable y el ancho de banda. Los filtros elimina banda

sintonizables disefiados en [30-32] son, respectivamente, 5 celdas en cascada y dos

resonadores de cavidades coaxiales. El filtro elimina-banda HMSIW sintonizable de

primer orden propuesto en este trabajo presenta un mejor rango sintonizable absoluto

(Afy = 1.5GHz) y un tamafio mas compacto que ningun otro disefio presentado en la

Tabla 3.4. Adicionalmente, este disefio utiliza un Unico diodo varactor. Entre los

disefios comparados, el Unico que demuestra un comportamiento sintonizable con un

unico diodo varactor es aquel presentado en [29].
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Figura 3.17: Medida del (a) |S21| (dB) y del (b) |S11| (dB) del filtro elimina-banda

HMSIW sintonizable bajo diferentes tensiones continuas de polarizacion.

Tabla 3.4:

sintonizables.

Comparacién de

diferentes

filtros

SIW/HMSIW elimina-banda

Refs. Rango de sintonizacion N_O' de BW absoluto Tamafio 2-D
en GHz (%) diodos

[28] Figura 7a 10.05-10.26 (2.1%) 2 Constante 0.5 /Sref/lo X 0.5,/&rer
[29] Figura 3 5.32-5.54 (4.1%) 1 Constante 0.0834, X 0.1634,
[29] Figura 5 3.5-4.1 (15.8%) 2 Constante 0.5,/€rer Ao X No definido
[30] Figura 21 2.39-4.39 (69.2%) 5 No constante 0.4831, x 0.0114,
[31] Figura 7 0.56-1.18 (41.6%) 64 No constante 0.2284, x 0.0594,
[32] Figura 5 0.77-1.25 (47.5%) 8 No constante 0.1544, x 0.1014,
Este trabajo 1-2.5 (85.7%) 1 Constante 0.0472, x 0.0471,

Figura 3.17
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Capitulo 4. Disefio e implementacion de filtros rechaza banda con

resonadores de anillos biplanar (bi-ORR)

4.1 Introduccion

El objetivo de este blogue del trabajo consiste en desarrollar filtros de tipo rechaza
banda a frecuencias de microondas en tecnologia planar mediante medios de Veselago.
Ademas, se introducira la celda biplanar, una modificacion de la celda OISRR
presentada anteriormente en el capitulo 3, con la que se consiguen las resonancias para

generar el filtro multibanda eliminada.

Para ello, se llevaran a cabo simulaciones electromagnéticas mediante el software HFSS
para determinar los parametros S de los filtros a desarrollar. Una vez obtenidos los
parametros deseados de los filtros, se procedera a la fabricacion de los mismos mediante

una microfresadora laser en un sustrato RT/duroid 3010 de permitividad relativa 10.2.

4.2 Celda bi-ORR

En este apartado, se propone minimizar los efectos radiantes de la celda OISRR
propuesta anteriormente mediante una nueva celda denominada resonador de anillo
abierto biplanar (bi-ORR) [49]. Esta celda consiste en dos anillos superpuestos
separados por un substrato en vez de dos anillos en el mismo plano como sucedia en el
caso de la celda OISRR. Esta estructura permite implementar un disefio compacto de
filtros elimina banda. Comparada con la celda OISRR anterior, la celda bi-ORR
propuesta en este trabajo minimiza las pérdidas de radiacién, incrementa la

compactibilidad y mejora el nivel de rechazo en la banda eliminada.
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Figura 4.1: Estructura de la celda bi-ORR. (a) Vista superior. (b) Vista en 3

dimensiones (3-D).

La Figura 4.1 representa la celda biplanar (bi-ORR). En ella se puede observar las
dimensiones de la celda (Figura 4.1(a)) que se compone de dos anillos de mismo radio
externo r, mismo ancho ¢ de tira conductora y mismo gap g, superpuestos entre si y
separados por un sustrato de permitividad e, y espesor h. Los gaps g del anillo superior

e inferior estan grabados de manera opuestas.

4.3 Aplicacion al disefio de un filtro SIW rechaza banda mediante la celda
bi-ORR

Una aplicacion interesante de la celda bi-ORR propuesta en este trabajo es el disefio de
filtros de banda eliminada en diferentes tecnologias, dada su versatilidad al igual que la
celda OISRR descrita en el apartado anterior. Como ejemplo ilustrativo, se propone el
disefio de un filtro HMSIW de banda eliminada basado en la celda bi-ORR. La
estructura y el modelo del circuito equivalente del filtro propuesto se muestran
respectivamente en las Figuras 4.2 y 4.3. En este caso, se abre una ventana de
dimensiones D, X D, en el metal de la parte inferior de la estructura para introducir el
anillo. Como se puede observar en la Figura 4.1(b), ambos anillos estan conectados a un

punto comudn de la seccion HMSIW. También se ha implementado una transicion de
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microstrip a HMSIW en ambos puertos para poder llevar a cabo las medidas que
consiste en dos secciones microstrip de longitud Lt con dos anchuras diferentes: Wm y
Wt. Esta transicion conecta la linea microstrip de longitud Li1 e impedancia Zo con la
seccion HMSIW de longitud L, e impedancia Zn permitiendo la transformacion del
modo quasi-TEM de la linea microstrip (Wm) en el modo TEio de la estructura HMSIW
(WHMSIW). De este modo, la celda bi-ORR est& conectada al puerto 1 y 2 mediante
dos lineas microstrip, dos transiciones microstrip a HMSIW y dos secciones HMSIW de

longitudes Li, Lty L2, respectivamente.

. copper 77772 bottom layer + via holes
? X P s not metalized

Portl Port 2

e r'a »o | E—N N

Ly Lyt Ly Py Py Ly Let By =
(a)

. copper 22221 top layer + via holes

not metalized

? 53

Lplla —p i

Port 1l Port 2

(b)

Figura 4.2: Estructura del filtro HMSIW de banda eliminada cargado con una celda bi-
ORR. (a) Vista superior. (b) Vista inferior.
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Figura 4.3: Circuito equivalente simplificado de la estructura HMSIW cargada con una
celda bi-ORR.

El circuito equivalente simplificado de la estructura HMSIW cargado con la celda bi-
ORR (Figura 4.3) se determin6 mediante andlisis electromagnéticos de su respuesta
frecuencial. Este consiste en un circuito serie RoLoCo resonante derivado a tierra
comprendido entre dos secciones de guia HMSIW. Cada seccion de guia HMSIW tiene
una longitud d=D/2. A diferencia de las celdas OISRR y ORR que estan conectadas a
tierra mediante unas resistencias de radiacion y de pérdidas 6hmicas, la celda bi-ORR
estd conectada a tierra a través de una resistencia que simula las perdidas 6hmicas,
minimizando las pérdidas por radiacion y mejorando el nivel de rechazo en la banda
eliminada. A partir del modelo de circuito equivalente de la celda bi-ORR, se puede

identificar una frecuencia de resonancia fo, correspondiente a un cero de transmision.

Esta frecuencia se obtiene a partir del circuito serie f; = 1/(2n(LOCO)%), la cual tiene
una pendiente de reactancia s, = 2mfyL,. Los elementos Ro, Lo y Co del circuito
equivalente dependen de los pardmetros de disefio (r, c, g, h, &) de la celda bi-ORR.
Estos valores pueden ser derivados mediante las simulaciones o medidas del pardmetro

de transmisién S, . Considerando la red de dos puertos del circuito equivalente, donde
cada puerto termina con Zo =50 Q, larama atierra Z = jwlLy + 1/(jwC,) y asumiendo
que todas las secciones de la linea de transmision tienen la misma impedancia
caracteristica Zo, entonces el parametro de transmision Sz1 puede ser definido mediante:

1

21 = 1424/2 4.1)

El ancho de banda a 3 dB de la banda eliminada se puede obtener de (4.2) asumiendo
que Afo<<f0y (f/fo—fo/f) = fo
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y, por lo tanto, Lo y Co son elementos que pueden ser calculados:

_ %
Ly = amAf, (4.3)
1 _
Co = - 2nfo) 2 (4.4)

Finalmente, el factor de calidad Qu y las pérdidas de retorno |Si1] medidas a la

frecuencia de resonancia fo permiten obtener la resistencia Ro:

fo
—_ ————— 4.5
Qu Afo(1-1S11lfg) (4.5)
Ry = —Z’Z‘)L" (4.6)

La Figura 4.4 representa los efectos de los parametros de disefio (r, c, g, h, &) de la
celda bi-ORR en la frecuencia de resonancia fo y en el ancho de banda a 3dB Af del
filtro propuesto. Los resultados fueron obtenidos mediante el simulador
electromagnético HFSS. Como se puede observar (Figura 4.4(a)), la frecuencia de
resonancia y el ancho de banda a 3dB decrecen conforme el radio r del anillo externo
aumentade 1 mma 1.5 mm (c =g = 0.3 mm, h =0.635 mm y & = 10.2 son constantes).
El radio r contribuye a incrementar la inductancia Lo y capacitancia Co. En la Figura
4.4(b) se observa un comportamiento similar cuando la permitividad relativa del
sustrato (r=1.2mmc =g =0.3 mmy h =0.635 mm son constantes) incrementa de 9 a
12. En este caso, los parametros de disefio son constantes y, por lo tanto, Co incrementa
significativamente conforme aumenta la permitividad relativa. Al mismo tiempo, Lo
incrementa también con la permitividad relativa del substrato, lo que implica una
reduccion del ancho de banda a 3dB. La Figura 4.4(c) muestra una tendencia opuesta
del ancho de banda a 3dB cuando el ancho c¢ del anillo conductor incrementa de 0.1 a
0.5 mm, manteniendo los demas parametros constantes. Co aumenta con el incremento
del ancho c, mientras que la inductancia Lo decrece, lo que lleva a que aumente el ancho
de banda a 3dB. EIl ancho c tiene poca influencia en la frecuencia de resonancia fo, ya
que esta frecuencia es quasi-constante para valores entre 0.1 y 0.5 mm. Esto es porque

el decremento de la inductancia Lo es compensada por el incremento de la capacitancia
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Co. En las Figuras 4.4(d) y 4.4(e), se puede ver que el gap g y el espesor del substrato h
tienen cierta influencia en el ancho de banda a 3dB. La inductancia Lo es quasi-
constante, porque los otros pardmetros de disefio son constantes. La capacitancia Co

decrece significativamente conforme el gap g o el espesor del substrato h se incrementa,

lo que conlleva un incremento de la frecuencia de resonancia fo.

5 l_ 0.5
o " T
o 9 S
5% 1 1
g £
©
5 =
£ 31 g
g O
S 2
&) ™
2 t . f . t . t - 0
1 12 12 1:3 14 15
Radius r (mm) of the external ring
(a)
5 05
3 S 1.,
= i CESE lo4 s
W& ———u E
>4 T
= L to3 2
o 9 =
=) . L ©
3 \\ 02 8
= V.2 O
=31 <——| ] =
2 04 m
2 I gy
& b ™
2 . : - . : 0
9 10 1 12
Permittivity &, of the substrate
(b)
5 | 0.5
f e N
(6 - - = f
= —— 104
A o
54 — - 103 ";J
g ==
08)- - * g
= + 0.2 5
ey 3 T @I %
=
g T 01 3
o -
& ™
2 t _ f g t . 0
0.1 0.2 03 0.4 0.5
Width ¢ (mm) of the ring conductor strip
(c)

52



o

0.5

r—
l
I
l
T
I
I
I
T
l
I
l
T
|
I
I
5}

r

+ 03 =

T 0.2

L

T+ 0.1

Resonant frequency f (GHz)
L 2
L 3
L 2
3 dB bandwidth Afy (GHz)

N

0T2 0]_3 0]_4 05
Gap g (mm) of the top and bottom rings

(d)

ot
o

(53]

0.5

B e s e i i w 04

Ly

o
o v

F=S
!

+ 03

+ 0.1

.

3 dB bandwidth Af, (GHz)

Resonant frequency f (GHz)

]

0.|6 07 0.8
Substrate thickness h (mm)

(€)

o
o

Figura 4.4: Frecuencia de resonancia fo y ancho de banda a 3dB Afo de la estructura
HMSIW cargada con una celda bi-ORR en funcion de los pardmetros de disefio
(dimensiones en mm). (a) r (c =g =0.3, h =0.635y & = 10.2 constantes). (b) & (r =1.2,
c=g=0.3mmyh=0.635mm constantes). (c)c (r=1.2,g=0.3,h=0.635y & =10.2
constantes). (d) g (r=1.2,¢=0.3, h=0.635y & = 10.2 constantes). (e) h (r=1.2,c =g
= 0.3, and & = 10.2 constantes).

La estructura HMSIW cargada con la celda bi-ORR puede estar sujeta a efectos de
radiacion debido a la ventana D, X D, abierta en la parte inferior. Por ello, hemos
analizado el factor de pérdidas F.r (Figura 4.5) de la estructura mediante simulaciones
electromagnéticas en funcion de la frecuencia y diferentes tamafios de la ventana abierta
(D1 X Dy):

Fip =1—[S111% = |81/ (4.7)
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Para tener Gnicamente en consideracion los efectos de la radiacion, se considerd los
conductores perfectos y un substrato sin pérdidas en las simulaciones EM. Las
dimensiones de la guia HMSIW, la celda bi-ORR, la transicion y la linea microstrip
fueron optimizadas mediante [27, 50, 51] y la Figura 4.4 para asegurar una frecuencia
de corte fc = 2 GHz, una frecuencia de resonancia a fo =3.5 GHz con un ancho de banda
a 3dB Af = 0.4 GHz, y una impedancia caracteristica alrededor de Zo = 50 Q. Las
dimensiones y la permitividad relativa del substrato estan incluidas en la Figura 4.5,
donde se observa que las pérdidas de radiacidbn muestran tres picos en el rango de
frecuencias 0 — 6 GHz. El primer pico aparece a la frecuencia de corte (fc = 2 GHz) de la
guia HMSIW, el segundo esté localizado a la frecuencia de resonancia de la celda bi-
ORR (f0 = 3.5 GHz) y el ultimo esta alrededor de los 5 GHz, correspondiente a una
frecuencia espuria (fs). A diferencia de las celdas OISRR y ORR [15, 44, 46, 52, 53], los
diferentes tamafos de las aperturas tienen poco efecto en las perdidas de radiacion para
los dos primeros picos, siendo éstos inferiores al 8%. Las pérdidas de radiacion a la
frecuencia espuria pueden ser reducidas incrementando el tamafio de la ventana D; X D,
(mm) = 7.5 x 7.5, a expensas de incrementar el tamafio del filtro HMSIW elimina-
banda. La opcién de una ventana D; x D, (mm) = 3.9 x 3.9 causa que la resonancia
espuria sea desplazada 0.2 GHz hacia abajo y que las pérdidas de radiacion aumenten
hasta un 45.2%. Como consecuencia de este analisis, se optd por una ventana

intermedia D; X D, (mm) =5.1 x 5.1 para el disefio del filtro HMSIW elimina banda.
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Figura 4.5: Factor de pérdidas en funcion de la frecuencia y de diferentes ventanas
D, X D, de la estructura HMSIW cargada con una celda bi-ORR. Dimensiones (mm):
Whwmsiw = 11.65, s = 1.2, d = 0.6, Wm = 0.594, W; = 4.66, Ly = 28.95, L1 =5, Lo, = 12.45,
r=121,¢=0.3,g=0.3, h=0.635 mm, & = 10.2.
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La Figura 4.6 muestra la respuesta en frecuencia de la estructura HMSIW cargada con
la celda bi-ORR mediante simulaciones circuitales y electromagnéticas. Ambas
respuestas fueron obtenidas mediante simuladores comerciales (Ansys HFSS y Keysight
ADS). El simulador circuital ADS permite simular (Figura 4.6) la estructura HMSIW en
un substrato & mediante el modelo RWG (guia de onda rectangular). EI ancho de las
RWGs fue 2 veces Whwmsiw Y las filas cilindricas metélicas de la guia HMSIW fueron
consideradas como muros eléctricos de conductor perfecto. Se tuvo en cuenta un
espesor del cobre t = 0.017 mm para las simulaciones circuitales y electromagnéticas.
Las otras dimensiones y la permitividad relativa del substrato empleadas en las
simulaciones son las mismas que las incluidas en la leyenda de la Figura 4.6. En las
simulaciones EM (linea discontinua) de la Figura 4.6 se pueden observar dos
caracteristicas. La primera es inherente a la estructura HMSIW, la cual presenta una
respuesta frecuencial de filtro tipo paso-alto con una frecuencia de corte definida en fc =
2 GHz. La segunda caracteristica es relativa al cero de transmisién que aparece en la
banda de paso del HMSIW. Esta es una consecuencia de la resonancia de la celda bi-
ORR a fo = 3.45 GHz, ya que se produce un cortocircuito eléctrico a tierra y la sefial
incidente se refleja al puerto de entrada. Las pérdidas de retorno e insercion a fo = 3.45
GHz son, respectivamente, 1 dB y 26.1 dB, mientras que el ancho de banda a 3 dB es
Afo = 0.4 GHz (11.5%). Los datos previos y las ecuaciones (4.1)-(4.6) nos proporcionan
los valores utilizados en el circuito equivalente de la celda bi-ORR (Figura 4.3): Ro =
2.7 Q, Lo =9.94 nH y Co = 0.207 pF. El factor de calidad es Qu = 80. En la Figura 4.6,
se puede ver que los resultados (linea continua) obtenidos mediante el circuito
equivalente mostrado en la Figura 4.3 con los valores Ro, Lo y Co anteriores también
presentan una caracteristica paso-alta con una banda rechazada dentro de su banda de

paso.
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Figura 4.6: Comparacion de las respuestas en frecuencia circuital y EM de la estructura
HMSIW cargada con una celda bi-ORR. Dimensiones (mm): Wxmsiw = 11.65, s = 1.2, d
= 0.6, Wm = 0.594, W; = 4.66, Lt = 28.95, L1 =5, L. =1245,r=1.21,¢=0.3,9=0.3,
D1 x D2=5.1x5.1,h=0.635 mm, & =10.2.

Para comprobar que la celda bi-ORR trabaja como un filtro elimina-banda hemos
analizado el comportamiento del HMSIW cargada con la misma estudiando la
distribucion de los campos eléctricos y magnéticos (Figura 4.7) dentro de su estructura
para tres frecuencias diferentes. La primera esta por debajo de la frecuencia de corte de
la estructura HMSIW (fy = 0.5 GHz) y las otras dos estan dentro de su banda de paso (f2
= 3.45 GHz y f3 = 4.5 GHz). En la Figura 4.7(a), se puede comprobar que la celda bi-
ORR no resuena a f1 = 0.5 GHz y que la sefial no se transmite hasta el puerto de salida.
Esto es debido a que la sefial tiene una frecuencia menor a la frecuencia de corte de la
guia HMSIW. A f, = 3.45 GHz (Figura 4.7(b)), estamos dentro de la banda de paso de la
guia HMSIW. Sin embargo, los campos eléctricos y magnéticos de la celda bi-ORR
resuenan fuertemente, eliminando cualquier transmisién entre los puertos de entrada y
de salida. Finalmente, la Figura 4.7(c) representa los campos eléctricos y magnéticos a
f3 = 4.5 GHz, correspondiente a la banda de paso de la guia HMSIW. La celda bi-ORR

no resuena y la sefial es transmitida al puerto de salida. La distribucién de campo

muestra el modo TE1o en la estructura HMSIW cargada con una celda bi-ORR.
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Figura 4.7: Distribucion de campo eléctrico (izquierda) y magnético (derecho) dentro
de la estructura HMSIW cargada con una celda bi-ORR para el modo TE10 a tres
diferentes frecuencias. (a) f1 = 0.5 GHz. (b) f» = 3.45 GHz. (c) f3 = 4.5 GHz. El valor
maximo es de 5kV/m para el campo eléctrico y 0.5kA/m para el campo magnético.

El filtro HMSIW elimina-banda basado en una celda biplanar (bi-ORR) se fabricd
(Figura 4.8) mediante una microfresadora en un substrato RT/Duroid 6010 con las
siguientes caracteristicas y dimensiones: ¢, = 10.2, tgo = 0.0023 a 10 GHz, espesor del
cobre t = 0.017 mm y espesor del substrato h = 0.635 mm. Las medidas fueron llevadas
a cabo mediante un analizador de redes vectorial entre 0.01 GHz y 6 Ghz. Las
dimensiones de la estructura HMSIW y de la celda bi-ORR son las indicadas en la

leyenda de la Figura 4.8.
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(b)

Figura 4.8: Fotografias de la estructura fabricada HMSIW cargada con la celda bi-
ORR. (a) Vista superior. (b) Vista inferior. Dimensiones (mm): Whmsiw = 11.65, s = 1.2,
d=0.6, Wm =0.594, W; = 4.66, Ly = 28.95, L1 =5, L, =12.45,r=1.21,¢c=0.3,g=0.3,
D1 xD2=5.1x5.1,h=0.635 mm, & = 10.2.

Las respuestas en frecuencia de las simulaciones EM y de las medidas de la estructura
HMSIW cargada con una celda bi-ORR estan representadas en la Figura 4.9. Como se
puede observar, las simulaciones EM vy los resultados de las medidas coinciden
razonablemente. Las medidas muestran el tipico comportamiento paso-alto de la guia
HMSIW con una frecuencia de corte a fc = 1.98 GHz. Ademas, en la banda de paso del
HMSIW, hay un cero de transmision a la frecuencia de resonancia fo = 3.5 GHz debido
a la resonancia de la celda bi-ORR. A esta frecuencia, se produce un cortocircuito
eléctrico entre los anillos superior e inferior y, por consiguiente, la potencia inyectada es
reflejada a la fuente de entrada, como ocurre en la Figura 4.7(b). La estructura HMSIW
cargada con la celda bi-ORR trabaja como un filtro elimina-banda a la frecuencia fo =
3.5 GHz. Las pérdidas de retorno e insercion a la frecuencia fo son 1.3 dB y 21.6 dB,
respectivamente. El ancho de banda a 3 dB y el factor de calidad son, respectivamente,
Afy=0.32GHz (9.2 %) y Q, = 79.
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Figura 4.9: Respuestas frecuenciales de las simulaciones EM y de las medidas
realizadas de la estructura HMSIW cargada con la celda bi-ORR propuesta. (a) [S11]
(dB). (b) |S21| (dB). Dimensiones (mm): Wumsiw = 11.65, s = 1.2, d = 0.6, Wm = 0.594,
W;=4.66, L; =28.95 L1=51,=1245r=121,¢=0.3,g=0.3,D1 x D2 =5.1 x5.1.

La longitud eléctrica de la celda bi-ORR para D1 = 5.1 mm es menor que A/6 (4 = 33.88

mm para fo =3.5GHzy ¢, = 6.4). Esto confirma el tamafio reducido de la celda bi-

ORR propuesta con respecto a los resonadores convencionales de A4/2. Comparado con
las celdas OISRR y ORR [15, 16, 44, 46], la celda bi-ORR tiene un mayor nivel de
rechazo a la frecuencia de resonancia fo y un mayor ancho de banda a 3dB. El tamafio 2-
D de la celda bi-ORR es 0.0640 x 0.0640 (Ao = 85 mm es la longitud de onda en espacio
libre a fo = 3.5 GHz), mientras que la celda OISRR tiene un tamafio 2-D de 0.07240 x
0.07240 (r = 1.55 mm, ¢ =0.3 mm, s = 0.25mm, D;xD, = 6.2 mm x 6.2 mm,
considerando la misma frecuencia de resonancia y substrato que para la celda bi-ORR).
El tamafio 2-D de la celda ORR en [46] es incluso mayor: 0.09440 x 0.09440 (r = 1.9

mm, ¢ =0.3 mm, D; xD, =8 mm x 8 mm).
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Capitulo 5. Conclusiones y lineas futuras

En este trabajo se ha llevado a cabo el disefio, fabricacion y medidas de filtros rechaza
banda en diferentes tecnologias planar (microstrip, coplanar y guia de onda integrada,
SIW). Para ello, se utilizaron dos tipos de resonadores de anillos abiertos no
complementarios: OISRR (Open Interconnected Split Ring Resonator) y bi-ORR
(biplanar Open Ring Resonator). La celda OISRR esta basada en un resonador con un
unico anillo abierto que se conecta en paralelo en un punto de una linea de transmision
planar, abriendo una ventana (sin metalizacién), alineada con el anillo, en el plano de
masa. La celda bi-ORR esté constituida por dos anillos con las mismas dimensiones que
estan alineados entre si en ambas caras de un sustrato. Esta celda también se conecta en
paralelo en un punto comdn de una linea de transmision planar, abriendo una ventana
(sin metalizacidn) en la parte inferior de la linea. Los circuitos equivalentes de las guias
planares cargadas con las celdas OISRRs y bi-ORRs fueron obtenidos mediante analisis

electromagnéticos de las estructuras.

Afadiendo varios anillos de diferentes radios al resonador OISRR, se ha mostrado que
se puede conseguir filtros multibanda eliminada en tecnologia planar a partir de una sola
celda, sin necesidad de aumentar el circuito. También se consiguieron filtros compactos
reconfigurables de banda eliminada con un amplio rango de sintonizacién (> a 85 %) y
un ancho de banda absoluto constante, insertando un diodo varactor a la celda OISRR.

Por otro lado, la celda bi-ORR ha mostrado tener un mayor potencial que la celda
OISRR en aplicaciones de filtros rechazo banda, dado que los resultados presentaron
pérdidas por radiacién y niveles de rechazo de la banda eliminada menores. Ademas, es

eléctricamente mas pequefia que la celda OISRR.

Los futuros trabajos consistiran en disefiar filtros compactos multibanda eliminada y

filtros reconfigurables rechaza banda en tecnologia planar, basados en la celda bi-ORR.
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