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Resumen

El uso de dispositivos que operen con sefiales diferenciales y
simultdneamente supriman el modo comun cada vez atrae mas la atencién de los
ingenieros de microondas. El contenido de esta tesis esta enfocado en el estudio y
diseno de circuitos balanceados de microondas utilizando técnicas avanzadas de
disefio y conceptos derivados de los metamateriales asi como el uso de resonadores
semidiscretos. Mediante estos conceptos avanzados se han disefiado componentes
de doble banda (dual) y filtros diferenciales de microondas con buen
comportamiento y dimensiones reducidas.

Para sintetizar estructuras diferenciales con supresién del modo comun, se
han utilizado lineas de transmisién artificiales basadas en componentes
semidiscretos y resonadores concentrados como pueden ser el OSRR y el OCSRR.
Mediante el uso de dichas particulas se han obtenido filtros diferenciales con
elevados anchos de banda, asi como inversores de impedancia duales diferenciales y
divisores de potencia balanceados. Todas las implementaciones que se encuentran
en este trabajo proporcionan la capacidad para rechazar el modo comun de manera
inherente (sin la necesidad de afiadir etapas adicionales al disefio). Primeramente se
han disenado filtros balanceados mediante resonadores en salto de impedancia en
configuracion diferencial e inversores de admitancia. Posteriormente se han
utilizado lineas con comportamiento compuesto zurdo/diestro (CRLH) con
topologia diferencial para disefiar inversores de impedancia duales y su aplicacién
mas directa como son los divisores de potencia diferenciales basados en la union en
Y. A continuacion se ha explorado la opcion de ensanchar los anchos de banda de
operacion de filtros diferenciales de microondas mediante resonadores
concentrados y semidiscretos. Todos los conceptos explorados en esta tesis han sido
validados mediante prototipos que han demostrado un buen ajuste entre simulacién
circuital, simulacion electromagnética y medida.

Mediante el concepto de cristal electromagnético (o Electromagnetic
BandGap -EBG-), se han disefiado filtros diferenciales capaces de cubrir el espectro
UWB y con un buen comportamiento fuera de la banda de interés, asi como la
supresion del modo comun en la banda filtrante. También se ha explorado la opcion
de disenar reflectores en lineas diferenciales (microstrip), para la cancelacion del
modo comun mediante la teoria derivada del acoplo de modos. Los resultados
obtenidos después de caracterizar las estructuras, validan los circuitos propuestos.



RESUMEN

De manera adicional, se ha realizado un estudio tedrico sobre las redes en
celosia y como su topologia puede proporcionar caracteristicas diferentes a las
obtenidas mediante lineas artificiales CRLH basadas en un modelo en T o en 7. Estas
diferencias se hacen patentes en su impedancia caracteristica ya que, bajo ciertas
limitaciones, ésta no depende de la frecuencia. Este fendmeno ha sido aprovechado
para obtener divisores de potencia de doble banda mostrando un ensanchamiento
del ancho de banda operativo del dispositivo.



Motivacion y objetivos

En los ultimos afios, han aparecido multiples trabajos sobre lineas artificiales
basadas en el concepto “metamaterial”, y como éste ha sido clave para la mejora de
prestaciones en los componentes de RF y microondas. Esta tesis esta motivada por
el incremento en la demanda de circuitos diferenciales (o balanceados) debido a la
elevada inmunidad que presentan al ruido ambiental y a las interferencias
electromagnéticas (EMI) en comunicaciones de alta velocidad. En dichos circuitos
diferenciales, la figura de mérito es la relacion de rechazo en modo comun (CMRR),
definida como la relaciéon entre el coeficiente de transmisiéon para el modo
diferencial y comun.

Durante la realizacion de este trabajo, se ha estudiado la posibilidad de
disefiar e implementar circuitos diferenciales de microondas basados en conceptos
derivados de las lineas artificiales metamaterial. Concretamente, se han obtenido
estructuras que presentaran un comportamiento pasa banda para las sefiales
diferenciales y elimina banda para el modo comin mediante los conceptos de pared
eléctrica y pared magnética. La mayoria de circuitos diferenciales filtrantes
reportados en la literatura estan basados en elementos distribuidos. Uno de los
retos mas importantes de esta tesis ha sido la miniaturizacién de componentes de
microondas que operan con sefales diferenciales como pueden ser los filtros o
divisores de potencia entre otros. Dicha miniaturizacién puede ser alcanzada
mediante la reduccién de las dimensiones de los componentes de los cabezales de
comunicaciones o mediante la posibilidad, que ofrecen las lineas artificiales
metamaterial, de disefiar dispositivos multibanda para asi, reducir el nimero de
componentes total.

A lo largo de este trabajo, se ha explorado la utilizacion de diferentes
topologias de resonadores metamaterial para obtener dispositivos diferenciales de
microondas con un buen rechazo del modo comun. De manera mas detallada, el
esquema de esta tesis es el siguiente:



CAPITULO 1: MOTIVACION Y OBJETIVOS

e El capitulo 2 presenta el estado del arte en estructuras diferenciales con
cancelacion del modo comun, asi como un extenso resumen de los conceptos
derivados de los metamateriales y sus aplicaciones en el rango de las
microondas.

e El capitulo 3 presenta circuitos diferenciales con supresién del modo comun
basados en resonadores semidiscretos y lineas diferenciales CRLH.

e El capitulo 4 estudia la posibilidad de rechazar el modo comun gracias a
estructuras periédicas EBGs y alguna de sus posibilidades en el rango de las
microondas.

e El capitulo 5 aborda la posibilidad de obtener lineas de trasmision pasa todo
con comportamiento CRLH basadas en topologias en celosia (lattice) y su
aplicacién directa a un divisor de potencia en banda dual con banda de
operacidn ensanchada.

e Finalmente, en el capitulo 6 se resumen las conclusiones destacadas de los
resultados obtenidos de esta tesis, asi como futuros trabajos.

Los resultados expuestos en este documento han sido posible gracias al
grupo CIMITEC (Centre d’Investigacié en Metamaterials per a la Innovacié en
Tecnologies Electronica i de Comunicacions), el cual forma parte del Departamento
de Ingenieria Electronica de la Universitat Autonoma de Barcelona. El grupo CIMITEC
es un centro de investigacion y transferencia tecnoldgica dedicado a obtener
soluciones innovadoras y a medida para sistemas de comunicaciones. Este grupo
estd formado por doctores, ingenieros y técnicos con un alto grado de
especializacion. CIMITEC aplica su tecnologia basada en los llamados Metamateriales
en los siguientes campos: Antenas y tags para sistemas de Identificacién por
Radiofrecuencia (RFID), Comunicaciones de alta velocidad, Filtros y otros
componentes de RF/microondas de altas prestaciones, Electronica impresa,
Sensores y Sintesis automatizada de componentes entre otros.

Este trabajo ha sido apoyado por los gobiernos Europeo, Espafiol y Catalan
por medio de varios proyectos y contratos, y en especial por la subvencion recibida
del Ministerio de Educacién del Gobierno Espafiol a través de una beca FPU
(Formacion de Profesorado Universitario) con referencia AP2010-0467. A pesar de
la multitud de instituciones y compafiias que han dado su apoyo para que este
trabajo sea posible, nos gustaria destacar los siguientes proyectos:

e Proyecto TEC2007-68013-C02-02 METAINNOVA de la Direccién General de
Investigacion (2007-2010)
Titulo del proyecto: Tecnologias basadas en metamateriales y su
aplicacion a la innovacion en componentes y subsistemas de RF
microondas y milimétricas: circuitos de radiocomunicacion.



MOTIVACION Y OBJETIVOS

Proyecto Eureka 5014 METASENSE (Abril 2009-diciembre 2011)
Titulo del proyecto: Miniature METAmaterial-Based SENsing Devices for
Agricultural, Environmental and Geological Applications (METASENSE)

Proyecto Programa AVANZA [+D (Ministerio de Industria, Turismo y
Comercio). (2010-2011)

Titulo del proyecto: Miniature METAmaterial-Based SENsing Devices for
Agricultural, Environmental and Geological Applications (METASENSE)

Proyecto del Programa AVANZA [+D (Ministerio de Industria, Turismo y
Comercio). (2009)

Titulo del proyecto: Implementacion de etiquetas de identificacion por
radiofrecuencia de reducidas dimensiones y altas prestaciones

Proyecto del Programa AVANZA Competitividad [+D+I (Ministerio de
Industria, Turismo y Comercio). (2010-2012)

Titulo del proyecto: Investigacion y desarrollo de una herramienta CAD
para la sintesis de circuitos de comunicaciones compactos y de altas
prestaciones basados en metamateriales (METASINTESIS)

Proyecto TEC2010-17512 de la Direccién General de Investigacion y Gestion
del Plan Nacional [+D+I (2010-2013)

Titulo del proyecto: Nuevas estrategias de disefio y sintesis de
componentes de microondas basados en conceptos de METAmateriales
con orientacién a la TRANSFERencia tecnolégica (METATRANSFER)

Proyecto CONSOLIDER EMET CSD-2008-00066. (2008-2014)
Titulo del proyecto: Engineering METamaterials






Introduccion y estado del arte

2.1 Lineas de transmision diferenciales

Las senales diferenciales estan jugando cada vez un papel mas importante en
el disefio de sistemas de comunicaciones modernos. Muchos de los protocolos de
comunicacion de datos de alta velocidad como PCl-express II, 0C-192, (10)-Gigabit
Ethernet, entre otros, utilizan seflales diferenciales para transmitir la informacion.
Durante las ultimas décadas, sistemas como el LVDS (del inglés, Low-Voltage
Differential Signaling) han ido cobrando mayor protagonismo en comunicaciones de
alta velocidad. Hoy en dia, los sistemas LVDS son ampliamente utilizados en la
electronica avanzada que hay detras de los ordenadores, de los sistemas de test y
medida, en los equipos médicos y en el sector de la automocién. La razén la
encontramos en el hecho de que al aumentar cada vez mas la frecuencia de reloj y
reducir los tiempos de los flancos de subida y de bajada, pueden aparecer en el
sistema efectos de diafonia (crosstalk en inglés) o interferencias electromagnéticas
(EMI, del inglés ElectroMagnetic Interference) que degraden el funcionamiento de
los sistemas. Las sefales diferenciales tienen como objetivo reducir estos efectos
indeseables que pueden causar la degradacion de las sefiales.

En la practica, para la propagacion de sefiales diferenciales en el rango de las
microondas se utilizan lineas de transmisidn acopladas. Se llama sefal diferencial a
aquella que se propaga por dos conductores, uno (+) y otro (-), de misma amplitud y
fase opuesta. Enla Figura 2.1 se puede apreciar la geometria comun (tecnologia
microstrip)de las lineas acopladas para la propagacion de senales diferenciales, asi
como su modelo eléctrico equivalente teniendo en cuenta el acoplo eléctrico (Cn) y
magnético (Lm).
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Figura 2.1. Geometria de un par de lineas acopladas en tecnologia microstrip (a) y circuito
equivalente con elementos discretos (b).

En la Figura 2.2 se presenta el escenario que describe la excitaciéon de un
dispositivo de cuatro puertos, el cual puede ser analizado mediante los cuatro
puertos de manera individual o mediante dos puertos definidos como diferencial y
comun (mixed-mode S parameters, que se vera en secciones posteriores). Las sefiales
diferenciales se definen como las sefiales que se propagan por lineas acopladas con
una diferencia de tension (AV1diff=V;-V,, AV,dift=V3-V,) y de corriente entre las dos
lineas. Esto significa que las tensiones aplicadas al par de lineas no estan
referenciadas a un potencial 0, sino que estan referenciadas una al potencial de la
otra.

Coupled lines

VoA O | gngleended | = | Vi
I [ 1 ToLIr-prorts 1
ar I
miad-mada |
i wf | & aatar) r‘-'\‘i-'l-""-'l'iﬁ- o N | 3
L ———— —_—
W riesbwork ¥ T "4
i TR |
Terentin B erent
Dnfterential _ Difterential
port | Common ground port 2

Figura 2.2.Escenario para la excitacion de un circuito de 4 puertos.

De manera adicional, la propagaciéon de sefiales diferenciales puede ser
considerada como modos TEM o cuasi-TEM, definiendo asi parametros como la
impedancia caracteristica y la constante de propagaciéon, las cuales estan
relacionadas con la impedancia caracteristica y la constante de propagaciéon de cada
modo. Si las lineas son geométricamente simétricas (anchos de las lineas (w) de
idéntico valor), los modos se denominaran par/comun (even) e impar/diferencial
(odd) (Figura 2.3). En situacion de excitacién diferencial, las lineas de campo
eléctrico tienen simetria impar en el eje longitudinal de la estructura lo que supone
un nulo de voltaje, dando lugar a la aparicion de una pared eléctrica (conexion
virtual a masa) y resultando el circuito de capacidades que se puede ver en la Figura
2.3 (a) y (c) respectivamente. Para el modo par, los strips conductores tienen
simetria par y no circulara corriente entre ellos. Esto lleva a la aparicion de una
pared magnética (conexion virtual en circuito abierto) y el esquema de capacidades
resultante de la Figura 2.3 (d).
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Figura 2.3. Aplicacién de la propiedad de simetria en lineas de transmisién acopladas: (a) modo
impar (odd) y modo par (even) (b). Circuitos equivalentes de capacidades para ambos modos (c) y

(d).

La impedancia caracteristica asociada a cada modo se puede definir como:

Z,, = L (2.1)

(2.2)

N
Il
ﬁ a

C,
donde Cp = C11+2C12 = C22+2C12y Ce = C11 = C22.

Muchas de las implementaciones basadas en el esquema de la Figura 2.3,
suelen tener uno o mas planos de masa. La presencia de estos planos de masa
permite la propagaciéon de otro modo llamado modo comtn. El modo comun esta
caracterizado por sefiales de igual amplitud y signo (respecto a tierra) que se
propagan por cada una de las lineas de transmisién. Esta situacidn se corresponde
con una excitacién par (Vi=Vz y V3=V4) en la cual la tensiéon en modo diferencial sera
igual a cero ya que AV14iff=1;-V,=0 y AV,difft=V3-V,=0. La mayor ventaja que presentan
las sefiales diferenciales en comparacion a sefiales de terminacion unica (“single
ended”) radica en el hecho de que las primeras son capaces de reducir ruido
ambiental aditivo debido a que el emisor envia dos sefiales de igual amplitud y
diferente fase (modo impar). Al llegar al receptor la diferencia de senales hace que el
ruido se cancele manteniendo intacta la sefial enviada (Figura 2.4 (a)). Puede
ocurrir que debido a la proximidad de diferentes lineas de transmisiéon en un mismo
circuito impreso, estas puedan crear interferencias electromagnéticas que induzcan
tensiones en modo comun que afecte a la integridad de la sefial. Este efecto queda
resuelto mediante el uso de senales diferenciales como se aprecia en la Figura 2.4

(b).
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Figura 2.4. Ejemplo de cancelacién de ruido (a) y de interferencias electromagnéticas (EMI) (b) en
comunicaciones con sefializacién diferencial.
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Debido a las propiedades que ofrecen las sefiales diferenciales, es un reto
para los disefiadores de sistemas de microondas obtener componentes que no
alteren la sefial diferencial o la filtren y cancelen de manera mas o menos efectiva el
modo comun. A continuacion se ofrecera un resumen del estado del arte en este tipo
de estructuras.

2.1.1 Estrategias de rechazo del modo comun

En los ultimos afos, la supresion del modo comun en comunicaciones que
utilicen sefiales diferenciales para operar, ha sido un reto para los disefladores de
circuitos. Las técnicas y estrategias que se han utilizado han sido muy variadas en
funcién del rango frecuencial de operacién. En el rango de los GHz, la supresién del
modo comun se basa en estructuras que presenten una perfecta pared eléctrica y
una pared magnética bajo excitaciones diferencial y comuin respectivamente. La
mayoria de literatura relacionada con este tépico esta dividida en dos grandes
grupos. En el primero de ellos, la supresion del modo comun se realiza sobre
estructuras de lineas acopladas como las detalladas anteriormente [1-11]. En [1] se
propuso un método para eliminar la propagacion del modo comun basado en
inductores acoplados en tecnologia LTCC (del inglés, Low Temperature Cofired
Ceramic). Este dispositivo operaba a frecuencias cercanas a 1 GHz y el método de
fabricacion involucraba multiples capas, haciéndolo tecnoldégicamente complejo
pero a la vez compacto. El problema de estas estructuras es encontrar inductores
que presenten bajas pérdidas a frecuencias altas (GHz). Otro ejemplo de estructura
multicapa para la supresiéon del modo comun en el rango de los GHz lo encontramos
en [4]. Dentro de este primer grupo encontramos los trabajos basados en
estructuras donde se realiza una perturbacion en el plano de masa (normalmente
mediante la ranura de este) para evitar el retorno de la sefial para el modo comuin
(mas comunmente conocidas como DGS, del inglés Defected Ground Structures).
Ejemplos de este tipo de topologias la encontramos en [2] y [3], donde se han
practicado diferentes patrones de perturbaciones periddicas para interrumpir el
retorno de la sefial por el plano de masa. En [11] los autores consiguen rechazar
bandas de operacién mas o menos anchas mediante la inclusién de parches
capacitivos conectados mediante inductores al plano de masa, ya que esta geometria
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se comporta como un filtro eliptico paso bajo gracias a la pared magnética que se
genera en la excitaciéon en modo comun. En este primer grupo encontramos también
las lineas de transmision diferenciales con supresiéon del modo comun basadas en
metamateriales [7]. En dicho trabajo, gracias al comportamiento electromagnético
de anillos CSRR (en su resonancia fundamental, que es para la cual, la particula es
eléctricamente pequefia) acoplados a una linea diferencial host (microstrip) es
posible suprimir el modo comun (o even) en un cierto rango frecuencial sin la
necesidad de alterar el modo diferencial (o odd). Un segundo grupo lo encontramos
en la supresién del modo comun en filtros diferenciales (o balanceados) basado en
la inclusion de uno o mas elementos resonantes (distribuidos, semidicrestos,
resonadores concentrados -OSRR, OCSRR, etc...- o una combinacion de ellos) entre
las lineas acopladas para rechazar el modo comun en la banda de frecuencias que se
desee. Este segundo grupo sera tratado con detalle en el siguiente punto ya que es el
grupo en el que se pueden englobar la mayor parte de los resultados obtenidos
durante la realizacién de esta tesis.

2.2 Circuitos diferenciales de microondas

A continuacién se va a detallar el actual estado del arte de estructuras que
operen con sefales diferenciales. Dentro de estas estructuras nos centraremos en
dos grandes grupos. El primero sera el mas extenso y recogera la evolucion que han
tenido durante estos ultimos afios los filtros diferenciales (o balanceados) en el
rango de las microondas. El segundo grupo recopilara algunos ejemplos de
topologias diferenciales planares de microondas como pueden ser acopladores,
diplexores, divisores de potencia, etc... Para finalizar este apartado hablaremos
sobre los parametros S en modo mixto como herramienta fundamental en el disefio
y anadlisis de estructuras diferenciales.

2.2.1 Filtros diferenciales o balanceados

Hoy en dia, los filtros son uno de los elementos indispensables en las
comunicaciones inalambricas gracias a la capacidad que tienen para seleccionar y/o
rechazar sefiales de determinada frecuencia. Como se ha comentado anteriormente,
los dispositivos diferenciales (o balanceados) tienen la ventaja de reducir o eliminar
interferencias EM debido a la proximidad entre dispositivos o suprimir el ruido
aditivo ambiental. A lo largo de esta tesis se han buscado nuevas alternativas en el
disefio de filtros balanceados con buen nivel de rechazo para el modo comun. En la
literatura encontramos filtros diferenciales implementados en diferentes
tecnologias y mediante diferentes elementos resonantes [12-28]. La gran mayoria
de estos filtros estan basados en estructuras simétricas que presentan pared
eléctrica o pared magnética en funcién de la excitaciéon que se aplica[16],[22] y [25].
El uso de resonadores en salto de impedancia (SIRs, del inglés Stepped Impedance
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Resonator) también ha sido muy comun en el disefio de filtros diferenciales con
comportamiento paso banda y rechazo del modo comun. En [13] los autores
presentaban un filtro diferencial de banda estrecha (FBW=10%) y lograban
ensanchar el rango de frecuencias de rechazo para el modo diferencial y comuin
mediante el acoplo de resonadores SIR simétricos (Figura 2.5 (a)). Como se puede
apreciar en la respuesta en frecuencia, se obtiene un buen rechazo tanto para el
modo comun (>30 dB) como para el modo diferencial (>30 dB hasta 5.6fp). Mediante
el acoplo de resonadores SIR, se han disefiado e implementado filtros diferenciales
(de banda estrecha) duales (operativos en dos bandas de frecuencias controladas)
con una elevada selectividad para el modo diferencial y buen comportamiento de
rechazo para el modo comun. Un ejemplo de este tipo de filtros lo encontramos en la
Figura 2.6, donde se muestra el prototipo fabricado y la respuesta en frecuencia
para ambos modos de propagaciéon [19]. En ella se puede observar un
comportamiento filtrante dual para el modo diferencial y un rechazo del modo
comun muy bueno (>30 dB) que se extiende desde DC hasta frecuencias cercanas a
7 GHz. El problema que presenta este prototipo reside en la utilizacién de
componentes discretos (resistencias y condensadores) para cargar el resonador SIR
con el fin de rechazar el modo comun de manera eficiente.

Symmitrical
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Figura 2.5. Layout (a) de un filtro diferencial implementado mediante resonadores SIR simétricos y
respuesta en frecuencia para los modos de propagacion diferencial (b) y comun (c). Figura extraida
de [13].
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Figura 2.6. Prototipo de un filtro diferencial dual con supresiéon del modo comun basado en
resonadores SIR y condensadores SMD (a) y respuesta en frecuencia para los modos de propagacion
diferencial (b) y comun (c). Figura extraida de [19].

Ejemplos de filtros diferenciales monobanda, los encontramos en [12], [20] y
[24]. En [12], se consigue obtener una buena selectividad para el modo diferencial
mediante el acoplo cruzado entre resonadores y un notable rechazo del modo
comun simultaneamente. En [24] y [20], se presentan soluciones para conseguir
respuestas filtrantes con anchos de banda elevados. Estas soluciones estan basadas
en tecnologia DSPS (del inglés, Double-Sided Parallel-StripLine) y MMR (del inglés,
Multi-Mode Resonator) respectivamente.

Debido a la demanda que existe en la utilizacion del espectro Ultra Wideband
(UWB), definido por la FCC (del inglés, Federal Communications Commission) como el
espectro de frecuencias comprendido entre 3.1 GHz y 10.6 GHz para la transmision
de informacién en sistemas de alta velocidad, recientemente se han publicado
soluciones en tecnologia planar para obtener filtros operativos en dicho rango de
frecuencias. En [23], se presentaba una solucién basada en el concepto de
interferencia transversal para cubrir el espectro UWB con unas dimensiones totales
reducidas y un buen comportamiento para el modo diferencial y comun
(selectividad del modo diferencial, rechazo del modo comun, etc...). Como aspecto
critico destacar que el proceso de fabricacion incluye la realizacién de vias para
perforar el sustrato y el plano de masa. En [21], se presenta un filtro diferencial
basado en tecnologia multicapa acoplada (3 capas conductoras y 2 dieléctricos).
Mediante este técnica (acoplo microstrip-slot-microstrip) se obtiene un buen
comportamiento para ambos modos de propagacién asi como unas dimensiones
la estructura muestra un

finales muy compactas. Para el modo comun,
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comportamiento de filtro elimina banda que se extiende desde DC hasta frecuencias
cercanas a 20 GHz, con un nivel de rechazo superior a 24 dB en la banda diferencial
UWB. En [26], los autores presentaban un filtro diferencial UWB basado en stubs
cortocircuitados y lineas de transmisiéon acopladas. Esta soluciéon proporciona un
prototipo final con dimensiones muy compactas y sin la necesidad de perforar el
plano de masa. Recientemente, en [27], se conseguia una respuesta UWB diferencial
en tecnologia microstrip mediante el uso de desfasadores de 180° y secciones de
linea de transmision de 360°. Otra posibilidad seria la de disefar filtros diferenciales
con supresion del modo comun en tecnologia SIW (del inglés, Substrate Integrated
Waveguide) ya que trabajar con este tipo de tecnologia proporciona bajo coste y
bajas pérdidas a altas frecuencias. Ejemplos de este tipo de filtros los encontramos
en [29, 30], donde se consigue la supresién del modo comin mediante inserciéon de
ranuras en slot realizadas sobre las cavidades resonantes (Figura 2.7) y un buen
comportamiento filtrante para el modo diferencial (con unas pérdidas por insercion
muy bajas). En [30] se conseguia reducir considerablemente las dimensiones del
filtro mediante el uso de estructuras SIW de medio modo (Figura 2.8) (HMSIW, del
inglés Half-Mode SIW). En ambos casos se consiguen buenas prestaciones para el
modo diferencial y se cancela el modo comin de manera eficiente (>50 dB) dentro
de la banda de interés para el modo diferencial.
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Figura 2.7. Layout (a) y respuesta en frecuencia de los parametros S (b) para los dos modos de
propagacion (diferencial y comin) en un filtro diferencial pasa banda basado en cavidades
resonantes SIW. Figura extraida de [29].
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Figura 2.8. Layout (a), estructura laminar (b) y fotografia (c) del filtro diferencial implementado en
tecnologia SIW de medio modo. En (d) y (e) se muestran los pardmetros S obtenidos para los modos
de propagacion diferencial y comun respectivamente. Figura extraida de [30].

Una vez repasado el estado del arte en cuanto a estructuras filtrantes
diferenciales con cancelacion del modo comuin implementadas en tecnologia planar
de microondas, a continuaciéon se va a proceder a considerar otros circuitos de
microondas que operen en modo diferencial.

2.2.2 Otros circuitos diferenciales

Como se ha comentado anteriormente, debido a la demanda que existe
actualmente en los sistemas de comunicacion modernos, han sido muchos los
trabajos reportados sobre componentes que operan con sefiales diferenciales en el
rango de las microondas/milimétricas. Entre ellos, se encuentran amplificadores de
bajo ruido, amplificadores de potencia, desfasadores, osciladores controlados por
voltaje, divisores de potencia, acopladores, antenas, diplexores, etc...[31-36]. En [32]
y [34] se presentan divisores de potencia diferenciales operativos a frecuencias de
microondas y milimétricas respectivamente. En ambos casos se consigue un buen
comportamiento en frecuencia ofreciendo dimensiones muy compactas. Trabajos
reportados en [31] y [33] abordaban el disefio y la implementacion de
amplificadores diferenciales monobanda y duales. Recientemente también se han
publicado trabajos sobre desfasadores diferenciales con supresion de harmdnicos
[36] o diplexores con un fuerte aislamiento y buena supresiéon del modo comun [35].
En la Figura 2.9 se puede observar el aspecto del diplexor diferencial reportado en
[35]. Este diplexor esta formado por dos filtros paso banda sin necesidad de
incorporar ninguna red de adaptacién entre etapas. El resultado final muestra unas
dimensiones muy competitivas y un comportamiento en frecuencia valido para
ambas bandas de operacion con un rechazo del modo comin mayor a 30 dB. El nivel
de aislamiento entre las dos salidas es de al menos 33 dB, valor que puede competir
con los resultados ya reportados anteriormente (Figura 2.10).
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Figura 2.9. Layout (a) y fotografia (b) de un diplexor diferencial con alto aislamiento y rechazo del
modo comun basado en resonadores de impedancia uniforme y secciones de lineas de transmision
acopladas. Figura extraida de [35].
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Figura 2.10. Respuesta en frecuencia para los parametros S de cada puerto de salida del diplexor.
Puerto 1-2 (a) y puerto 1-3 (b). En ambas figuras se muestra el nivel de rechazo para el modo comun.
Figura extraida de [35].

Debido al buen comportamiento que tienen los circuitos que operan con
sefiales diferenciales respecto a los denominados “de terminaciéon unica” (single
ended), se requiere de componentes balanceados (diferenciales) como diplexores o
divisores de potencia (ver Figura 2.11 (a)) para repartir la potencia de la sefal
recibida en un array de antenas. Este tipo de cabezales opera en modo diferencial, lo
cual significa que para implementar un divisor de potencia, se podria realizar
mediante un divisor operando en modo single ended y tres baluns (Figura 2.11 (b)).
Otra opcion seria la de implementar un divisor que opere en modo diferencial
(Figura 2.11 (c)).
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Figura 2.11. Sistema diferencial RF front-end (a), divisor de potencia basado en tres baluns y un
divisor de terminacién tnica (b) y divisor de potencia totalmente diferencial (balanceado) (c). Figura
extraida de [34].
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Esta ultima opcion fue desarrollada por Xia et al. en [34] mediante una
aproximaciéon basada en secciones de linea de trasmision microstrip y resistencias
discretas. La fotografia del dispositivo final se puede ver en la figura 2.12, asi como
su comportamiento en frecuencia para ambos modos de propagacion (diferencial y
comun).
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Figura 2.12. Fotografia (a) y respuesta en frecuencia (b) para los parametros S de los modos

diferencial y comun de un divisor de potencia diferencial basado en secciones de lineas microstrip y
componentes discretos. Figura extraida de [34].

El prototipo final muestra unas pérdidas de inserciéon para el modo
diferencial de 3.2 dB a la frecuencia de operacién (2.04 GHz), y un rechazo del modo
comun mayor a 45 dB a fy. El Unico inconveniente que presenta esta implementacion
la encontramos en el tamafio final del componente (ya que esta basado en elementos
distribuidos) y la necesidad de soldar componentes discretos (resistencias).

2.2.3 Parametros S en modo mixto

Los parametros de scattering (parametros S) son muy utiles en el disefio,
analisis, simulaciéon y medida de la gran parte de circuitos activos y pasivos de
radiofrecuencia y microondas. En la mayoria de dispositivos de alta frecuencia se
suele trabajar con una impedancia de referencia (tipicamente 50 Q) y las sefiales
que se propagan estan referenciadas a un potencial cero (tierra). A continuacion se
va a ver que si se trabaja con sefiales diferenciales hay que tener en cuenta una serie
de definiciones y consideraciones para el disefio de circuitos de microondas.

La Figura 2.13 muestra la representacion de ondas de potencia incidentes y
reflejadas para un dispositivo de 4 puertos. Este tipo de sistemas puede ser
analizado mediante el modo mixto o mediante la teoria clasica de parametros S en
modo single. El conocido como modo mixto es aquel modo de propagacion que se
puede descomponer en modo diferencial, comun y los modos cruzados, diferencial-
comun y comun-diferencial. Hoy en dia es un reto para los disefiadores de circuitos
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de microondas obtener dispositivos que trabajen con sefiales diferenciales y a la vez
presenten una fuerte atenuacién o cancelacién de los otros tres modos que puedan
inducir ruido aditivo a la comunicacion.

Port 1 Port 3

Single-ended
four-ports
or

mixed-mode

two-ports
network

Port 2 Port 4
Figura 2.13.Representacion de ondas de potencia incidentes y reflejadas para un dispositivo de 4

puertos.

La matriz de parametros S para un dispositivo de 4 puertos expresada en
términos de ondas de potencia, queda de la siguiente forma:

by Su S S Sul\(a
b, _ Su S Su Syl a (2.3)
b, Su Su Si Sy || 4
b, Su S S Su)\a,

La igualdad matricial anterior se puede expresar como una relacién
algebraica tal que,
b = Sy,a, + S,,a, + S0, + 8,40,
by = Sy, + Sy, + Syty + Sya, (2.4)
by = Sya, + 85,0, + Sy, + Sya,
by =Sy, +Spa, + Sty + Sy,
El cdlculo de cada elemento de la matriz de parametros S se obtiene de la
siguiente manera:

S = (2.5)

a
Yla(s#y)=0

donde todas las fuentes generadoras se eliminan excepto la que corresponde con a,.

El voltaje diferencial aplicado al puerto diferencial 1 en la Figura 2.13, se
define como la diferencia de voltajes entre los puertos 1y 2,

v, =(v,—v,) (2.6)
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Debido a la excitacion diferencial, es de esperar que la magnitud de la
intensidad que circula por cada terminal sea igual pero de signo opuesto, por lo cual
la intensidad que circula para el modo diferencial se puede expresar como:

=t i
I, = 2(1 2) (2.7)

De la misma manera, la impedancia del modo diferencial queda definida de la
siguiente manera:

z, =% (2.8)
Ly

Al trabajar con circuitos que operan con sefiales diferenciales, es usual que se
genere una componente en modo comun que se sume a la entrada del circuito. En
este caso, se aplican voltajes y corrientes de igual magnitud (vi=vz y i;=iz) a los
puertos en modo mixto. Dada una fuente arbitraria, el voltaje en modo comun entre
dos puertos se define como la media de voltajes aplicados a cada terminal. De
manera similar, la corriente en modo comun se obtiene mediante la suma de las
corrientes que circulan por cada terminal. Para el modo comun, las ecuaciones (2.6)
a (2.8) quedan formuladas como:

v, :%(vl+v2) (2.9)
i, =i, +1i,) (2.10)
Z Y (2.11)

Los parametros S en modo mixto para una red de 2 puertos se puede
expresar en términos de ondas de potencia como:

DD DD DC DC
by Sy S Sy Sy, a;
DD DD DC DC
by _ Sy Sp Sy Sy || (2.12)
b - SCD SCD SCC SCC a :
1 11 12 11 12 1
cD D cc cc
b., Sn Sn Sy Sp )\a.,

La igualdad matricial anterior se puede expresar como una relacién
algebraica tal que,

DD DD DC DC
by =S8y a,+S8;, a;,+8; a,+S;, a,
DD DD DC DC
by =Sy g +Sy a4y +Sy ay+Sy, a, (2.13)

_ oCD cp cc cc
by=8y a,+8y a;,+S; aq,+8; a,

_ oCD cD cc cc
by =S8y ag+Sy a4y +Sy a,+S8y a,
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Los parametros S en modo mixto mostrados anteriormente, siguen la
siguiente nomenclatura,

Sm"mi _ S(modo de salida)(modo de entrada)
p,p; "~ (puerto de salida)(puerto de entrada)

La transformacion entre parametros S del modo single y del modo mixto
(ecuaciones (2.4) y (2.13) queda resumida en las siguientes expresiones [37]:

SDD_l (S£D=S11—S13—S31+S33) (S1[2)D=S12_S14_S32+S34) (2.14)
2 _(SzliD =89 =8 =Sy +S43) (Sng =S80 =S =Si +Su )_
(856 =8+ 8,8y —55) (S5 =5,+8,~Sy~Su) |

SDCZE 11 T P11 T P13 T P31 T O3 12 T P12 TPO1 T P32 T 03 (2.15)
2 _(Szlic =S8y +853 Sy _S43) (Szgc =S80+ 85 =S4 = Sus )_
(S =8, =S +Sy =) (S22 =5, -5, +5,-5,,) |

SCDZE 11 T P17 P13 T O3 T O3 12 T P12 7 P14 TR T Py (2.16)
2| (S =S~ Sy +5u—Si) (8L =53~ S,+55,—5.) '
| (P21 217923 T P41 T Pu3 22 227 P2 TP T Pu ) |

SCC—l (S12C2S11+S13+S31+533) (SEC:S12+S14+532+S34) (2.17)
2 _(Szclc =S8y + 8 +8y +S43) (Szczc =85 +854 + 845 + 84 )_

2.3Componentes de microondas basados en
metamateriales

En esta seccidn se introducira el concepto “Metamaterial” y como su aparicion
ha sido clave para mejorar las propiedades de los componentes de microondas
como pueden ser filtros, divisores de potencia u otros dispositivos implementados
en tecnologia planar. En la dltima década, se han publicado y presentado multiples
articulos basados en el concepto metamaterial. Durante esta seccion se detallaran
las propiedades y ventajas que presentan las estructuras metamateriales frente a
estructuras convencionales como pueden ser el control (hasta cierto punto)
simultaneo de parametros como la impedancia caracteristica (Zy) y su constante de
fase (BI) dando como resultado estructuras con comportamiento funcional en
multiples bandas de frecuencia o la miniaturizacién de dichas estructuras como
ventajas mas destacables.

2.3.1 Introduccién a los Metamateriales

A raiz de la aparicién del concepto acufiado como metamaterial, han sido
multiples los libros que han salido a la luz con este concepto como bandera. Sin
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embargo, a dia de hoy no hay un consenso general para dotar de definicién tnica
este concepto. Es por eso que si nos basamos en [38], los metamateriales son
definidos como estructuras periddicas (o quasi-periddicas) fabricadas artificialmente,
con propiedades electromagnéticas controlables, diferentes a la de sus elementos o
celdas que la constituyen y, en ocasiones, no existentes en la naturaleza. Dentro de los
metamateriales podemos distinguir dos grandes grupos: los denominados cristales
electromagnéticos (o EBGs, del inglés Eletromagnetic Band Gaps) y los medios
efectivos. En los primeros, la longitud de la onda que incide sobre ellos es
comparable a las dimensiones de la celda unidad, hecho que da lugar a fenémenos
de interferencia provocando asi la inhibiciéon en la transmision de la sefial en ciertas
regiones del espectro frecuencial (difraccién Bragg). En el segundo grupo, las
dimensiones de la celda unidad son mucho menores que la longitud de la onda que
incide sobre ellos, consiguiendo propiedades de medio efectivo. Las propiedades
electromagnéticas de estos medios se pueden controlar a voluntad mediante el
disefio de las celdas que lo constituyen. Dichas propiedades suelen ser de naturaleza
diferente de las que presentan estos medios a escala microscépica llegando a poder
obtener estructuras artificiales con propiedades no existentes en medios
convencionales. Como ejemplo mas destacado podemos encontrar los medios con
indice de refracciéon (n) negativo o medios zurdos (LHM, del inglés Left Handed
Media), los cuales dan lugar a ondas de retroceso debido a que presentan
simultdneamente un valor negativo de la permitividad dieléctrica (¢) y la
permeabilidad magnética (u) efectivas. A continuacién nos centraremos en los dos
grandes grupos de metamateriales, mostrando sus principales propiedades y
algunas de sus configuraciones mas relevantes en ingenieria de microondas.

2.3.2 Cristales Electromagnéticos (EBGS)

Un cristal se puede entender como una disposicién periédica de atomos.
Dicha disposicion periodica hace que exista un potencial también periddico para
cualquier electron que se desplace por el cristal dando lugar a la aparicién de
bandas de energia prohibidas. La analogia electromagnética la encontrariamos en
los denominados cristales electromagnéticos EBGs donde la periodicidad se produce
mediante la variaciéon de uno o varios paradmetros macroscépicos del medio. Dicha
analogia fue estudiada e introducida por Yablonovitch y John en [39] y [40]
respectivamente. Ambos autores plantearon estructuras con variaciones periodicas
de la constante dieléctrica dando lugar a la aparicién de bandas de propagacion
prohibidas en ciertas direcciones del espacio como sucede con los cristales
semiconductores. En la Figura 2.14 se puede observar un esquema con
perturbaciones unidimensional (a), bidimensional (b) y tridimensional (c) de la
constante dieléctrica.
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Figura 2.14. Cristal electromagnético unidimensional (a), bidimensional (b) y tridimensional (c).
Figura extraida de [41].

La difraccion Bragg, que usualmente se realiza utilizando rayos X, es un
método experimental sumamente util para estudiar la estructura atémica de un
sélido cristalino [42]. Si tenemos un sdlido y consideramos un cierto conjunto de
planos atémicos paralelos y una radiacién incidente sobre ellos en forma de onda
plana con un angulo 6 respecto del plano atémico en cuestidn, si la longitud de onda
es del orden de la separacién entre atomos, cada plano se comportara como una
superficie parcialmente reflectora. Aunque en cada plano la reflexion es especular
(6i = 6;), sblo en ciertos angulos habra interferencia constructiva de todos los haces
reflejados en todos los planos de &tomos paralelos (Figura 2.15).

g5
&2 é

Figura 2.15. Plano de 4tomos paralelo bajo la incidencia de una onda plana.

En el escenario representado en la Figura 2.15, la aparicién de picos de
difraccion sigue la siguiente relacién:

2-dyy,-SiNO=m-A—>m=12,3.. (2.18)

donde dpny hace referencia a la separacion entre los diferentes planos atémicos
caracterizados por diferentes indices de Miller (hkl), 6 es el angulo con el que la
sefial radiada se refleja, m es el orden de difraccién y A es la longitud de onda de la
radiacion X. Si nos fijamos en la ecuaciéon (2.18), en condiciones de incidencia
normal (6 =90°), la condicion de difraccion Bragg se cumplira para distancias de
separacion entre planos atomicos iguales a media longitud de onda de la sefial
incidente.
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2.3.2.1 Lineas de transmision basadas en EBGs y aplicaciones

En el rango de las microondas es usual la utilizacién de lineas de transmision
para guiar y confinar las sefales electromagnéticas. En las lineas de trasmision, la
perturbacidon periddica caracteristica de los EBGs se puede aplicar mediante la
variacién de la impedancia caracteristica que se va encontrando la sefial al viajar por
la linea de transmision [43], [44] y [45]. Otra variacion periddica en este tipo de
estructuras puede realizarse mediante alteraciones del plano de masa [46, 47].
Como se demostré mediante la teoria de acoplo de modos [48] en [49], si la
perturbacidn periddica (coeficiente de acoplo K) de la impedancia caracteristica es
relativamente pequena, el espectro de frecuencias inhibidas esta directamente
relacionado con la transformada de Fourier del perfil de impedancia. En [50], los
autores demostraron que una perturbacion peridodica de la impedancia
caracteristica de una linea puede rechazar la frecuencia que satisface la condicion de
Bragg. Considerando una linea como un medio de transmisién unidimensional, la
condiciéon de Bragg se cumple cuando la longitud de la onda coincida con dos
periodos de la perturbacion. Esta teoria ha sido desarrollada con éxito aplicandola a
filtros de microondas para la supresiéon de multiples bandas espurias (Figura 2.16 y
Figura 2.17) [51, 52].
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Figura 2.16. Prototipo de filtro pasa banda (a) y respuesta frecuencial (b) del filtro con (traza
gruesa) y sin (traza fina) perturbacion periddica de caracter sinusoidal. Figura extraida de [51].
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Figura 2.17. Layout (a) y respuesta frecuencial (b) de un filtro con resonadores acoplados por gaps
disenado en tecnologia coplanar. Figura extraida de [52].

21



CAPITULO 2: INTRODUCCION Y ESTADO DEL ARTE

Durante la realizacion de esta tesis se ha aprovechado la naturaleza
electromagnética de los EBGs para la supresion de bandas espurias en filtros
diferenciales con comportamiento paso banda y rechazo del modo comun.

2.3.3 Medios efectivos y medios zurdos (Left Handed Media-
LHM)

A diferencia de los EBGs, en los medios efectivos el periodo de repeticién de la
celda base es mucho menor que la longitud de onda a las frecuencias de interés. Es
debido a esto, que la onda incidente se puede considerar que viaja a través de un
medio homogéneo, pudiéndose asi definir pardmetros electromagnéticos efectivos
como son la permitividad dieléctrica efectiva (€.) y la permeabilidad magnética
efectiva (uef). En este tipo de medios y mediante un disefio 6ptimo de la celda base
que forma el medio, es posible obtener valores arbitrarios (aunque con ciertos
limites) de impedancia y de velocidad de propagacién ajustando los valores de ey
Uer. Gracias a ello se puede estudiar el comportamiento electromagnético de un
medio considerando la propagacion de ondas electromagnéticas en un cierto medio
con parametros efectivos € y yu. En un medio isotropo, el indice de refraccion y la
constante de fase quedan definidos como:

n=x+c\eu (2.19)

5=2n (2.20)

donde n es el indice de refraccion, w la frecuencia angular, ¢ hace referencia a la
velocidad de la luz en el vacio y f§ es la constante de propagacion. A la luz de las
ecuaciones (2.19) y (2.20) es deducible que cuando en un medio € y u son las dos del
mismo signo (positivas o negativas) la propagacion estara permitida y la constante
de propagacion resultara real. Por otro lado, si una de las dos magnitudes es positiva
y la otra negativa estaremos ante un medio que solo albergara modos no
propagativos o evanescentes y por lo tanto la constante de propagacion resultara
imaginaria. La Figura 2.18 muestra claramente los tipos de medios que existen en
funcién del signo de ¢ y u. Si nos centramos en el cuadrante donde ambas
magnitudes son negativas vemos que dan como resultado un medio no existente en
la naturaleza, pero que se puede obtener de manera artificial.

Las propiedades electromagnéticas de un medio que presentase
simultdneamente valores negativos de € y u fueron estudiadas y predichas por
Veselago en el afio 1968 [53]. Veselago bautiz6 este tipo de medios como medios LH
(del inglés, Left-Handed) debido a la naturaleza zurda de la triada que forman los
vectores de campo eléctrico (E), campo magnético (H) y la constante de
propagaciéon (B) a diferencia del comportamiento diestro que forman dichos
vectores en medios convencionales o RH (donde ¢,u>0) (Figura 2.19).
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Figura 2.18. Clasificaciéon de medios en funcion del valor de ¢y p.

p
S

(a)

E

B

(b)
b

H

Figura 2.19. Relacién entre los vectores E, H y f para un medio convencional o RHM (a) y en un

medio LHM (b).

Como muy bien avanz6 Veselago, las consecuencias mas importantes de tener

un medio que presente simultaneamente valores negativos de la permitividad
dieléctrica y la permeabilidad magnética, son el anti-paralelismo entre la velocidad
de fase y de grupo (las ondas viajan en sentido opuesto al flujo de energia -backward
wave propagation-) asi como la inversion del efecto Doppler y la ley de Snell (Figura
2.20) entre un medio convencional y uno LH.

Rayo en un medio
convencional o RH

Rayo incidente »

~

Rayo enun ™

~
medio LH A

Figura 2.20. Trayectoria de un rayo incidente en un medio RH (linea continua) o en un medio LH
(linea discontinua).
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2.3.3.1 Implementacién de medios zurdos. El resonador de anillos abiertos
(SRR)

Las predicciones de Veselago se mantuvieron intactas hasta que en el afio
1999 Pendry et al. propusieron en [54] la primera particula no magnética que dio
lugar a medios con valores negativos de permeabilidad magnética en ciertas
regiones del espectro frecuencial. Este tipo de particulas reciben el nombre de SRR
(del inglés, Split Ring Resonators) y su topologia la podemos ver en la Figura 2.21.
Como se observa, esta particula esta formada por dos anillos metalicos concéntricos
con aperturas en lados opuestos. Para poder sintetizar el primer medio con
permeabilidad magnética efectiva negativa en un cierto rango frecuencial, se
dispuso de un array de SRRs periddico (Figura 2.22). Si la radiacidon incidente esta
polarizada con el campo magnético variable paralelo al aje axial, la estructura se
comportara como un medio con permeabilidad magnética efectiva negativa. Esta
excitacion genera unas corrientes por los anillos que introducirdn un efecto
inductivo y a la vez también capacitivo debido a la proximidad entre los anillos.

Debido al reducido tamafio eléctrico de la particula o celda unidad
(recordamos que esta es una condicion de medio efectivo) se puede entender su
comportamiento electromagnético mediante un andlisis quasi-estatico. Al realizar
este tipo de analisis se puede concluir que el circuito equivalente para este tipo de
particulas es un tanque paralelo LsCs con Cs= Cp/4, donde Cp se corresponde a la
capacidad distribuida entre los anillos (Co = 2mroCpu) teniendo en cuenta que Cpu €S
la capacidad entre anillos por unidad de longitud. De manera similar, Ls es la
inductancia asociada a un solo anillo con un radio promedio rgy un ancho de anillo
C.

(a)

Co/2 G2
L i | J—1
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C,=C./M

Figura 2.21. Topologia y coeficiente de transmisién en un SRR (a) y circuito equivalente (b). Figura
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Figura 2.22. Medio efectivo con permeabilidad negativa (MNG, del inglés Mu Negative) (a) y el valor
de la permeabilidad magnética asociada (b). Figura extraida de [56].
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La frecuencia de resonancia del SRR tiene la siguiente expresion:
1 2
\[ LSCS ﬂ-rOCpulLs

Como qued6 patente en el estudio realizado en [54] ignorando las pérdidas,
el valor de la permeabilidad magnética efectiva en funcidn de la frecuencia se puede

@, = (2.21)

expresar de la siguiente manera (modelo de Lorentz):
2
Uy :1—602%(0(05 (2.22)

donde F es el factor de proporcion que existe entre el volumen del SRR respecto al
volumen de la celda unidad y wo es la frecuencia de resonancia de los anillos. Segin
la ecuacion (2.22), para frecuencias por encima de la frecuencia de resonancia de los
anillos, la permeabilidad magnética toma valores negativos. El rango de frecuencias
donde se produce este efecto se extiende desde la frecuencia de resonancia de los
anillos hasta la frecuencia de plasma magnético (wmp). No fue hasta un afio mas
tarde de la publicacion de Pendry que se implementé el primer medio con
propagaciéon LH introduciendo valores negativos de € y u simultineamente. Este
trabajo fue realizado por Smith et al. en [57] y consistia en combinar el array de
SRRs que nos introduce un valor negativo de la permeabilidad, con postes metalicos
que nos proporcionan valores negativos de la permitividad dieléctrica (Figura 2.23).
En [58] quedé demostrado que la resonancia del plasma en un metal es un buen
modelo para explicar el comportamiento de la estructura. A frecuencias bajas, el
medio formado por postes metalicos presentaba valores negativos de la
permitividad dieléctrica. Por otro lado, a frecuencias superiores a la frecuencia de
plasma, el valor de la permitividad tomaba valores positivos. En un metal ideal, este
comportamiento queda patente en la siguiente expresion:

2
0]

=1-—% (2.23)

gm etal

donde wp hace referencia a la frecuencia de plasma del metal. Para un medio
formado unicamente por estos postes metalicos, dicha frecuencia se puede
aproximar mediante la siguiente igualdad:

2
o =% (2.24)

P
a
a’ln| =
r

donde c es la velocidad de la luz en el vacio, a representa la periodicidad de la
estructura y r indica el valor del radio de los postes metalicos. La configuracion del
primer medio efectivo LH la podemos encontrar en la Figura 2.23(a), donde
podemos observar en su respuesta que hay una cierta region donde debido al valor
negativo de ambas magnitudes, la propagacién era permitida. Fuera de este rango, la
propagacion no estara permitida ya que ambos parametros tienen signo opuesto.
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Figura 2.23. Medio zurdo (LHM) formado por una disposicién periddica de anillos (SRRs) y postes
metalicos (a) y respuesta en frecuencia del coeficiente de transmisién (b) sin la presencia de los
postes metalicos (linea continua) y con la inclusién de dichos postes metalicos (linea discontinua).
Figura extraida de [57].

En [59] los autores presentaron la posibilidad de obtener un medio zurdo en
el rango de las microondas mediante la inclusion de anillos SRR en una guia de onda
rectangular (Figura 2.24) cuya frecuencia de corte sea mayor que la de los anillos
metalicos. Cuando esto ocurre, la guia de onda se comporta como un medio con
permitividad efectiva negativa que junto a los valores negativos de permeabilidad
efectiva introducidos por los SRRs dan lugar a una propagacion zurda. Es posible la
implementacion de un medio con propagacion LH mediante una estructura
bidimensional formada por resonadores SRR de topologia cuadrada y tiras metalicas
impresas en sustrato de fibra de vidrio (Figura 2.25). A raiz de estos resultados, han
sido varios los trabajos presentados basados en las hipdtesis predichas por
Veselago. Hoy en dia, estos conceptos han sido aplicados con éxito en la obtencién de
imagenes de resonancia magnética nuclear asi como su funcionalidad en la gama
optica mediante estructuras tridimensionales [60], [61] y[62].

(b) ©

-&0

=101
) 3 6 ! 8 9 10

frCaH>)
Figura 2.24. Layout (a) y respuesta en frecuencia (b) de un medio zurdo formado por la inclusién de
anillos SRRs en una guia de onda rectangular. Figura extraida de [59].

26



2.3 COMPONENTES DE MICROONDAS BASADOS EN METAMATERIALES

Figura 2.25. Fotografia del primer medio zurdo bidimensional usado para demostrar la refraccién
negativa. Figura extraida de [63].

No obstante, las estructuras que se han presentado hasta ahora eran
volumétricas y en algunos casos evidenciaban elevadas pérdidas, y este hecho
redujo mucho el interés potencial para aplicaciones futuras ya que no eran
compatibles con la mayoria de tecnologias planares de circuitos de microondas. No
obstante, la primera vez que se utilizaron anillos SRRs en una implementacién
totalmente planar fue desarrollada en [64] y [65]. Este trabajo consistia en el disefio
de un medio MNG (del inglés, Mu Negative) planar basandose en el acoplo magnético
de los SRRs a una linea de transmisién coplanar (CPW, del inglés Coplanar
Waveguide) (ver Figura 2.26). El uso de tecnologia coplanar responde al hecho que
las lineas de campo magnético son perpendiculares a las zonas de las ranuras (del
inglés, Slots), lugar en el que se grabaron los anillos SRRs para ser excitados
correctamente.

-/ Celda Unidad

=
Q

Figura 2.26. Linea de transmisiéon CPW con pe< 0 basada en resonadores SRRs. Figura extraida de
[65].

El circuito equivalente de la celda unidad que forma dicho medio, se
encuentra representado en la Figura 2.27 (notar que se ha aplicado el concepto de
pared magnética y se representa medio circuito equivalente). Los parametros Ly C
dan cuenta de la inductancia y la capacidad propias de la linea de transmision
coplanar de cada celda unidad. El anillo SRR esta caracterizado con las variables L; y
Cs, y el acoplo magnético de este a la linea mediante el coeficiente de autoinduccion
mutua M. En la Figura 2.27(b) se muestra el circuito equivalente simplificado donde
ahora las variables del resonador SRR quedan modificadas siguiendo la siguiente
relacion [64]:
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L

C =—2 2.25
oM (2.25)

L, =aw,M*C, (2.26)

donde w, =1//L.C, =1//L.C, .
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Figura 2.27. Circuito equivalente de la celda unidad del layout de la Figura 2.26 (a), y circuito
equivalente simplificado (b). Figura extraida de [64].

A continuacién vamos a ver diferentes topologias de resonadores utilizados
en el campo de los metamateriales implementados en tecnologia planar (muchos de
ellos han sido utilizados durante esta tesis para el disefio de circuitos diferenciales).

2.3.3.2 Otros resonadores metamaterial: CSRR, OSRR, OCSRR y el
resonador de salto de impedancia (SIR) doblado

En el campo de los metamateriales han sido multiples las topologias de
resonadores utilizados para la implementacién de lineas de transmision artificiales
con comportamiento CRLH (del inglés, Composite Right/Left Handed) y su aplicacion
al disefio de componentes de microondas (como se verd mas extensamente en
secciones posteriores). En la Figura 2.28 se muestra la topologia empleada para la
version complementaria del SRR, el denominado CSRR (obtenida intercambiando el
metal por slots y a la inversa respecto al SRR), asi como su circuito equivalente. Esta
particula fue propuesta y desarrollada por Falcone et al. en el afio 2004 [66]. En base
al principio de Babinet y considerando condiciones ideales (sustrato semi-infinito y
conductor perfecto), dadas unas mismas dimensiones para ambas particulas, sus
frecuencias de resonancia son idénticas [67]. El resonador CSRRes un muy buen
candidato para implementar lineas CRLH en tecnologia microstrip. En este tipo de
particula complementaria, el campo y las corrientes eléctricas intercambian su
naturaleza por campos y corrientes magnéticas respecto al SRR, resultando asi una
estructura que presentara valores negativos de la permitividad efectiva (eeff) en
cierta region frecuencial.

En la Figura 2.28 se puede ver que el modelo circuital propuesto es el dual
del SRR [68]. En un CSRR con la topologia mostrada en la Figura 2.28, la capacidad C.
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se corresponderia a la capacidad resultante de un disco de radio promedio r=ro-
¢/2 rodeado por un plano metdlico a una distancia c de éste. Por otro lado, la
inductancia Ls seria la combinacion en paralelo de los strips metalicos que
interconectan la zona interior y exterior del resonador [69].
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Figura 2.28. Topologia (a) y modelo equivalente circuital (b) de un CSRR grabado en un metal.
Figuras extraidas de [69].

Después de la aplicacién de anillos SRR-CSRR para la sintesis de estructuras
con propagacion zurda, han sido multiples los estudios realizados por diversos
autores con el fin de obtener particulas resonantes de tamafo atin mas reducido. A
raiz de dichos estudios, han aparecido nuevas particulas como el BC-SRR (del inglés,
Broadside Coupled Split Ring Resonator), el resonador en espira (SR, del inglés Spiral
Resonator) o su version complementaria, el CSR (del inglés, Complementary Spiral
Resonator) que han sido utilizados en aplicaciones de microondas [69-72]. Durante
el afio 2004, Martel et al. propusieron una nueva particula que sintetizaba
resonadores LC en serie para el disefio de filtros con comportamiento paso banda
acoplados mediante inversores de impedancias [73]. Esta nueva particula, bautizada
como OSRR (del inglés, Open Split Ring Resonator) se obtuvo de abrir (de ahi su
nombre) y dotar al resonador SRR de terminales para poder ser excitado mediante
una fuente de tensién o corriente y no por acoplo eléctrico o magnético como
sucedia con el SRR y su versién complementaria (CSRR). Del mismo modo que el
CSRR se obtuvo aplicando dualidad al SRR, en 2009, Velez et al. presentaron el
OCSRR (del inglés, Open Complemtary Split Ring Resonator)[74]. En la Figura 2.29 se
puede ver las topologias que se obtienen al cargar una linea microstrip con ambas
particulas. Junto a las topologias de las particulas se observan sus circuitos
eléctricos equivalentes. En el caso del OSRR, la inductancia Ls es equivalente a la
inductancia de un SRR, o sea, la inductancia de un anillo cerrado de radio promedio
ro=rex — ¢ — d/2 y un ancho c. En cuanto a la capacidad Cs, esta es cuatro veces
mayor que en el SRR, ya que en este las capacidades estaban conectadas en serie y
en cambio en el OSRR hay una capacidad distribuida a lo largo de la particula. Esto
hace que, dadas unas mismas dimensiones y considerando el mismo sustrato, la
frecuencia de resonancia del OSRR sea aproximadamente la mitad de la frecuencia
de resonancia del SRR.
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Figura 2.29. Topologia y modelo equivalente circuital de un OSRR (a) y un OCSRR (b) en tecnologia
microstrip. Figuras extraidas de [73] y [74].

De manera similar, el OCSRR se puede modelar como un tanque L,C, paralelo
donde la capacidad C, es equivalente a la capacidad del CSRR (o sea, la capacidad de
un disco de radio ro - ¢/2 rodeado por un plano metalico a distancia c). Por otro
lado, la inductancia L, es cuatro veces la inductancia del CSRR ya que ésta es la
inductancia de una tira metalica de ancho d y de longitud igual al perimetro de la
particula que se encuentra entre los slots. Como pasaba en el OSRR, dadas las
mismas dimensiones y considerando el mismo sustrato, el OCSRR resonara a la
mitad de frecuencia que el CSRR. Por esta razon, resulta obvio que el tamafio
eléctrico de las particulas abiertas OSRR-OCSRR es la mitad que las del SRR-CSRR,
hecho que hace que estas nuevas particulas sirvan para obtener circuitos de
microondas de dimensiones muy reducidas.

Debido a la dualidad que existe entre el OSRR y OCSRR es de esperar que
considerando mismas dimensiones y sustrato, su frecuencia de resonancia sea
aproximadamente la misma. Como puede observarse en la Figura 2.29, el resonador
OSRR en tecnologia microstrip requiere de una apertura en el plano de masa para
minimizar la capacidad parasita que se genera entre el resonador y el plano
conductor inferior y de esta manera maximizar la inductancia serie (mas adelante se
hard un repaso de los circuitos equivalentes para las diferentes topologias
utilizadas). Este tipo de resonadores (OSRR-OCSRR) ha sido implementado con éxito
en tecnologias microstrip [73] y coplanar [75] para la obtencién de lineas artificiales
CRLH y su aplicacion a dispositivos de microondas de banda ancha y operativos en
multiples bandas de frecuencia [74] y [76-78].

Por ultimo vamos a centrar la atencion del lector en el resonador en salto de
impedancia, SIR (del inglés, Stepped Impedance Resonator). La estructura basica del
SIR esta compuesta por la interconexion en cascada de lineas de transmision de
diferente impedancia caracteristica Z; y Z; (Figura 2.30(a)) (o diferente admitancia
caracteristica Y; y Y2) y diferente longitud eléctrica 6; y 62 (L;, L2 y W1, W2 hacen
referencia a las longitudes fisicas y anchos de las diferentes secciones de linea
respectivamente). Inicialmente, este tipo de resonadores tenia una longitud
eléctrica de media longitud de onda y resultaba el resonador mas cominmente
utilizado en el disefio de circuitos de microondas. Si se considera que las longitudes
eléctricas sean inferiores a 459 (aproximacion de onda larga Ag>>Lj2), es facilmente
demostrable que una seccién de linea ancha se comporta, en cierto rango
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frecuencial, como una capacidad. Por otro lado, si la seccién de linea es
suficientemente estrecha, esta se comportara como una inductancia. En este tipo de
resonadores se pueden reducir las dimensiones haciendo la secciéon de linea interna
mas estrecha y las secciones de linea externas mas anchas [79]. Otra manera de
reducir las dimensiones efectivas del resonador, puede ser doblando la estructura
(Figura 2.30 (b)). De esta manera se consigue tener una estructura con
comportamiento comparable al anillo SRR ya que mediante un campo magnético
aplicado en la direccion axial al SIR, se forma un dipolo eléctrico en su eje de
simetria y magnético en la direccién perpendicular al plano de la particula. Su
comportamiento puede ser descrito como un tanque LC paralelo resonante, donde la
inductancia vendria dada por la seccién de linea estrecha y la capacidad por el gap
entre las secciones de linea anchas y su anchura.

(@) (b) i

Figura 2.30. Topologia genérica de un SIR (a) y topologia de un SIR doblado (FSIR, del inglés, Folded
SIR). Figura extraida de [92].

Hoy en dia, los sistemas modernos de comunicaciones exigen componentes
de microondas totalmente planares y con caracteristicas mejoradas o con nuevas
funcionalidades. Dentro de estos componentes, nos vamos a centrar en los filtros, ya
que son parte indispensable de dichos sistemas (y son sobre los que se ha basado
gran parte de esta tesis). En el caso de los filtros, los requisitos son: un buen
comportamiento filtrante (buena selectividad) y dimensiones reducidas. Ambos
requisitos pueden ser alcanzables mediante filtros con respuesta eliptica. Mediante
este tipo de aproximacidn, han sido multiples los trabajos reportados para conseguir
respuestas paso bajo, paso alto y paso banda [80-89]. Con el fin de tener una mayor
flexibilidad y un buen nivel de selectividad en el disefio, recientemente se han
publicado trabajos sobre la realizacién de filtros con aproximacién eliptica basados
en el acoplo entre resonadores SIR (grabados en el metal inferior) con lineas
coplanares (CPW) [90, 91]. Un ejemplo de este tipo de filtros lo podemos ver en la
Figura 2.31. Este tipo de filtros presenta un buen comportamiento en frecuencia
(pérdidas de insercién IL < 0.36 dB y pérdidas de retorno RL > 24 dB). La aparicion
de un cero de transmisién adicional cercano a 4.5 GHz aumenta el rechazo fuera de
la banda de paso que es mayor a 30 dB entre las frecuencias comprendidas entre
2.5GHz y 6.4 GHz. Adicionalmente, el tamano eléctrico final del prototipo es
realmente pequeno (0.0344,x 0.04744, siendo Agla longitud de onda guiada a la
frecuencia de corte del filtro) y puede competir con otras implementaciones basadas
en una aproximacion eliptica.
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Figura 2.31. Layout (a), fotografia del prototipo fabricado (b) y respuesta en frecuencia de un filtro

paso bajo con aproximacidn eliptica basado en resonadores SIRs acoplados a una linea CPW. Figura
extraida de [90].

La variante del resonador en salto de impedancia conocido como SIR doblado
o la variante rectangular del SRR, han sido utilizados recientemente con éxito en
aplicaciones para sensores de rotacion/desplazamiento y cddigos de barras basados
en la ruptura de la simetria de dichos resonadores simétricos [92]. Dichos
resonadores presentan un plano de simetria que se comporta como una pared
eléctrica a la frecuencia fundamental de resonancia. El hecho de utilizar resonadores
SIR doblados en vez de resonadores SRR responde a que la capacidad de acoplo
entre las secciones de baja impedancia del SIR doblado y la linea host CPW (ver
Figura 2.32 (b)) son mas elevadas respecto a capacidad de acoplo del SRR. Si
alineamos la pared eléctrica del resonador con la pared magnética que presenta la
linea CPW, el resonador no se excita y la transmision estara permitida. Si esta
simetria se ve truncada por un desplazamiento del SIR o una ligera rotacién de éste,
aparecera un cero de transmisién que sera mas o menos profundo en funcion del
grado de asimetria (Figura 2.32 (c)). Como se puede observar en la Figura 2.32 (c),
debido al fuerte acoplamiento que existe entre el SIR y la linea host, para mismas
dimensiones, el SIR es eléctricamente mas pequefio que el SRR y provoca un rechazo
mas profundo.

(@) (b) (c) T—— -
L= O O - [ '
Iﬁ - 1 — E F _l.';:. -:\RR
— 4 f
s O o N m; ;blH
[(; - B | — @
R T
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ol | e T - 16 12 414 18 48 20

Frequency (GHz)

Figura 2.32. Layout de una linea coplanar cargada con resonadores simétricos: SRR rectangular (a) y
SIR doblado (b). En (c) se muestra el coeficiente de transmisién para las dos estructuras (SRR y SIR
doblado) en funcién del &ngulo de rotacién de los resonadores. Figura extraida de [92].

Una vez repasados los conceptos basicos sobre las topologias utilizadas para
implementar resonadores metamaterial, se va a proceder a repasar los conceptos
tedricos necesarios para afrontar el disefio de lineas artificiales basadas en el
concepto metamaterial y sus propiedades electromagnéticas.
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2.3.4 Lineas de transmision artificiales basadas en
metamateriales

En la practica, las lineas de transmision metamaterial son lineas host
(microstrip, coplanar, stripline, etc...) cargadas periédicamente mediante elementos
reactivos ya sean inductancias, capacidades o una combinacién de ambas
(resonadores). Mediante una adecuada eleccién de dichos elementos reactivos se
pueden controlar las propiedades electromagnéticas de la linea de transmision.
Gracias a la posibilidad de establecer una analogia entre la propagaciéon de ondas EM
en una linea de transmisién y en un medio lineal, homogéneo e isotropo, es posible
identificar pardmetros efectivos constitutivos tales como la permitividad efectiva
(ge) y la permeabilidad efectiva (uef) a través de la siguiente relacion:

Z,(0) = jou,, (2.27)
Y, (0) = joe,, (2.28)

donde Zs' y Y, hacen referencia a la impedancia serie por unidad de longitud y la
admitancia en derivacion por unidad de longitud respectivamente del modelo
equivalente T o m que se considere (Figura 2.33). Este escenario nos propone cuatro
alternativas: una primera en que ambos pardmetros constitutivos sean positivos
(propagacion convencional o diestra), que los dos sean negativos (propagacion
zurda) o de signo opuesto (modos evanescentes). En la teoria de lineas de
trasmision, hay dos parametros fundamentales como son la longitud eléctrica (o
constante de fase) y la impedancia caracteristica. De la teoria derivada de
estructuras periodicas [93], la relacion de dispersion (variacion de la fase con la
frecuencia) se puede expresar como:

A+D

cosh(yl) = (2.29)
donde y=a+jf es la constante de propagacién compleja (ay S son la constante de
atenuacién y la constante de fase respectivamente), I es la longitud de la celda
unidad y A y D hacen referencia a los elementos de la diagonal de la matriz ABCD de
la celda unidad. Si consideramos nulas las pérdidas, la ecuaciéon (2.29) en las
regiones propagativas (donde a = 0) queda formulada de la siguiente manera:

A+D

cos(pBl) = 5

(2.30)

Del mismo andlisis se puede expresar la impedancia caracteristica (también
conocida como impedancia Bloch) de la celda unidad como:

7 4 -2B

" A-DTJ(4+ D) -4

(2.31)
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(a) ZJ’ Z.i' (b) Z.\'

Figura 2.33. Modelo equivalente en T (a) y en 7 (b) de la celda unidad en una linea de transmisidn.

Teniendo en cuenta los circuitos equivalentes presentados en la Figura 2.33,
las expresiones (2.30) y (2.31) quedan de la siguiente forma:

ZS
cos(Bl); . =1+ Z (2.32)
Z, (0) =\|ZX(0) +2Z (@) Z, (@) (2.33)
Z (0)Z (@) ]2
, = | (2.34)
- 1. Z(@)
27 (o)

donde (2.33) y (2.34) hacen referencia a la impedancia caracteristica para el modelo
en Ty mrespectivamente.

2.3.4.1 Lalinea de transmisién dual

En este apartado se van a analizar las caracteristicas propagativas de la linea
de transmision convencional (propagacion Right Handed -RH- o diestra) y la linea de
transmision dual (propagacion Left Handed -LH- o zurda) mediante las expresiones
presentadas en el apartado anterior. Para ello vamos a considerar los dos circuitos
de la Figura 2.34. El primero de ellos corresponde al modelo de una linea de
transmision convencional (inductancia serie y capacidad en derivacion) y el
segundo se corresponderia con su version dual (capacidad serie e inductancias en
derivacion). Vamos a centrarnos en este segundo caso considerando el circuito
equivalente en T mostrado en Figura 2.34(d) formado por capacidades serie e
inductancias en derivaciéon. En este modelo y teniendo en cuenta (2.32), la relacién
de dispersion se expresa como

1

cos(pB,l)=1- 2.35
(B =1=5 = (235)
y mediante(2.33), la impedancia caracteristica queda de la siguiente manera:
P 14 P (2.36)
LelT o '

donde w=1/2(LC)/? es la frecuencia angular de corte de la estructura. El sub-
indice L indica que la estructura soporta propagaciéon zurda como queda patente en
su diagrama de dispersion (Figura 2.35 (b)). Si nos fijamos en la Figura 2.35 (d)
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podemos ver que el valor de la impedancia caracteristica en funcion de la frecuencia
adquiere valores situados entre cero y su maximo valor, que coincide con el valor
normalizado de la impedancia caracteristica de una linea de transmision
convencional (Zo/Zoref).

\ ' 0 I i i
I T 1 E ??

) L2 L2 (d) C 2C

Figura 2.34. Modelo circuital equivalente de una linea convencional (a) y dual (b). Los modelos
equivalentes en T de la celda unidad en ambos casos se muestran en (c) y (d) respectivamente.

@ )

Or @,
Ze[(© Za [ (d)
1 1
e ay

Figura 2.35. Diagrama de dispersién de una linea de transmisién con propagacién convencional o
diestra (a) y zurda (b). Dependencia de la impedancia caracteristica con la frecuencia para el caso
convencional (c) y en la version dual (d).

Por otro lado si consideramos el modelo equivalente (celda unidad) de una
linea de transmisién convencional sin pérdidas (Figura 2.34(c)), y haciendo un
andlisis idéntico que para el caso dual, se obtienen las siguientes relaciones para la
constante de fase y la impedancia caracteristica (en este caso el subindice R denota
que la estructura soporta propagacion diestra):
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cos(3,/) :1—%@2 (2.37)
L ®*
ZBR = E 1_(0_‘1 (238)

donde en este caso, la frecuencia de corte de la estructura toma el valor
wcr=2/(LC)1/2. En este caso tanto el diagrama de dispersién como la dependencia de
la impedancia caracteristica con la frecuencia es la mostrada en las Figura 2.35(a) y
(c) respectivamente. Dicho modelo equivalente de linea de trasmisiéon convencional
sblo es valido bajo la condicion de longitud de onda larga (o sea para frecuencias
inferiores a la de corte wcr 0 para frecuencias que cumplan que su longitud de onda
sea mucho mayor que el periodo de la celda unidad). Bajo el limite de condicién de
onda larga, las ecuaciones (2.37) y (2.38) se pueden reformular tal que:

B.=aLC (2.39)
Z, = % (2.40)

donde L’y C’ son la inductancia y la capacidad por unidad de longitud. A partir de
(2.39), las velocidades de fase (v,) y de grupo (v4) son del mismo signo y resultan:

w 1 /

" p e NLC
v, :(‘Zﬁj_ -(Vre )l:(ﬁj v, (2.42)

w /

(2.41)

En cambio, para el caso de tener lineas de transmisién que soporten
propagaciéon zurda y bajo la misma aproximacién, la expresién (2.35) se puede
reescribir como:

1

= c

Si consideramos el limite en que w>>w, , la impedancia caracteristica

(2.43)

resulta:
= [= (2.44)

En este caso, las velocidades de fase y de grupo tienen signo opuesto y se
pueden obtener de la siguiente forma:

v =2 - _WJLC (2.45)
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&L

(B (AN
_((%)j _(mzlﬁ] =+’ INLC =—v, (2.46)

Los parametros efectivos de la linea de transmisién dual que resultan de las
ecuaciones (2.27) y (2.28) son:

-1
~ 2.47
S w*Ll ( )
1 (2.48)

Her = @*Cl

donde I hace referencia al periodo de la celda unidad. Es este caso, los dos son de
signo negativo, condicion para obtener propagacion zurda.

2.3.4.2 Lalinea de transmision compuesta zurdo-diestra (CRLH)

Hasta este momento se han presentado y analizado lineas de trasmisién con
comportamiento zurdo o diestro. Desde un punto de vista tedrico, es posible disefiar
lineas de transmision con comportamiento puramente zurdo mediante una
estructura con capacidades serie e inductancias en derivacién, como hemos visto
anteriormente. Pero en la practica es necesario la inclusion de una linea de
transmision para cargar los elementos ya sea del tipo microstrip, coplanar, stripline,
etc... Este efecto provocado por la linea host no se puede menospreciar [94-97] y se
modela como una inductancia Lr serie y una capacidad Cr en derivacion. Esto hace
que el circuito equivalente en T o en m de la celda unidad tenga el aspecto mostrado
en la Figura 2.36 (a) y (b) respectivamente.

Se puede apreciar que en ambos casos, las impedancias serie y derivaciéon
presentan un caracter resonante, por lo que en funciéon de la frecuencia de
operacidn, la impedancia de cada rama sera inductiva o capacitiva. Es facil predecir
que mediante el disefio de estas impedancias es posible alternar bandas
frecuenciales de propagacion zurda y diestra. Dichas lineas de transmision fueron
bautizadas en [94] como lineas de transmisién compuestas zurdo-diestra (CRLH, del
inglés Composite Right/Left-Handed) debido a su naturaleza propagativa.

(a) LR/Z ZCL ZCL LR/Z (b)
LYY Y ‘ ‘ H Y'Y\ _ ‘

C“ L
|

LL — CR ZLL :7CR/2 :CR/Z

Figura 2.36. Modelo circuital equivalente para la celda unidad de una linea de transmision CRLH en T
(a) yen m (b).
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Figura 2.37. Relacion de dispersion (a) e impedancia caracteristica (b) del modelo circuital de la
Figura 2.36 (a) con condicién de balanceo (linea continua) y sin balanceo (linea discontinua). Solo se
muestra la parte real de ambos parametros.

Teniendo en cuenta los elementos reactivos que forman cada rama del
circuito equivalente presentado en Figura 2.36 (a) y aplicando la ecuacién (2.32)
podemos obtener su diagrama de dispersion (Figura 2.37(a)). Como queda patente
en él, a bajas frecuencias se observa propagacidon zurda ya que la rama serie es
capacitiva y la rama en derivacion inductiva (linea dual). Por el contrario, a
frecuencias altas, la impedancia serie se vuelve inductiva y la impedancia en
derivacion capacitiva siendo los valores de la linea host los predominantes (Lr y Cr).
En el diagrama de dispersion presentado en la Figura 2.37 (a), el gap frecuencial
presente entre las dos bandas de propagacion queda determinado por las
frecuencias de resonancia de cada rama,

0, = (2.49)
LRCL

0, = (2.50)
LLCR

con los limites @, y @, definidos como [38]:

@, =min(o,, w,) (2.51)
w,, =Max(w,, ®,) (2.52)

Para una linea de transmision con comportamiento zurdo-diestro (CRLH), los
parametros constitutivos se pueden determinar mediante las ecuaciones (2.27) y
(2.28), resultando:

c, 1
e =R __ = 2.53
T w'Ll (2.53)
L, 1
_Ir 2.54
Mo = " ) (2.54)

38



2.3 COMPONENTES DE MICROONDAS BASADOS EN METAMATERIALES

Notar que a frecuencias bajas, las expresiones anteriores quedan
simplificadas a las ecuaciones (2.47) y (2.48) (correspondientes a una propagacion
zurda) y en cambio a altas frecuencias los parametros constituyentes influyentes
son los propios de una linea convencional (propagacién diestra). Si nos fijamos con
atencion tanto en el diagrama de dispersion como en la dependencia de la
impedancia caracteristica con la frecuencia (Figura 2.37) vemos unas curvas que
pertenecen al caso llamado balanceadol. En este caso particular, no existe transicién
entre las dos bandas de propagacién y la impedancia caracteristica adquiere en ese
punto (ws = wp = wo) su valor maximo, siendo este:

= | L (2.55)
* CR CL

En el caso de tener balanceada la estructura, la impedancia caracteristica
permanece constante en un rango frecuencial alrededor de wo, cosa que puede ser
requerido en dispositivos donde sea necesaria una respuesta en banda ancha. Por
otro lado, en el caso no balanceado, hay un gap frecuencial en el que tanto la
constante de fase como la impedancia caracteristica se vuelven puramente
imaginarias.

ZB

Existe otro tipo de lineas artificiales que presentan propagacion diestra y
zurda llamadas lineas de transmisién compuesta zurdo-diestra dual (D-CRLH). Este
tipo de lineas fue presentado por Caloz en [98]. El término “dual” hace referencia al
comportamiento en frecuencia de la estructura ya que ahora la rama serie esta
formada por un resonador LC paralelo y la rama en derivaciéon por uno serie (ver
Figura 2.38 (a)). Esta dualidad se traslada al diagrama de dispersién de tal manera
que a frecuencias bajas la estructura presenta comportamiento diestro y a
frecuencias altas zurdo.

Q) b
Lr/2 Lr/2
T 2G 2C. Right handed band
— 3, |
| Left handed band |
—Cr '
=f 1] it
s

Figura 2.38. Modelo circuital equivalente (a) y relacion de dispersién (b) de una linea de transmision
CRLH dual (D-CRLH).

1 No confundir con el término “balanceado” relativo a filtros o dispositivos que trabajan con sefiales
diferenciales.
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Es posible aumentar el nimero de bandas N mediante el uso de N elementos
reactivos en cada rama [99, 100]. Este fendmeno ha podido dar como resultado el
disefio de componentes de microondas operativos en multiples bandas
frecuenciales [76]. Para terminar esta seccion, hay que destacar que existe otro tipo
de lineas de transmision CRLH o D-CRLH basadas en redes en celosia. Este tipo de
estructuras seran tratadas con detenimiento en el ultimo capitulo.

2.3.4.3 Implementacion de Lineas CRLH y aplicaciones

A continuacion se van a detallar las estrategias para implementar lineas de
transmision CRLH y sus potenciales aplicaciones. Se pueden diferenciar tres tipos de
soluciones: La primera estd basada en componentes discretos (bobinas y
condensadores), los cuales presentan Ilimites en frecuencia debido al
comportamiento parasito que exhiben estos a frecuencias de microondas. La
segunda aproximacion se basa en elementos semidiscretos que actiian como
capacidades e inductancias en un cierto rango frecuencial. Esta aproximacién es
conocida como carga CL. La tercera esta basada en el acoplo de resonadores
eléctricamente pequefios (por ejemplo resonadores SRR, CSRR, OSRR, OCSRR, etc...) a
una linea host. A continuacién se va a hacer hincapié en las dos ultimas soluciones,
analizando su comportamiento en frecuencia y presentado algunos ejemplos de
implementacion en tecnologia planar y sus aplicaciones.

2.3.4.3.1 Lineas CRLH basadas en carga CL

Una linea de transmision CRLH de orden 2 (el orden se refiere al nimero de
elementos reactivos presentes en las ramas serie y derivacién) se puede
implementar mediante la carga de elementos reactivos (capacidades serie e
inductancias en derivacion) sobre el tipo de linea host con el que se esté trabajando
(microstrip, coplanar, stripline, etc...). Este tipo de solucién es conocida como linea
CRLH con carga CL. Cronol6gicamente, la primera publicacién de una linea de
transmision con comportamiento CRLH basada en carga CL fue realizada por el
grupo de Itoh [94] en tecnologia microstrip y han sido maultiples las aplicaciones
donde se ha utilizado. La segunda implementacién fue desarrollada por
Eleftheriades et al. [96] mediante el uso de una linea CPW para acomodar los
elementos reactivos. Como se puede observar en la Figura 2.39 (b), la solucién
reportada en [94] se basa en implementar las capacidades serie mediante
estructuras interdigitales y las inductancias en derivacion mediante secciones de
linea de alta impedancia conectadas al plano de masa mediante el uso de vias que
maximiza el efecto inductivo de la tira conductora. Por otro lado, en el disefno en
tecnologia coplanar realizado por Eleftheriades, las capacidades serie estan
implementadas como gaps capacitivos en el conductor central y las inductancias
mediante tiras estrechas conectadas entre el conductor central y el plano de masa
de la linea coplanar. En [96] los autores utilizaron esta configuracién para generar
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ondas leaky de retroceso [101]. Ambas soluciones tienen el mismo circuito
equivalente (Figura 2.36 (a)), en el cual la aportacién de las capacidades serie y las
inductancias en derivacion se denotan con un sub-indice L, y en cambio la
aportacion de la propia linea host mediante el sub-indice R.
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Figura 2.39. Implementacién de lineas CRLH en tecnologia coplanar (CPW) (a) y en tecnologia
microstrip (b). Figuras extraidas de [94] y [96] respectivamente.

Otra soluciéon para implementar lineas de transmisién artificiales con
propagacion zurdo-diestra seria la opcidon de trabajar con topologias verticales
basadas en multiples capas conductoras. Un ejemplo de este tipo de lineas las
encontramos en [102]. Este tipo de tecnologias permite reducir considerablemente
las dimensiones asi como la posibilidad de aumentar el ancho de banda de
operacién ya que se necesitan valores de capacidad serie e inductancias en
derivacion bastante elevadas para su implementacion. Por el contrario el proceso de
fabricacion se vuelve mucho mas complejo debido a la manipulacién de multiples
capas metalicas y dieléctricas.

Para finalizar esta seccidn, destacar que todas las lineas de transmisiéon CRLH
implementadas mediante una linea host cargada con capacidades serie e
inductancias en derivacion pueden ser aproximadamente descritas mediante el
circuito equivalente de la Figura 2.36. A continuacién se va a explorar el uso de
resonadores eléctricamente pequefios para el disefio de lineas CRLH y como estos
resonadores modifican el modelo circuital sensiblemente.

2.3.4.3.2 Lineas CRLH basadas en SRRs y CSRRs

A continuacion se va a analizar el modelo de linea de transmision CRLH
resonante. Este modelo se basa en cargar la linea host mediante resonadores
eléctricamente pequefios (como por ejemplo SRRs, OSRRs y sus versiones
complementarias). En la Figura 2.40 (a) se puede ver la primera implementaciéon de
una linea con comportamiento zurdo-diestro mediante anillos SRR en tecnologia
planar [65]. Esta implementacién consistia en cargar una linea coplanar con anillos
SRR. Estas particulas fueron grabadas en el conductor inferior centradas en las
regiones de los slots para ser excitadas con un campo magnético en direccién axial.
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Como se puede ver en la Figura 2.40 (b), el modelo circuital estd formado por la
inductancia serie (L/2) y la capacidad en derivacion (C/2) propias de la linea host y
la inductancia L, que modela la conexion entre el strip central y los conductores que
actian como plano de masa. El par de anillos SRR estdn modelados mediante un
tanque en paralelo L;C; y el acoplo magnético de dichos resonadores a la linea CPW
estd modelado mediante el coeficiente de induccion mutua M/ 2.

a (b)

L
M3 Tme

Figura 2.40. Layout (a) y circuito equivalente (b) de la celda unidad de la linea CRLH basada en
resonadores SRRs acoplados a una linea CPW. Figuras extraidas de [65] y [103].

En la Figura 2.41 (a) se puede apreciar el circuito equivalente de la celda
unidad de la Figura 2.40 (a) resultante una vez se han realizado las
transformaciones recogidas en las ecuaciones (2.56) a (2.59). Al lado de éste, se
muestra la respuesta en frecuencia de los pardmetros S de la estructura. En ella se
observa una banda de frecuencias donde la propagacion esta permitida (~8GHz).
Este rango de frecuencias coincide con el rango de frecuencias rechazado en la
estructura sin las conexiones al plano de masa (Figura 2.26). La banda de
transmision diestra queda fuera del alcance de la figura.
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Figura 2.41. Circuito equivalente transformado de la celda unidad del layout de la Figura 2.40 (a) y
respuesta en frecuencia par la banda de propagacién zurda (b). Figuras extraidas de [103] y [65].
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2 (2.57)
M
szLJ
L =(2+£J£—L’S (2.58)
L |2
P
, I

L,=2L,+7 (2.59)

Si comparamos el circuito equivalente resultante con el circuito equivalente
de la Figura 2.36 (b), vemos que son idénticos excepto la inductancia equivalente Ls'.
Este elemento diferencial muestra como valor afiadido la generaciéon de un cero de
transmision debido a la frecuencia de resonancia del tanque Ls'C.

Existe la posibilidad de utilizar otras particulas como elementos resonantes
como puede ser la version complementaria del SRR, el denominado anillo CSRR. La
primera linea de transmisién CRLH que introdujo el anillo CSRR como elemento
resonante la encontramos en la Figura 2.42 [66]. Como quedd patente en la seccién
anterior, aplicando el principio de Babinet, y considerando condiciones ideales
(conductor perfecto sin pérdidas y sustrato infinito) la frecuencia de resonancia del
CSRR es la misma que la del SRR.
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Figura 2.42. Layout (a) y respuesta en frecuencia (b) de la linea CRLH basada en CSRR y gaps
capacitivos en serie. Solo se muestra la banda de propagacién zurda. Figuras extraidas de [38].

Tal y como se muestra en el layout (Figura 2.42), el comportamiento CRLH se
obtiene gracias a cargar la linea host con gaps capacitivos y anillos CSRR grabados en
el plano de masa de la estructura microstrip. Si nos fijamos con atencion sobre el
layout vemos que los anillos complementarios han sido posicionados alineados con
la linea host para ser adecuadamente excitados mediante el campo eléctrico axial
que se genera en una linea microstrip.

La Figura 2.43 muestra el circuito equivalente propuesto y validado para la
celda unidad de la estructura asi como una version simplificada de éste. En el
circuito equivalente de la Figura 2.43 (a), la capacidad Cs; modela el gap de la linea
host de inductancia L/2 y capacidad C;. El efecto de las capacidades de “fringing” se
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ha modelado mediante las capacidades Cry por ultimo el resonador CSRR se ha
descrito mediante un tanque paralelo L.C. acoplado eléctricamente a la linea.

(@) fyl:f/\(z\ C‘g hl;ég[\ (b) L/2 2Cy 2Cy L/2
!

CL% ch

Lc p— Ly ——C.

Figura 2.43.Circuito equivalente propuesto(a) y circuito equivalente simplificado (b) para la celda
unidad de la Figura 2.42 (a).

El circuito de la Figura 2.43 (a) puede simplificarse dando como resultado el
circuito de la Figura 2.43 (b) mediante las siguientes ecuaciones:

C,. =C,+C, (2.60)
2C,=2C, +C,, (2.61)
2¢,C,,
C="e (2.62)
C

N

Cabe destacar que el circuito equivalente simplificado es exactamente igual
que el presentado en la Figura 2.36 (a), excepto por la aparicién de la capacidad C
extra que modela parte del acoplo eléctrico del CSRR con la linea microstrip. La
respuesta en frecuencia que se muestra en la Figura 2.42 (b) (solo se muestra la
banda de propagaciéon zurda) muestra un cero de transmision justo antes de que
empiece la banda debido a la resonancia de la rama en derivaciéon formada por C-
LcCe. Este cero de transmision puede ser de gran interés en aplicaciones donde la
selectividad sea un valor afiadido (por ejemplo en filtros). Existe otro tipo de
resonadores que permiten aumentar la relacion de valores L-C, dando como
resultado la posibilidad de ensanchar el ancho de banda operativo de las
estructuras. A continuacién se va a presentar la linea de transmisién CRLH cargada
con las versiones “abiertas” de los resonadores SRR-CSRR, los anillos OSRR-OCSRR y
como estas han sido aplicadas con éxito al disefio de componentes planares de
microondas.

2.3.4.3.3 Lineas CRLH basadas en OSRRs y OCSRRs

Mediante la conexion en cascada de resonadores OSRR y OCSRR es posible
realizar lineas de transmision resonantes con comportamiento CRLH basadas en los
circuitos equivalentes en T o  presentados en la Figura 2.36 y la aplicacién de éstas
al diseno de componentes de microondas con caracteristicas mejoradas[75, 76].
Tipicamente, estas lineas de transmisién han sido disefiadas en tecnologia coplanar
o microstrip [76]. La necesidad de disponer de lineas host para acomodar los

44



2.3 COMPONENTES DE MICROONDAS BASADOS EN METAMATERIALES

resonadores, hace que el modelo circuital que describe el comportamiento
electromagnético de dichos resonadores presente componentes parasitas. Como
quedd patente en [76], la presencia de estas componentes parasitas no supone
ningin problema para la obtencién de un comportamiento CRLH, siempre y cuando,
el valor de dichas componentes parasitas no sea muy elevado. A continuacion se va a
presentar el modelo circuital equivalente para resonadores OSRR y OCSRR
implementados en tecnologia microstrip. En la Figura 2.44 (a) se muestra la
conexion serie de un resonador OSRR a una linea microstrip y el circuito equivalente
propuesto y validado en [76]. El plano de masa que es ocupado por el resonador es
extraido con el fin de obtener una buena adaptacién y minimizar la capacidad
parasita que se genera entre el resonador y el plano de masa. Debido a su topologia,
el resonador OSRR no es geométricamente simétrico, por lo tanto el parametro Si;
sera diferente al S22 (Lmi#Lmz y C1#Cz). Esto hace que la posibilidad de tener un
método para la extraccion de parametros sea dificil. De todas maneras, en [76] se
demostré (mediante el andlisis de las impedancias serie y derivacidon resultantes
obtenidas mediante los parametros S de la simulacién electromagnética) que el
circuito equivalente que describe el comportamiento de la particula es el mostrado
en la Figura 2.44 (b). Para validar esto, se adjunta (Figura 2.44 (c)) la comparativa
entre la respuesta electromagnética del resonador y la respuesta obtenida mediante
el circuito equivalente (se puede observar que el circuito equivalente coincide muy
bien alrededor de la frecuencia de interés).
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Figura 2.44.Topologia (a), modelo circuital (b) y comparativa entre respuesta EM y circuital de un
resonador OSRR en tecnologia microstrip. Los valores del equivalente circuital son: Ls=12.93 nH,
Cs=1.33 pF, €1=1.38 pF, C2=0.98 pF, Ln1=0.8 nH y L»2=0.4 nH. Figuras extraidas de [76].

A continuacion (Figura 2.45) se muestra la topologia de un resonador OCSRR
en tecnologia microstrip asi como su circuito eléctrico equivalente. En este caso,
mediante la visualizaciéon del coeficiente de reflexion Si; en la carta de Smith, se
puede asegurar que el circuito equivalente sera el de un resonador LC paralelo (ya
que este se situa justo encima del circulo de conductancia unidad). De todas
maneras, para obtener el modelo circuital valido en un gran ancho de banda, es
necesario tener en cuenta la inductancia serie (Lsn) en la rama en derivacién para
cuadrar la respuesta del cero de transmision provocado por el strip de conexion
entre el resonador y la linea microstrip. Este cero de transmisiéon ha sido utilizado
con éxito en aplicaciones filtrantes para reducir posibles respuestas espurias cerca
de la banda de interés [104]. En el ejemplo mostrado en la Figura 2.45, también se
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ha tenido en cuenta el desfase provocado por las lineas de acceso al resonador
mediante el parametro L.
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Figura 2.45.Topologia (a), modelo circuital (b) y comparativa entre respuesta EM y circuital de un
resonador OCSRR en tecnologia microstrip (c). Los valores del equivalente circuital son: L,=2.598nH,
Cp=2.355pF, Ls»=1.38 nH y L=0.404 nH.

Un ejemplo de lineas CRLH implementadas con este tipo de resonadores son
las representadas en la Figura 2.46. En esta ilustracién se muestran configuraciones
en T implementadas en tecnologia microstrip y coplanar.
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Figura 2.46. Ejemplos de lineas de transmisién CRLH basadas en resonadores abiertos: tecnologia
coplanar (a) y microstrip (b). Figuras extraidas de [76].

Debido al control que ofrecen las lineas CRLH sobre pardmetros como la
impedancia caracteristica o la constante de fase, han sido multiples los trabajos
surgidos sobre componentes de microondas basados en este tipo de lineas
resonantes con caracteristicas enriquecidas. A continuacién se van a resumir las
ventajas que presentan este tipo de estructuras, haciendo especial hincapié en su
aplicacion a dispositivos pasivos de microondas.

2.3.4.3.4 Aplicaciones

Una de las potenciales ventajas de las lineas CRLH frente a las convencionales
radica en la posibilidad de obtener inversores de impedancia eléctricamente mas
pequeios que Ag/4. Esto se puede conseguir con cualquiera de las lineas
presentadas anteriormente imponiendo condiciones de fase e impedancia
(Bl =+909; Zp=(2)1/2Zy) en las ecuaciones (2.32) a (2.34). En [105], los autores
presentaron un divisor de potencia basado en CSRRs acoplados a una linea
microstrip host con capacidades serie (Figura 2.47).
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Figura 2.47. Layout de un divisor de potencia implementado mediante lineas CRLH basadas en CSRRs
(a), mediante lineas convencionales (b) y comparativa de las dos respuestas en frecuencia. Notar que
los anillos estan grabados en el plano de masa. Figuras extraidas de [105].
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Si observamos la respuesta en frecuencia de los dos divisores de potencia,
vemos que han sido disefiados para trabajar en la misma frecuencia. El precio que
hay que pagar para conseguir alrededor de un 50% de miniaturizacién es que el
dispositivo resultante sea de banda estrecha ya que en las lineas CRLH la
impedancia caracteristica depende fuertemente de la frecuencia y presentan un cero
de transmision alrededor de la banda zurda (que es la banda que se muestra en la
Figura 2.47 (c)). Debido a la naturaleza propagativa que presentan las lineas CRLH,
estas pueden presentar un desfase negativo o positivo. Comparadas con las lineas
convencionales, las lineas CRLH pueden tener un desfase muy alto sin la necesidad
de tener una longitud fisica final muy elevada. Este aspecto fue aplicado con éxito al
disefio de un desfasador (Figura 2.48 (a)) basado en lineas coplanares cargadas con
capacidades serie e inductancias en derivaciéon para obtener un comportamiento
compuesto zurdo-diestro.
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Figura 2.48. Fotografia de un desfasador de dos y cuatro estados (a). Coeficiente de transmisién y
fase para un desfasador metamaterial y uno convencional. Figura extraida de [106].

Otras de las potenciales aplicaciones de las lineas metamaterial con
comportamiento CRLH es la posibilidad de ofrecer nuevas estrategias en el campo
del disefio de filtros planares. En [64] y [107] los autores aprovechan la naturaleza
rechaza banda de resonadores metamateriales eléctricamente pequefios como los
SRR y los CSRR para obtener filtros con comportamiento rechaza banda. Otro
aplicaciéon la encontramos en la Figura 2.49 donde se han anadido resonadores SRR
con topologia rectangular a un filtro paso banda basado en lineas microstrip
acopladas con el fin de suprimir bandas espurias. Ya que la celda unidad

47



CAPITULO 2: INTRODUCCION Y ESTADO DEL ARTE

metamaterial presentada en la Figura 2.42 (a) tiene un circuito equivalente al de un
filtro de orden 3, han sido multiples los trabajos basados en variantes de esta
topologia para disefar filtros de banda ancha [108-110].
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Figura 2.49. Layout (a) y respuesta en frecuencia medida (b) para un filtro de lineas acopladas
cargado con anillos SRR rectangulares. En (b) se ha afiadido la simulacién electromagnética de un
filtro de lineas acopladas convencional para poder compararlos. Figura extraida de [107].

Un ejemplo lo encontramos en el filtro de la Figura 2.50 (a) donde se han
concatenado tres celdas CRLH para obtener una respuesta de banda ultra ancha. En
este escenario, el valor de la capacidad serie aumenta y es por eso que se ve
modificada mediante un interdigitado. En la Figura 2.50 (b) se puede apreciar una
banda de paso ancha con buena selectividad por debajo de la frecuencia inferior de
corte debido al cero de transmisién que presenta la banda zurda.
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Figura 2.50. Layout (a) y respuesta en frecuencia (b) para un filtro de banda ultra ancha basado en
celdas unidad metamateriales. Figuras extraidas de [108].

Por otro lado, el dispositivo muestra una selectividad muy pobre por encima
de la banda. Este efecto puede ser corregido mediante la insercion de una
inductancia paralela a la rama en derivacién compuesta por el CSRR (Figura
2.51)[109, 110], resultando asi en la conocida como celda unidad hibrida
(compuesta por condensadores e inductancias semidiscretas y particulas
resonantes concentradas) (Figura 2.51(a)). Este efecto hace que se pueda controlar
la selectividad del cero de transmision (en filtros de banda estrecha) si se disefia la
estructura en la banda zurda (Figura 2.51 (b)).
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Figura 2.51.Layout (a) y respuesta en frecuencia (b) para un filtro de banda estrecha basado en 3
celdas hibridas. En (c) se muestra la medida obtenida. Figura extraida de [113].

Si se considera la opcién de balancear la estructura (recordar el diagrama de
dispersion de la Figura 2.37 (a)), es posible obtener filtros con respuestas de banda
anchas y dimensiones reducidas. En [108] se dejaba patente que conseguir un
modelo eléctrico equivalente que describiera el comportamiento de la estructura en
toda la banda de paso era dificil y complejo. Este ultimo aspecto se eliminé en el
trabajo presentado en [76], donde se daba una herramienta de sintesis de filtros con

capacidad para el disefio de respuestas del tipo pasa banda con aproximacion
Chebyshev.
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Figura 2.52. Layout (a) y respuesta en frecuencia (b) para un filtro de banda ancha basado en
resonadores abiertos OSRR-OCSRR. Figura extraida de [76].

La Figura 2.52 muestra la topologia y la respuesta en frecuencia de un filtro
paso banda Chebyshev con un ancho de banda fraccional del 70% implementado
mediante etapas OCSRR/OSRR en tecnologia coplanar. Otro aspecto importante que
presentan las lineas CRLH presentadas en la seccidon 2.3.4.2, es la apariciéon de N
bandas de propagaciéon (en funcién de la combinacion y el nimero de elementos
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reactivos de cada rama). Estas N bandas pueden ser utilizadas para el disefio de
componentes de microondas operativos en multiples bandas simultaneamente,
hecho que hace que el tamafio final de los dispositivos en los terminales de
comunicaciones se vea cada vez mas reducido. En una linea de transmision
convencional (considerar el modelo circuital de la Figura 2.34 (c)) s6lo es posible
forzar condiciéon de fase e impedancia caracteristica (o Bloch) a una frecuencia
determinada (w1) debido al nimero de elementos reactivos presentes en el modelo
eléctrico. Si se considera el circuito eléctrico equivalente de la Figura 2.36 (a), el
cual describe la propagaciéon en una linea CRLH, es posible forzar un valor casi
arbitrario de impedancia y fase a las frecuencias de propagacion zurda (LH) w1, y
diestra (RH) w2 (ver Figura 2.53).

(a) — - Conventional TL (b) - - - Conventional TL
—— CRLH (Balanced case) —— CRLH (Balanced case)
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Figura 2.53. Diagrama de dispersion (a) e impedancia Bloch (b) de una linea de transmisién CRLH
operando en modo balanceado. En linea discontinua se muestran los parametros de una linea de

transmision convencional (TL).

Basado en el concepto de linea de transmision CRLH multibanda (N-bandas)
podemos encontrar diversos dispositivos de microondas reportados en la literatura.
En la Figura 2.54 podemos ver la fotografia de un acoplador dual branch line y rat-
race donde la contribucion zurda ha sido implementada mediante componentes
SMT y la propagacion diestra mediante lineas microstrip. Como se puede apreciar
(ver Figura 2.55) en las respuestas en frecuencia de los pardmetros S de dichos
acopladores, las frecuencias de operacion son las bandas GSM (930 MHz y 1.78 GHz)
para el branch line y 1.5 GHz y 3 GHz para el rat-race.
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Figura 2.54. Fotografia del prototipo fabricado y circuito eléctrico equivalente para un acoplador
dual branch line (a) y rat-race (b). Figuras extraidas de[111].
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Trequncy [GHa)

Figura 2.55. Medida de los parametros S para los acopladores duales branch line (a) y rat-race (b) de
la Figura 2.54. Figura extraidas de [111].

Otras topologias totalmente planares basadas en lineas microstrip cargadas
con anillos CSRR también han sido utilizadas con éxito para para el disefio de
acopladores duales branch-line y divisores de potencia (Y-junction) duales
operativos a bandas de GSM (ver Figura 2.56 y Figura 2.57 respectivamente).
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Figura 2.56. Layout (a) y respuesta en frecuencia (b) de un acoplador branch-line dual basado en
elementos resonantes (anillos CSRR). Figura extraida de [112].
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Figura 2.57. Layout (a) y respuesta en frecuencia (b) de un divisor de potencia dual basado en la
linea CRLH. Figura extraida de [113].

Después de la aparicion de estas aplicaciones, muchos autores barajaron la
posibilidad de conseguir disefiar celdas metamaterial con tres y cuatro bandas de
propagacion controlables [114-116] basadas en la celda unidad Doble-Lorentz o la
conocida como version extendida de la linea CRLH (E-CRLH) (Figura 2.58).
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Figura 2.58. Circuito equivalente de la celda unidad Double-Lorentz (a) y de la linea CRLH extendida
(E-CRLH). Figura extraida de [76].

En [117], se present6 un divisor de Wilkinson (Figura 2.59) operativo en 4
frecuencias simultdneamente basado en la celda unidad de la Figura 2.58 (b)
implementado en tecnologia microstrip. En este dispositivo los valores de las
inductancias y de las capacidades serie eran implementados mediante elementos
discretos debido a su elevado valor y hacian que el dispositivo no fuera totalmente
planar. En [118] los autores presentaron un filtro dual basado en la misma celda
unidad. La topologia asi como las pérdidas de retorno se muestran en la Figura 2.60.
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Figura 2.59. Layout (a) y coeficiente Si;(expresado en dBs) (b) para un divisor de potencia Wilkinson
operativo en 4 bandas de frecuencias (indicadas en la figura). Figura extraida [117].
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Flgura 2.60. Layout (a) y adaptacién (b) para un filtro dual basado en la celda unidad E-CRLH.
Figuras extraidas de [119] y [118].
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Mas recientemente, en el afio 2011, trabajos como los mostrados en [76]
pusieron de manifiesto la utilizacién de resonadores eléctricamente pequefios como
el OSRR y el OCSRR y los elementos semidiscretos para obtener dispositivos de
microondas totalmente planares operativos en maultiples frecuencias
simultdneamente.

En resumen, éste ha sido un capitulo introductorio en el que se ha realizado
un recorrido por el estado del arte (concretamente sobre dispositivos que operen
con sefiales diferenciales, que han sido los considerados en esta tesis). Gran parte de
este capitulo se ha focalizado en el concepto de linea de transmision metamaterial,
con especial énfasis en la linea de transmisién con comportamiento CRLH. La ultima
parte del capitulo ha sido enfocada a la teoria fundamental para el disefio de dichas
lineas metamaterial y algunas de las aplicaciones mas relevantes, centrandonos en
la posibilidad de miniaturizar los componentes de microondas o dotarlos de
funcionalidad en diferentes bandas de frecuencia controladas.
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Circuitos Diferenciales de
Microondas con supresion del
Modo Comun basados en

resonadores semidiscretos y en
lineas CRLH

3.1 Filtros diferenciales basados en resonadores
SIR e inversores de admitancias

Como se ha comentado anteriormente, muchos de los trabajos que se
encuentran en la literatura sobre filtros que operan con sefales diferenciales y
consiguen rechazar el modo comun, estdn basados en elementos distribuidos
haciendo necesaria una herramienta de analisis paramétrico para su optimizacion.
En esta seccién se va a presentar una nueva estrategia para el diseiio de filtros
diferenciales (o balanceados) siguiendo el esquema de la Figura 3.1. Este esquema
estd formado por resonadores LC paralelos conectados en derivacion y acoplados
mediante inversores de admitancia. Para la implementacién de los resonadores se
ha utilizado el resonador SIR en configuracion diferencial. A continuacion se hara un
estudio de la particula resonante propuesta en tecnologia microstrip.

Y, Jo1 Ji2 Jun+1 Yot

Cp] Lp] Cp2 Lp2

Figura 3.1. Modelo circuital de un filtro paso banda de orden (n) compuesto de inversores de
admitancia y resonadores LC paralelos en derivacion.
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Las ecuaciones de disefio para el circuito de la Figura 3.1 se encuentran
resumidas a continuacién [120]:

S /YOFBWa)OCpi -
Y N e (3.1)
Q8,8

_ FBWa, C,iCoiany

i+l T (32)
QC gigi“ i=lton—1
_\/FBWa)OCpnY;l+1 (3 3)
nn+l T .
chngn-H
1
L = 3.4
" wgcpi i=lton ( )

donde los parametros g’s hacen referencia a los valores normalizados de los
elementos reactivos de cada etapa (n) del filtro prototipo paso bajo con frecuencia
de corte £ = 1 rad/s. El valor de los inversores de admitancia (J’s) de cada etapa se
escalan en frecuencia (FBW, wo) y en impedancia (Cp, Cpi) para trasladar la respuesta
a la banda pasante deseada.

La Figura 3.2 muestra la topologia de un resonador SIR diferencial en
tecnologia microstrip asi como la respuesta electromagnética EM (derivada del
simulador comercial ADS Momentum 2011 y realizando la conversion de modos
analizada en la secciéon 2.2.3) de los dos modos propagativos (odd y even). El
resonador esta formado por dos secciones de linea de baja impedancia
(capacidades) y dos secciones de linea de alta impedancia (inductancia).

b ° —_—
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Figura 3.2. Topologia propuesta para un SIR diferencial en tecnologia microstrip (a) y respuesta
frecuencial de los parametros S del modo diferencial (b) y comun (c). El sustrato considerado es un
Rogers RO3010 con constante dieléctrica ¢, = 10.2 y grueso h = 0.635mm. En gris se indica el plano de
masa. Las dimensiones son: | =4 mm, [, =1.32 mm, g = 0.2 mm, we=3.4 mmy .= 9.6 mm.
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Si se aplica una excitacidon diferencial en el plano P;P;’ se crea una pared
eléctrica (conexién virtual a masa) en el eje de simetria del SIR. Este efecto lo
podemos observar en la Figura 3.3(a) donde se han representado las corrientes
eléctricas a la frecuencia de resonancia (fo) de la estructura. Es ese caso, la capacidad
formada por el parche central se encuentra cortocircuitada a masa, y no juega
ningun papel en la respuesta del modo diferencial. En esta situacion, el circuito
equivalente serd el de un resonador paralelo puro formado por L,Cp. Para la
excitacion del modo comun, se crea una pared magnética (conexion en circuito
abierto) que da lugar a la aparicién de un cero de transmisién debido a la resonancia
serie formada por Lp-C; (Figura 3.3 (d)). En la Figura 3.3 (b) se muestra el circuito
equivalente propuesto para ambos modos de propagacion teniendo en cuenta un
ligero desfase debido a las secciones de linea de acceso a la estructura que se
modelara como una inductancia parasita (Lpar).

(b) Lyar
oy P1 R

Cr—

Plano de

Simetria

p2’

Cp _

(c) (d)
p1 L P2  P1 e

Cr——

Figura 3.3. Representacion de las corrientes eléctricas a la frecuencia de resonancia (fy=2.4GHz) en
un SIR diferencial (a) y circuito equivalente propuesto para ambos modos de propagaciéon (b).
Circuito equivalente bajo excitacion diferencial (c) y comun (d).

Para poder obtener los valores del equivalente circuital propuesto en la
figura anterior, se han obtenido las impedancias serie y derivaciéon de un circuito
equivalente en T (Figura 2.33 (a)) para los dos modos de propagacion (odd y even)
mediante los parametros S [120]. Mediante las reactancias de cada modo se pueden
determinar los elementos discretos del modelo eléctrico. Los elementos que forman
el resonador en derivacion para el modo diferencial (L,C,) se han estimado
mediante la pendiente de susceptancia, ya que a fy se cumple que:

p=2dB@) (3.5)
2 do

0=,
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Para verificar el circuito equivalente propuesto se han comparado las
susceptancias o reactancias en derivacién de ambos modos (Figura 3.4), donde se
observa una excelente coincidencia para ambos modos hasta aproximadamente 2f
[121]. Una vez determinados los elementos para el modo diferencial, solo hace falta
determinar el valor de la capacidad C; en funcién de la frecuencia que se desee
rechazar y acabar de ajustar el desfase que introducen las lineas de acceso mediante
el pardmetro eléctrico Lpar. El valor de la capacidad C; se puede calcular con la
siguiente expresion:

1
C = .
z C()ZL (3 6)
zp
(@) 1 (b) 500
n A
g 2501
0 Q (f\l
Q
&) 8 o
& 2
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-1 S
o) | @250 o
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Figura 3.4. Susceptancia en derivacién del modo diferencial (a) y reactancia en derivacién del modo
comun (b) de un circuito simétrico en T obtenidas mediante los pardmetros S de la simulaciéon EM y
circuital del SIR de la Figura 3.2. Los valores de los elementos circuitales (en referencia a la Figura 3.3
(b) y validos para las Figuras 3.4 y 3.5) son: Lpar = 0.1nH, C, = 3pF, L, = 1.54nH y C, = 3.025 pF.

Una vez realizada la extraccion de parametros, se puede observar que el
modelo circuital equivalente describe el comportamiento EM de la estructura de la
Figura 3.2 en magnitud y fase para ambos modos de propagacién (Figura 3.5).
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Figura 3.5. Simulacién electromagnética (EM) y circuital del SIR de la Figura 3.2 y el modelo
eléctrico de la Figura 3.3 (b). Magnitud y fase de los parametros S para el modo diferencial (a) y (c);
para el modo comun (b) y (d).

Con el andlisis presentado anteriormente se puede establecer que el
resonador SIR diferencial puede ser un 6ptimo candidato para implementar filtros
diferenciales con buena supresién del modo comin basados en resonadores LC
paralelos en derivacién acoplados mediante inversores de admitancia (Figura 3.1).
El método de disefio propuesto es muy simple y se basa inicialmente en el disefio del
resonador para sintetizar la respuesta filtrante necesaria mediante los valores LCp.
Seguidamente se optimizara la capacidad central (C;) para obtener el rechazo para
el modo comun a la frecuencia central del filtro para el modo diferencial. Basado en
este método de disefio se han implementado dos filtros diferenciales paso banda con
aproximacion Chebyshev (se ha escogido este tipo de aproximacion ya que presenta
una selectividad mas alta para un mismo orden (n) que otro tipo de aproximacién
como la Butterworth) y supresion efectiva del modo comun [122]. El circuito
equivalente propuesto para el disefio de filtros balanceados con supresiéon del modo
comun es el mostrado en la Figura 3.6 (a), donde las secciones de linea de
transmision presentes entre los elementos discretos son lineas de 900 a la
frecuencia central del filtro (fo) y los resonadores LC paralelos en derivaciéon seran
sustituidos por el resonador SIR en configuracion diferencial. Bajo excitacion
diferencial, el plano de simetria es una pared eléctrica, efecto que anula la presencia
de las capacidades C (siendo i la etapa del filtro), y el circuito resultante es el de un
filtro paso banda canénico formado por la cascada de resonadores LC paralelos en
derivacion acoplados mediante inversores de admitancia (Figura 3.6(b)).

Por otro lado, para el modo par, el eje de simetria presenta una situacién de
pared magnética y el circuito equivalente (Figura 3.6(c)) tiene naturaleza rechaza
banda debido a la resonancia Lp-Cs.
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Figura 3.6. Modelo eléctrico del filtro diferencial paso banda (para n = 3) con supresiéon del modo
comun basado en resonadores SIR e inversores de admitancia (a) y los circuitos equivalentes para el
modo diferencial (b) y comun (c).

El primer filtro balanceado con supresiéon del modo comin que se presenta
en esta tesis ha estado disefiado para reproducir una respuesta tipo Chebyshev
centrada a una frecuencia de 2.4 GHz (banda de frecuencias libre de dispositivos
wireless), con un ancho de banda fraccional FBW (del inglés, Fractional BandWidth)
del 40%, orden n=3 y rizado de 0.15dB. Aplicando las transformaciones conocidas
sobre el prototipo paso bajo [120] se obtienen los elementos del prototipo paso
banda. En este caso, se ha considerado tener resonadores idénticos para cada etapa
(n). Forzando la frecuencia central del filtro a 2.4 GHz en la ecuacién (3.4) y fijando
un valor de €, = 3 pF, se obtiene un valor de L, = 1.465 nH. Al utilizar resonadores
iguales, necesariamente los inversores tendran valores de admitancias diferentes.
En nuestro caso son: Jo1 =J34=0.0178S y J12=J23=0.0157 S (ecuaciones(3.1) a
(3.3)). Cabe destacar que debido a la naturaleza de banda estrecha que presentan
los inversores de admitancia, no sera posible implementar cualquier FBW ya que
éste se vera reducido notablemente (este efecto es predecible y se vera solventado
en disefios posteriores). El proceso de disefio se basa en determinar la geometria del
SIR para obtener los elementos del filtro paso banda para el modo diferencial
(mediante la extraccion de parametros derivada de la simulacién electromagnética
explicada anteriormente). Una vez optimizada la geometria del SIR, se procedera al
disefio de la capacidad C, (mediante la ecuacion (3.6)) que sera la encargada de
rechazar la banda de frecuencias deseada (ya que el valor de L, queda sujeto a las
especificaciones del filtro). Una vez realizado este proceso y teniendo en cuenta que
los tres resonadores son idénticos, el layout que sintetiza la respuesta Chebyshev
deseada se encuentra en la Figura 3.7(a) (las dimensiones finales del filtro son:
0.5114x 0.634,, siendo A, la longitud de onda guiada a f,). Como se aprecia en el layout,
el parche capacitivo que se encarga del rechazo en modo comun, es igual en todas
las etapas ya que se deseaba conseguir un maximo de atenuaciéon a la misma
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frecuencia central del filtro (fo= 2.4 GHz). Esto hace que la capacidad C; tenga el
valor de 2.925pF. Para finalizar se han implementado secciones de lineas de
transmision que presentan un desfase de 90° (en realidad el desfase introducido por
los inversores sera ligeramente inferior debido al desfase que introducen las lineas
de acceso al SIR diferencial) a la frecuencia central (fy) (en este paso se ha utilizado
un calculador de linea de transmisiéon implementado en el simulador ADS
Momentum 2011). Estas secciones de linea se han serpenteado con el fin de reducir
las dimensiones finales del dispositivo. A continuaciéon (Figura 3.8(a) y (b)) se
muestra la comparacion entre respuesta electromagnética obtenida para el disefio
de la Figura 3.7, validando el circuito propuesto (Figura 3.6) para ambos modos de
propagacidn (diferencial y comun).
Ig))
2

@p,

Pi- P’

Figura 3.7. Layout (a) y fotografia (b) del filtro pasa banda balanceado de orden 3. El sustrato
utilizado es un Rogers RO3010 con &= 10.2 y h = 0.635 mm. Las dimensiones son (en referencia a la
Figura 3.2): W=26.49 mm, L =32.78 mm, w=4 mm, [ =4.475 mm, g = 0.2 mm, [, = 1.32 mm, Ic= 9.6
mm, we = 3.4 mm, w; = 0.434 mmy wz = 0.297 mm.
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Figura 3.8. Comparativa entre simulacidn circuital y simulacién electromagnética para el layout de la
Figura 3.7para el modo diferencial (a) y modo comun (b). Los elementos del equivalente circuital
son: L, =1.56 nH, C, = 3.1 pF, C,=2.925 pF y para los inversores de admitancia: Jo; =J34=0.0178 S y
Ji12=J23=0.0157 S.

En la Figura 3.9 se compara el resultado obtenido mediante simulacién EM
con el resultado de la medida (obtenida mediante un analizador de 4 puertos con
capacidad para realizar medidas diferenciales con dos fuentes independientes -PNA
N5221A-). Como se puede apreciar, el resultado muestra un comportamiento en
frecuencia para la magnitud de los parametros S (en ambos modos) que valida tanto
el circuito propuesto (Figura 3.6(a)) asi como el método de diseno realizado para
tener filtros diferenciales con capacidad para suprimir el modo comun. Las pérdidas
de insercién maximas (IL) y de retorno minimas (RL) medidas para el modo
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diferencial en toda la banda son de 0.5dB y 28dB respectivamente. El primer espurio
en el modo diferencial lo situamos ligeramente por encima de 2fp. El modo comtn
queda suprimido con un nivel maximo de 65 dB y garantizando un nivel de rechazo
para toda la banda del modo diferencial de 50 dB.
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Figura 3.9.Comparativa entre simulaciéon electromagnética con pérdidas y medida para el
dispositivo de la Figura 3.7 (b). Modo diferencial (a) y modo comun (b).

Para demostrar la potencia del método explicado con anterioridad, se ha
disefiado e implementado un filtro Chebyshev de orden 5 con las mismas
especificaciones que el primero (rizado de 0.15dB, FBW =40% y fo = 2.4GHz). En
este segundo prototipo se ha considerado el hecho de situar las frecuencias de los
ceros de transmision en posiciones diferentes (fz1=2GHz, f,2=2.4GHz y
f23=2.8 GHz) para ensanchar y mejorar el rechazo de la estructura para el modo
comun. En este caso los elementos resonantes son L, =1.26 nH y C, = 3.5 pF. Para
los inversores de admitancia se requiere un valor de Jo1=]56=0.0183S§,
Jiz=J45= 0.0161 Sy J23=]J34=0.0125 S. Siguiendo el mismo procedimiento, el layout
final (dimensiones: 0.484,x 1.264,) se muestra en la Figura 3.10 (a) junto con una
fotografia del dispositivo final. En este caso también se observa como la simulacién
del equivalente circuital prevé el comportamiento electromagnético de la estructura
(ver Figura 3.11) de forma adecuada. La medida del filtro para el modo diferencial
(Figura 3.12 (a)) muestra unas pérdidas de insercion (/L) maximas de 0.9dB en toda
la banda de paso, asi como unas pérdidas de retorno (RL) minimas de 12dB. La
medida del modo diferencial tiene un buen rechazo fuera banda presentando un
nivel de 40 dB cerca de 2fy. Por otro lado, el rechazo en modo comun es mayor a
60 dB en la banda que se extiende entre 1.6 GHz y 2.9 GHz.

En conclusién, los filtros presentados en esta seccion tienen las siguientes
ventajas: el método de disefio propuesto es muy simple y robusto ya que esta
soportado por un circuito equivalente que predice la respuesta electromagnética de
la estructura en un gran rango frecuencial (hasta aproximadamente 2fy). Otra
ventaja de las estructuras filtrantes basadas en resonadores SIR acoplados mediante
inversores de admitancia la encontramos en la simplicidad en el proceso de
fabricacion, ya que el disefio se puede fabricar en tecnologia microstrip sin la
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necesidad de incorporar vias que perforen el sustrato y manteniendo el plano de
masa inalterado (requisito indispensable para no tener fenémenos de radiacién en
el retorno de sefial). La mayor ventaja de este tipo de filtros es la facilidad para
rechazar el modo comin de manera eficiente en un gran ancho de banda. Como
aspecto critico, destacar la limitaciéon que existe para implementar anchos de banda
fraccionales elevados debido al caracter propagativo de los inversores de
admitancia. Este Ultimo aspecto sera mejorado en disefios posteriores mediante el
redisefio de los resonadores o mediante la sustitucion de estos inversores de
admitancia por resonadores LC serie.

(@) (b)

Pl

Pl P2’

Figura 3.10. Layout (a) y fotografia (b) del filtro pasa banda diferencial de orden 5. El sustrato
utilizado es un Rogers RO3010 con &-=10.2 y h = 0.635 mm. Las dimensiones son (en referencia a la
Figura 3.2.): W=25 mm, L=65.27 mm, w=4.67 mm, [=4.475 mm, g=0.5 mm, [,=1.446 mm,
Ic1=7.6 mm, we=4.4 mm, I;z=10.2 mm ylcz = 5.4 mm. Para los inversores tenemos los siguientes
anchos:w; = 0.51 mm, wz;=0.36 mmy w;z =0.18 mm.
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Figura 3.11. Comparativa entre simulacion circuital y simulacion electromagnética para el layout de
la Figura 3.10 para el modo diferencial (a) y modo comun (b).
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Figura 3.12. Comparativa entre simulacién electromagnética con pérdidas y medida para el

dispositivo de la Figura 3.7 (b). Modo diferencial (a) y modo comun (b).
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3.2Lineas de transmision CRLH diferenciales
implementadas con resonadores SIR vy
capacidades interdigitales

Como se comento en capitulos anteriores, han sido multiples los resultados
obtenidos mediante lineas de transmisiéon con comportamiento CRLH para la
implementacion de componentes de RF y microondas con caracteristicas
funcionales a multiples frecuencias y/o con un elevado grado de miniaturizacién. En
esta seccidn se va a explorar el comportamiento de la linea CRLH diferencial para el
disefio de inversores de impedancia/divisores de potencia con comportamiento
dual basados en resonadores SIR para la rama en derivacion y resonadores
semidiscretos para la rama serie. La topologia tipica en tecnologia microstrip de la
linea CRLH diferencial de orden 2 propuesta en esta tesis la encontramos en la
Figura 3.13(a). Como primera aproximacion, el resonador serie formado por LsCs
(Figura 3.14) se ha implementado mediante una capacidad interdigital unida a dos
secciones de linea. Hay que destacar que se ha optado por abrir una ventana en el
plano de masa para poder acomodar el resonador semidiscreto y de esta manera
maximizar la capacidad C;s y la inductancia serie Ls y al mismo tiempo minimizar el
efecto de la capacidad parasita (Cpar) que se genera debido a la presencia del
conductor inferior. Por otro lado la rama en derivaciéon esta formada por
resonadores SIR en disposicion simétrica y parches capacitivos que son modelados
(como se vio en la seccion anterior) como el paralelo entre L,C; y Cp. El modelo
circuital que se propone para este tipo de estructuras (DM-CRLH, del inglés
Differential Mode- CRLH) se presenta en la Figura 3.14 (a), asi como los modelos
eléctricos para cada modo de propagacién (diferencial (b) y comun (c)).

WT Plano de

simetria

v

Figura 3.13. Topologia tipica en tecnologia microstrip de la celda unidad DM-CRLH basada en
resonadores SIR diferenciales y resonadores semidiscretos para la rama serie (a) y detalle del
resonador serie (b). El sustrato considerado es un Rogers R0O3010 con &=10.2 y h= 0.254 mm. Las
dimensiones son: It = 16.1mm, Wr = 17mm, [ = 2.64mm, w.= 2.34mm, ;= 3mm, w; = 0.17mm, [,; =
3.8mm, I; = 11.8mm, w, = 2mm, [y = 0.7mm, w= 0.16mm, I= 2.66mm, 1, = 4.22mm y W,, = 6.68mm.
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Para el modo diferencial, en el eje de simetria de la estructura se crea una
situacion de pared eléctrica (conexion virtual a tierra) y la rama en derivacion se
puede modelar como un tanque paralelo formado por L,-C donde C es la suma en
paralelo de las capacidades Cpar y Cp. El circuito resultante para el modo diferencial
es idéntico al modelo canonico (en 7) de una linea de transmisién CRLH de orden 2
(Figura 2.36 (b)) o el de un filtro de orden 3. Para el modo comun, el eje de simetria
es un circuito abierto (pared magnética), y la rama paralela en derivacion se puede
modelar como el paralelo entre C y la resonancia serie formada por Lp-C; (i=1,2).
Por lo tanto, la frecuencia de los ceros de transmisién para el modo comun viene
dada por

fi =5 . (3.7)

Cabe destacar que escogiendo (1 #Cz2, es posible posicionar los ceros a
frecuencias diferentes, y de esta manera aumentar el ancho de banda de rechazo del
modo comun.

(a) L. C (b) L, C
Pl T P2 " Pl s P2
CPI L, Icpar Cpa{ CPI L, C% ng C% §Lp
C; Eje de C:l © Pl Ly G P2

) CLT simetria 7 @T Cr 5L, CLTLP

Figura 3.14. Circuito equivalente para la estructura de la Figura 3.13. Circuito equivalente completo
(a); modelo circuital para el modo diferencial (b) y modelo circuital para el modo comun (c).

El modelo circuital propuesto para el resonador serie se ha determinado
mediante el estudio de las impedancia (Zs y Zp) obtenidas a partir de los parametros
S de un modelo en 7[93]. A continuacién (Figura 3.15) se muestran la magnitud de
los parametros S asi como las impedancias serie y paralela obtenidas para el layout
del resonador serie aislado (Figura 3.13 (b)) y el circuito propuesto formado por
LsCs-Cpar. Los elementos serie (Lsy Cs) han sido estimados en primera aproximacion
mediante la pendiente de reactancia a fy, y posteriormente se ha optimizado el valor
de las capacidades parasitas (Cpar) para acabar de ajustar la respuesta. A f, se cumple
que la reactancia de un resonador LC serie se puede expresar como:

x:ﬂdX(w)

=w,L 3.8
> do 2 (3.8)

0=y
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Figura 3.15. Reactancias serie (a), reactancia paralela (b) y magnitud de los pardmetros S (c) parael
resonador LC serie aislado de la Figura 3.13 (b) y su modelo circuital propuesto. Los elementos (en
referencia a la Figura 3.14) son: Ls=3.8 nH, C;=1.65 pF y Cp,=0.44 pF

A continuacion (Figura 3.16 (a), (c) y (d)) se muestra la comparativa entre el
resultado obtenido (parametros S) mediante las ecuaciones (2.32) y (2.34)para la
topologia mostrada en la Figura 3.13 y el circuito de la Figura 3.14 (a) operando en
modo diferencial. Podemos observar que la impedancia Bloch es la tipica de una
linea de transmision CRLH en r cuasi-balanceada (ya que conseguir un balanceo
perfecto es muy complicado y no se requiere en este caso). También se observa que
el diagrama de dispersion muestra una banda de frecuencias con propagacion zurda
(-180<pI<0) a bajas frecuencias y propagacion diestra (0<fI<180) a altas
frecuencias con un frecuencia de transicién entre las dos bandas de propagacién de
2 GHz.

(@) O_
~ -10+
S -20]
< -4UF /ooD i | :
S0/ || o®
51-60; o o | 60)
? 70 ~-{Eq. Cireut Sim|-—— 47 A Eq. Circuit Sim.
80 1 L Y .—:EM.S"TI] 80- . 1 : _EIM Slml
1 2 3 4 1 2 3 4
Frequency (GHz) Frequency (GHz)

66



3.2 LINEAS DE TRANSMISION CRLH DIFERENCIALES IMPLEMENTADAS CON RESONADORES
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(0) 200 ' . (d) 180
S ! --_Circuit Sim 135]
o) I | —EMSI
A P50l E m : 90
S 5 > %5
8q0] | Lo
@ | ~— _45]
g 1 (o ;
= 90 90 g Circuit Sim
S i : =1 1351 ¢ —EM SIim
E O NI BT R R B U -180 ! T T T T T
05 1,0 15 20 25 30 35 40 10 15 20 25 30 35 40
Frequency (GHz) Frequency (GHz)

Figura 3.16. Simulacion electromagnética y circuital del layout de la Figura 3.13 y el modelo circuital
de la Figura 3.14 (a). El valor de los elementos que forman el circuito son: C=C,+Cpa=(2.411+0.44) pF,
L,=2.2 nH, Li=3.8 nH y (;=1.65 pF.

Si se analiza el modo comun para ambas estructuras (modelo circuital y
layout) se obtienen el resultado de la Figura 3.16 (b) donde se observa el caracter
rechaza banda introducido por las resonancias Ly-C»1 y Ly-Cz2. Hay que destacar que
las comparativas mostradas anteriormente no solo validan la extraccion de
parametros de los resonadores de manera aislada, sino que demuestra que el acoplo
entre resonadores se puede menospreciar.

Una vez implementada y validada la linea DM-CRLH basada en resonadores
SIR y resonadores semidiscretos, se va a proceder al disefio de componentes
diferenciales duales como inversores de impedancias o divisores de potencia y
filtros capaces de cubrir todo el espectro UWB e inherentemente suprimir el modo
comun en el mismo rango frecuencial.

3.2.1 Aplicacion a inversores de impedancia diferenciales
de doble banda

Como quedo6 patente en la seccion 2.3.4.3, las lineas de transmision con
comportamiento CRLH tienen la ventaja de poder forzar cierta condicién de fase (SI)
e impedancia (Zg) a dos frecuencias arbitrarias (f7 y fz), pudiendo asi ofrecer la
posibilidad de disefiar componentes planares de microondas funcionales en mas de
una banda del espectro frecuencial. Teniendo en cuenta el resultado obtenido para
la linea de transmisién CRLH diferencial, se va a proponer una estructura para
implementar un inversor de impedancias diferencial dual que presentara maximo
rechazo del modo comun a las frecuencias de disefio [123]. Para ello es necesario
forzar una longitud eléctrica de las lineas artificiales de fI=+90° y una impedancia
determinada (Zg) a f1y f2. Si se considera estas condiciones en las ecuaciones(2.32) y
(2.34), las 4 soluciones son de la forma [112]:

z), =-iZy ; Z, (a))|wl =+jZ, (3.9)
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=—jZ, (3.10)

,

Z(@),, =+jZy ; Z,(@)

Conociendo la expresion de las impedancias serie y paralela del circuito en
de la Figura 3.14 (b), y considerando las condiciones de las ecuaciones (3.9) y (3.10)
los elementos que forman el circuito en funcién de las frecuencias de disefio
(w1 = 2m1f1y w2 = 2mf2) quedan univocamente determinados como:

[ =22 (3.11)
W, — @,
T e (3.12)
20,0,Z,
- )Z
L :M (3.13)
3 a)Za)l
c—_ 1 (3.14)
((02 _a)l)ZBo

donde Zp, es la impedancia Bloch para el modo diferencial (odd).

Si se desea disefiar un inversor de impedancias diferencial operativo a
f1=1.8 GHz y f>= 2.4 GHz (bandas de GSM y Wifi) y considerando una impedancia
Bloch de 35.35 (), los elementos obtenidos con las ecuaciones (3.11) a (3.14) para el
circuito de la Figura 3.14 (b) son: Ls=9.376nH, Cs=0.625pF, C=7.503pF y L,=0.781nH.
Ya que se requiere un rechazo del modo comun para las frecuencias de operacién
del modo diferencial (f7 y f2), las capacidades implementadas mediante las parches
centrales de los SIRs (considerando la ecuacién (3.6)) han de tener un valor de
C.1=10pF y Cz=5.5pF. El layout propuesto para implementar los valores
especificados con anterioridad es el mostrado en la Figura 3.17. Hay que destacar
que inicialmente se han determinado las dimensiones del resonador serie para
poder estimar la componente parasita Cpqr. De esta manera el valor de C, que ha de
ser implementado mediante la linea de baja impedancia del SIR, sera de C-Cpar-

(@) - i " (b) by ..
P2 oy
A W,
Wr Plano de —
simetria lf

Figura 3.17. Layout (a) para el inversor de impedancias operativo a f;=1.8GHz y f>=2.4GHz con una
impedancia de 35.35Q y detalle del resonador serie LiC; (b). El sustrato considerado es un
RogersR03010 con &=10.2 y h= 0.254 mm. Las dimensiones son: Iy = 18.5mm, Wy = 26.4mm, I =
3.4mm, we= 3mm, = 6.7mm, w; = 2.4mm, l,; = 7.7mm, I, = 5.7mm, w, = 3.1mm, [;; = 2.8mm, wy=
0.15mm, l[=1.3mm, I, = 7.8mmy W,, = 6.5mm.
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Como se ha comentado anteriormente, se ha abierto una ventana en el plano
de masa para el resonador serie ya que se requieren valores elevados para la
inductancia serie (Ls). El hecho de utilizar una topologia en 7 para este diseno, es
debido a que la capacidad parasita Cpesr queda absorbida por la capacidad del SIR
para el modo diferencial, simplificando el circuito al candnico de una linea de
transmision CRLH de orden 2. Otra ventaja de utilizar este tipo de topologias radica
en la posibilidad de obtener dos ceros de transmision a frecuencias diferentes para
el modo comin mediante una unica celda. Como indica la Figura 3.18 (b), estos
ceros han sido posicionados a las mismas frecuencias de operaciéon del inversor
(fi=1.8 GHz y f>= 2.4 GHz).
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Figura 3.18. Magnitud de los parametros S del modo diferencial (utilizando una impedancia de
referencia de 35.35()) (a) y comun (b) del layout de la Figura 3.17 y el circuito eléctrico equivalente
de la Figura 3.14 (a). En (c) se muestra la constante de fase para el modo diferencial. El valor de los
elementos que forman el circuito son: C = (Cp + Cpar = 7.23 pF + 0.26 pF) = 7.49pF, L, = 0.781nH, L=
9.37nH, Cs = 0.625pF, C,1= 9.57 pFy C,2= 5.63 pF.

En las graficas que corresponden a la magnitud de los parametros Sy a la
constante de fase del inversor de impedancias diferencial dual, se puede observar
que los valores de impedancia y fase son los requeridos para el disefio especificado.
La aplicacion mas directa del inversor diferencial dual presentado, es la
implementacion de un divisor diferencial dual con rechazo del modo comun. El
siguiente paso ha sido conectar a la entrada una linea diferencial de 50( y a la salida
un par de lineas diferenciales de 50(). La fotografia del dispositivo final asi como la
simulacién electromagnética y la medida se muestran en la Figura 3.19. Se observa
un ajuste razonable entre la simulacién electromagnética, la simulaciéon obtenida
mediante el circuito equivalente y la medida para ambos modos de propagacion
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(diferencial y comun). Las pérdidas de retorno (RL) y de insercion (/L) medidas para
ambas frecuencias de operacion son: IL(f1)=3.2dB, RL(f1)=11.3 dB, IL(fz)=4.1dB y
RL(f2)=11dB (hay que destacar que el nivel de pérdidas de inserciéon de un divisor
de potencia ideal es de 3dB). El hecho de que las pérdidas de insercién no sean
iguales en ambas bandas de frecuencia, es atribuible al proceso de fabricacién (ya
que las dimensiones minimas del layout son comparables a las tolerancias de
fabricacion) y al uso de sustratos finos (h= 0.254mm). El dispositivo final muestra
un rechazo del modo comun superior a 26dB hasta 3GHz, con un rechazo a las
frecuencias de operacion del divisor dual de 31.6dB y 34.3dB a f; y f2
respectivamente. El prototipo mostrado en la Figura 3.19tiene unas dimensiones de
0.3414x 0.4514 (siendo A4 la longitud de onda guiada a f7). La dimension lateral del
divisor (Wr) se puede reducir haciendo los strips inductivos (Lp) del SIR mas
estrechos y reduciendo su longitud (/) para un mismo valor de inductancia. En
nuestro caso, la dimensién lateral minima ha sido fijada por la distancia entre las
lineas de acceso para poder soldar los conectores de los puertos de salido del divisor.
Sin embargo, el dispositivo propuesto como divisor de potencia diferencial dual es
mucho mas pequeilo que prototipos basados en elementos distribuidos como el
ilustrado en [124].
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Figura 3.19. Fotografia (cara superior (a) y cara inferior (b)) y respuesta en frecuencia (c) del divisor
diferencial dual con rechazo del modo comin basado en el inversor de impedancias dual de la Figura
3.17. El parametro S3;°’medido no se muestra debido a que es muy parecido al Sz;?’mostrado.
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Las frecuencias de operacion que se han escogido para el disefio de un divisor
dual para el modo diferencial han sido las bandas de GSM (del inglés, Global System
for Mobile) 1.8 GHz y la banda libre de 2.4GHz. [dealmente, mediante el disefio de
componentes duales es posible obtener la funcionalidad deseada a dos frecuencias
arbitrarias. En la practica esto no es posible ya que en funcién de la relaciéon de
frecuencias de disefio de operacion, los valores de los elementos reactivos (Ls, Cs, Lp
y C) no podran ser implementados en tecnologia planar de microondas. Si se
analizan las expresiones (3.11) a (3.14) en el limite f2/fi=21 (0 w2z - w1 0), es
facilmente deducible que los valores Cs y Ly tienden a infinito y Ls y C tienden a cero.
Por el contrario, cuando el ratio de frecuencias de disefio tiende a hacerse mayor, los
elementos Ls y C se hacen pequefios y sin embargo los elementos C; y L, crecen. Para
ilustrar esta discusion, se ha representado (Figura 3.20) la evolucién del valor de los
elementos reactivos en funcion de la diferencia de frecuencias de disefio (Af = fz- f1).
En gris se ha marcado el caso al que corresponde el disefio presentado
anteriormente evidenciando que el valor critico en este tipo de estructuras se
encuentra (para frecuencias de operacion relativamente cercanas) determinado por
el parametro Ls (ya que éste se encuentra al limite de la tecnologia Wmin serip = 0.16
mm). Si por el contrario, se desea incrementar el ratio de frecuencias de operacion, a
priori el pardmetro mas critico se encuentra también en la rama serie y es la
capacidad Cs; ya que la inductancia L, se puede realizar con strips mucho mas
delgados.
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Figura 3.20.Dependencia de los elementos reactivos del circuito de la Figura 3.14 (b) con Af.

En conclusion, en este apartado se ha presentado una solucién basada en
resonadores semidiscretos para el disefio de divisores de potencia diferenciales de
banda dual y que presenten un rechazo del modo comun intrinseco sin necesidad de
incorporar elementos adicionales. El divisor de potencia presentado esta basado en
inversores de impedancia duales implementados mediante lineas CRLH
diferenciales. La soluciéon propuesta presenta completa compatibilidad con la
tecnologia planar de microondas y proporciona un elevado rechazo del modo comun
a las frecuencias de disefio. Como caracteristica destacable resaltar que el divisor
presentado puede actuar como filtro en el modo diferencial (Figura 3.18 (a)). Esta
multifuncionalidad puede suponer un valor afnadido en ciertas aplicaciones donde el
tamafio sea un aspecto critico.
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3.3 Filtros diferenciales de banda ultra ancha
(UWB)

En esta seccidn se va a explorar la posibilidad de obtener filtros diferenciales
con un ancho de banda que sea capaz de cubrir todo el espectro UWB (del inglés,
Ultra Wide Band) y a la vez sean capaces de rechazar el modo comuin en el mismo
espectro de frecuencias (3.1GHz-10.6GHz). Los filtros presentados a continuacion se
basan en el mismo principio que las estructuras presentadas en la seccién 3.1 para
suprimir de forma eficiente la propagacién del modo comuin (mediante SIRs en
configuracion diferencial). Si recordamos los resultados obtenidos con filtros
basados en resonadores SIR e inversores de admitancia, estos estaban limitados en
cuanto a ancho de banda fraccional (FBW) realizable, ya que los inversores de
admitancia tienen un ancho de banda de operacién reducido. A continuacién se va a
explorar la posibilidad de sustituir los inversores de admitancia por resonadores
serie semidiscretos para evitar este problema y conseguir miniaturizar los filtros
[125].

De la teoria clasica de filtros [120], se deriva que tanto la capacidad serie
como la inductancia en derivacién incrementan cuando se disefian filtros con
elevados anchos de banda fraccionales. Este efecto se traduce en que para cubrir el
espectro UWB sera necesario poder implementar valores de capacidades (Cs) para el
resonador serie elevados. Como primera aproximacién, la respuesta en modo
diferencial sera descrita mediante el circuito canonico de un filtro paso banda, o sea
la cascada de resonadores paralelos en derivacion y resonadores serie (Figura 3.21).

CSZ L52

—_ Cp3

Figura 3.21. Ejemplo de filtro paso banda de orden n = 3.

El incremento significativo de la capacidad serie hace dificil su disefio en
tecnologia planar de microondas (microstrip). Es por este motivo que después de
considerar diferentes topologias (capacidad interdigital, capacidad plano paralela,
etc...), se ha optado por escoger la topologia presentada en la Figura 3.22(a) y (b).
Esta solucién se basa en construir capacidades plano-paralelas mediante los dos
niveles de metal. Para poder acomodar esta solucion en tecnologia microstrip ha
sido necesario abrir una ventana en el plano de masa y utilizar vias para conectar los
dos niveles de metal. Mediante el analisis de los parametros S (Figura 3.23) del
resonador simulado aisladamente, se pueden extraer las reactancias serie y paralela
de un circuito equivalente en 7. Mediante este estudio, se ha determinado el circuito
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equivalente (Figura 3.22(c)) para la topologia escogida. El método para realizar la
extraccion de parametros resulta complicado ya que el layout no es simétrico (la
extraccion de parametros se ha realizado mediante el ajuste de curvas de
reactancia), y esto se traduce en que el circuito equivalente tampoco sera simétrico.
En la Figura 3.24se presenta la comparacion entre las reactancias serie y derivacion
obtenidas mediante los parametros S de la estructura de la Figura 3.22(a) y los
obtenidos con el modelo circuital propuesto (Figura 3.22(c)), verificando un buen
ajuste entre ellas en todo el espectro UWB que se requiere cubrir.

Ground

P L{Plane

) &

~~_ Square Patch
e - Capacitor

Cparl I IcpaI’Z

Figura 3.22. Vista frontal (a), vista 3D (b) y modelo equivalente circuital propuesto (c) como
resonador serie. El sustrato utilizado es un Rogers RO3010 con & = 10.2 y h = 0.254mm. Las
dimensiones son: W, =3.3mm, L,=1.46mm, wi=0.5mm, L;;=0.49mm, w¢=1.22mm, L¢=1.2mm y
gcs=0.144mm.
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Figura 3.23. Parametros S (magnitud (a) y fase (b)) para la estructura de la Figura 3.22(a) obtenida
mediante simulacion circuital y electromagnética. El valor de los elementos para la simulaciéon
circuital en referencia a la Figura 3.22(c) son: C=0.453pF, Li=1.39nH, Cper1=0.33pF, Lic:=0.31nH,
Cparz= 0.18pF y L1¢2=0.123nH.
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Figura 3.24. Reactancias serie (a) y paralela (b) del modelo en m obtenidas a partir de los
pardmetros S (simulacién circuital y EM) de la Figura 3.23.

Una vez presentado el resonador serie que va a sustituir a los inversores de
admitancia de los filtros presentados en la seccién 3.1, ya podemos abordar el
disefio de un filtro diferencial que cubra todo el espectro UWB y rechace a la vez el
modo comun que se propague dentro de ese espectro frecuencial. Mediante el uso
de resonadores SIR para las etapas en derivacion y de resonadores semidiscretos
como el detallado con anterioridad, se ha disefiado e implementado un filtro con
respuesta tipo Chebyshev (rizado de 0.15dB y n=5) para la banda que se extiende
entre 3.1GHz y 10.6GHz (FBW = 130%). Si se considera el modelo can6nico de un
filtro pasa banda de orden 5 con resonadores paralelos en derivaciéon para las
etapas 1,3 y 5 y resonadores serie en serie para las etapas 2 y 4, los elementos del
circuito candnico toman los siguientes valores:Cp; = Cp5=0.535 pF, Lp; = Lps = 1.44nH
Cs2 = Cs4=0.532 pF, Lsz = Ls4=1.448 nH, Cp3=0.888 pF y Ly3 = 0.8 nH. En primer lugar
se han disefiado los resonadores para cada etapa de manera aislada centrandonos
en obtener los valores deseados (Ls, Cs, Ly y Cp). Debido a la presencia de
componentes parasitas (que son mas notables a medida que se incrementa la
frecuencia de operaciéon) en ambos resonadores, Lpary Cpar para las etapas
implementadas con SIRs y Cpar1, Cparz, Lrcs1 ¥ Licsz para el resonador serie, se ha
optado inicialmente por estimar el valor de dichas componentes parasitas,
asumiendo que no varian sustancialmente al modificar el layout de cada resonador.
A partir de esta consideracién se ha implementado una rutina automatica para
determinar los valores activos del circuito (Ls, Cs, Ly y Cp) de cada etapa mediante el
software ADSpara reproducir una respuesta de tipo Chebyshev teniendo en cuenta
dichas componentes pardasitas. Dicha rutina se ha disefiado para obtener unas
pérdidas minimas de retorno superiores a 10dB y garantizar que la posicién de los
ceros de reflexion sea lo mas cercana a las frecuencias de los ceros en reflexion de la
respuesta Chebyshev. Una vez obtenidos los nuevos valores para los elementos
activos se ha procedido a modificar el layout de cada etapa para conseguir sintetizar
dichos valores reactivos.
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El layout del filtro diferencial propuesto (Figura 3.25(a)) para cubrir el
espectro UWB estd formado por tres resonadores SIR diferenciales conectados
mediante resonadores serie semidiscretos. Siguiendo el mismo procedimiento que
en los filtros de la secciéon 3.1, se han dimensionado las capacidades centrales de los
SIRs para posicionar los ceros de transmision (del modo comun) producidos por las
resonancias LpiC; a frecuencias lo suficientemente distanciados para poder
garantizar un minimo de 10 dB de rechazo en toda la banda UWB. Estas frecuencias
se han fijado en 5.5 GHz, 7 GHz y 10 GHz. Una vez fabricado el prototipo, se ha
caracterizado mediante el analizador de 4 puertos PNA N5221A. Los resultados
mostrados en la Figura 3.27muestran una gran coincidencia entre la respuesta ideal
(Chebyshev) y las respuestas electromagnéticas y circuital (incluyendo componentes
parasitas) validando de esta manera el proceso de disefio y el modelo eléctrico de la
Figura 3.26.Se observa una desviacion significativa a altas frecuencias provocada
por las restricciones aplicadas a la rutina disefiada para reproducir una respuesta
tipo Chebyshev teniendo en cuenta las componentes parasitas.

(a)

A

Vias
PI4

Pl

Figura 3.25. Layout(a) y fotografia en detalle (b) y (c) del filtro diferencial UWB con rechazo del
modo comun basado en resonadores SIR/semidiscretos. El sustrato utilizado es un Rogers R0O3010
con&-=10.2 y h =0.254mm. Las dimensiones son: W=10.5mmy L =7.6 mm.
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Figura 3.26. Modelo eléctrico para el filtro UWB de la Figura 3.25 (a) (Solo se muestran las etapas
n=1,2) para los modos propagativos diferencial y comun.
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Para poder obtener una medida Optima, se ha procedido a realizar una
calibracién TRL [del inglés, Thru Reflect Line] para eliminar el efecto parasito que
afiaden los diferentes componentes del setup de medida (cables de test, conectores,
lineas de acceso) a medida que se incrementa la frecuencia de operacion del
dispositivo. La medida final presenta unas pérdidas de insercién (/L) maximas de
1.9 dB en toda la banda de paso UWB (3.1 GHz - 10.6 GHz), asi como unas pérdidas
de retorno (RL) minimas de 10 dB en el mismo rango frecuencial. Gracias a la
presencia de tres ceros de transmision, el modo comun es rechazado con un minimo
de 10dB en la zona de interés. El tamafio eléctrico del prototipo final (excluyendo el
tapper realizado sobre las lineas de acceso diferencial) es de 0.544x 0.3744 (10.5mm
x 7.6mm), siendo A4 la longitud de onda guiada a fo. El retardo de grupo se muestra
en la Figura 3.27 (d) con una diferencia inferior a 0.285ns en la zona de operacion

del modo diferencial.
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Figura 3.27. Comparativa entre los pardmetros S obtenidos para la estructura de la figura 3.25 (a), el
circuito equivalente propuesto (teniendo en cuenta las componentes parasitas) y la medida del
prototipo de la Figura 3.25 (b). Modo diferencial (a) y (b) y modo comun (c). En (d) se muestra el
retardo de grupo para el modo diferencial. El valor de los elementos reactivos (en referencia a la
Figura 3.26) son: (etapas 1,3 y 5): Lp; = 1.44nH, Cp; = 0.38pF,Lper1 = 0.06nH,L,3 = 0.87nH, Cp3 = 0.47pF,
Lparz = 0.16nH, Lps = 1.46nH, Cp5 = 0.4pF y Lpars = 0.11nH; (etapas 2 y 4): L, = 1.25nH, Cs = 0.48pF,
LLCsl/LCsZ = 0.31nH/0.09nH, Cparl/parz = 03pF/023pF

En esta seccidn se ha presentado una topologia totalmente planar basada en
resonadores semidicrestos para cubrir el espectro UWB utilizado en
comunicaciones diferenciales con unas dimensiones realmente reducidas y
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manteniendo unas buenas propiedades funcionales. En el siguiente punto se
estudiara la posibilidad de afrontar el disefio de filtros diferenciales de banda ancha
mediante resonadores concentrados.

3.4 Filtros diferenciales basados en resonadores
OCSRRs e inversores de admitancias

A continuacidn se va a explorar la posibilidad de obtener filtros diferenciales
con rechazo del modo comin mediante el uso de resonadores eléctricamente
pequefios como son los OCSRRs. Entrando en detalle, en esta seccion se va a
presentar el disefio de filtros diferenciales basados en resonadores OCSRRs en
configuracion diferencial, conectados mediante lineas de transmisién diferenciales
de 90° que actuaran como inversores de admitancias [120]. Resonadores
eléctricamente pequefios como el SRR, el CSRR y sus versiones abiertas, el OSRR y
OCSRR, han sido utilizados con rotundo éxito en el disefio de filtros de microondas
[73] v [74] entre otros dispositivos. Como queddé patente en [126], es posible
modelar el resonador OCSRR en tecnologia microstrip como un resonador LC
paralelo puro (si se requiere una respuesta en banda ancha es necesaria tener en
cuenta una inductancia serie (L) en la rama en derivacién [75]) y obtener respuestas
tipo Chebyshev con terminacién Unica (single-ended). La base de los filtros que se
van a presentar a continuacién radica en considerar la topologia de OCSRR acoplado
a un par de lineas diferenciales que se muestra en la Figura 3.28(a). En la misma
figura se muestra el modelo circuital completo propuesto para el analisis tedrico de
los dos modos de propagacion (diferencial y comun). En este circuito, L, y Cp
modelan el resonador OCSRR, L da cuenta de la conexiéon mediante una seccion de
linea estrecha del resonador a la linea diferencial, C; modela el efecto capacitivo
entre el strip central del OCSRR y el plano de masa y finalmente, C>se corresponde
con la region metdlica que rodea el resonador OCSRR.
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Figura 3.28. Topologia propuesta para el par de resonadores OCSRR acoplados a una linea microstrip
diferencial (con los parametros de disefio mas relevantes) (a) y modelo circuital propuesto (b) para
los modos diferencial y comuin. Las dimensiones son: W=9.86mm, L=4.1mm, re:=2mm,
c=0.16 mmyd=0.6 mm.
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Bajo excitacion diferencial, el plano de simetria se comporta como si
estuviera virtualmente conectado con el metal inferior (plano de masa) y el
resonador se puede modelar como el circuito de la Figura 3.29 (a), donde la
capacidad C es la suma en paralelo de las capacidades C, y C7 ya que la capacidad C;
no juega ningun papel (se encuentra cortocircuitada). El comportamiento en
frecuencia del resonador bajo excitacion diferencial presentara un cero de
transmision que puede ser muy util para la supresion de posibles bandas espurias
en dispositivos como filtros. Este cero de transmision viene dado por:

(3.15)

P2

— 3L,

C2
Figura 3.29. Modelo circuital de la estructura de la topologia de la Figura 3.28(a) para el modo
diferencial (a) y comun (b).

Sin embargo, para el modo comun, el eje de simetria es un circuito abierto
(pared magnética), y el circuito equivalente es el presentado en la Figura 3.29 (b).
En este circuito, la presencia de la capacidad C; tiene el efecto de provocar dos ceros
de transmision. Dichos ceros aparecen a las frecuencias donde se anula la reactancia
en derivacion dada por la siguiente expresion:

7(0) = j w*(C,L,C,L+LL,C,C,+LL,C,C})-w*(L,C,+L,C,+LC,)+1
» a)(a)z(CprC2 +LpClC2 +LpCpCl)_Cl_C2)

(3.16)

El primero de estos ceros servira para anular el modo comun a la frecuencia
central del filtro implementado para el modo diferencial. En la Figura 3.30 (a), se
puede apreciar que la simulacién electromagnética (obtenida mediante el simulador
comercial ADS Momentum 2011) del coeficiente de reflexion Si;se sitiia con gran
exactitud sobre el circulo de conductancia unidad en la carta de Smith. Este
fenomeno ratifica que el modo diferencial del OCSRR se puede modelar mediante un
resonador paralelo en serie con una inductancia, como se habia predicho, sin la
presencia de elementos resonantes en la rama serie. La Figura 3.30 (b) muestra la
comparativa entre los parametros de reflexion y transmision para el modo
diferencial obtenidos mediante la simulaciéon electromagnética del resonador
OCSRR y la obtenida con el circuito propuesto. Los elementos del modelo circuital
(L, Lp, y C=C1+ Cp) han sido obtenidos a través de la pendiente de susceptancia
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evaluada en fy, siendo ésta la frecuencia de maxima transmision del modo
diferencial y mediante la ecuacion (3.15). Se puede apreciar un notable ajuste entre
las dos respuestas, validando asi el circuito propuesto para el modo diferencial.
Finalmente, en la Figura 3.30 (c), podemos observar la respuesta en frecuencia para
el modo comun, donde de nuevo, el buen ajuste (hasta aproximadamente 3.5 GHz)
valida el modelo propuesto para este modo. La posicion del primer cero en
transmision para el modo comun, se puede controlar mediante el dimensionamiento
de la region que rodea al OCSRR (modelada mediante la capacidad C>).
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Figura 3.30. Respuesta en frecuencia de la estructura de la Figura 3.28(a). Simulacién
electromagnética y circuital del coeficiente de reflexion situado en la carta de Smith (a), magnitud de
las pérdidas de insercion y de retorno del modo diferencial (b) y del modo comin (c). Las
dimensiones (en referencia a la Figura 3.28(a)) son: rex = 1.9 mm, ¢ = 0.16 mm y d = 0.6 mm. El
sustrato considerado es un Rogers R0O3010 con & = 10.2 y h = 0.635 mm. Los elementos del circuito
(en referencia al circuito de la Figura 3.29(b)) son: L = 1.15 nH, L, =4.239 nH, C,= 0.2 pF, C;= 1.349pF
y C2=0.85pF.

Una vez analizado con detalle el resonador OCSRR acoplado a una linea
microstrip diferencial, se va a proceder al disefio de filtros diferenciales con rechazo
del modo comun basado en resonadores OCSRRs e inversores de admitancia. El
primer filtro diferencial pasa banda que se presenta es un Chebyshev de orden 3 con
una frecuencia central de 2 GHz, un rizado de 0.03 dB, un ancho de banda fraccional
del 60% incluyendo un cero de transmisién situado a 2fy (f¢ =4 GHz). Con estas
especificaciones y considerando resonadores idénticos de valores L,=4.39nH y
C = C1+Cp = 1.44 pF para cada etapa (n), el valor de las admitancias caracteristicas de

79



CAPITULO 3: CIRCUITOS DIFERENCIALES DE MICROONDAS CON SUPRESION DEL MODO
COMUN BASADOS EN RESONADORES SEMIDISCRETOS Y EN LINEAS CRLH

los inversores y de la inductancia L son (mediante las ecuaciones (3.1) a (3.4) y
(3.15)): Jo1=J34= 0.0166 S, Ji2=]23= 0.0118 S y L= 1.466nH. Para la extraccion de
parametros se ha seguido el método propuesto en[127]y una vez estimada la
capacidad C,, se puede predecir el valor de C;ya que Ci;= C-C,. Finalmente, la
capacidad C; sera ajustada para situar el primer cero de transmisiéon (cuando se
anula la impedancia expresada en (3.16)) para el modo comun a la frecuencia
central del filtro para el modo diferencial (fp=2GHz). Una vez sintetizado el
resonador (OCSRR) que nos proporciona los elementos reactivos requeridos, se han
disefiado los inversores de admitancia de manera aislada y se ha procedido a
concatenar todas las etapas. La fotografia del dispositivo asi como el layout
resultante (se han realizado meandros en las secciones de linea de 90° para reducir
la dimension longitudinal total del prototipo) se muestra en la Figura 3.31.
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Figura 3.31. Topologia (a) y fotografia (b) del filtro diferencial con rechazo del modo comun
propuesto. El sustrato considerado es un Rogers RO3010 con &=10.2 y h=0.635mm. Las
dimensiones del OCSRR (en referencia a la Figura 3.28 (a)) son: rex=1.9mm, ¢=0.16 mm y
d = 0.6 mm. El ancho de los inversores de admitancia es: 0.359 mm y 0.161 mm. El area total del filtro
es 9.56 cm? (L=37.2 mmy W= 25.7 mm).

A continuacién (Figura 3.32 (a) y (b)) se muestra la comparativa entre la
simulacién electromagnética del layout de la Figura 3.28 (a) y la simulacién circuital
obtenida mediante la extracciéon de parametros considerando los inversores como
lineas de 900 a fy (hecho que reduce notablemente el ancho de banda fraccional (del
modelo Chebyshev) del 60% al 35%). Como se observa, existe un gran ajuste entre
las dos simulaciones para ambos modos de propagacion (diferencial y comun)
validando de esta manera el proceso de disefio. El ajuste de la simulacién
electromagnética con la medida (Figura 3.32 (c) y (d)) (obtenida a través del
analizador de redes de 4 puertos PNA N5221A4) es realmente bueno. La medida
diferencial del filtro muestra unas pérdidas de insercion y de retorno en la banda de
paso mejores que 0.6 dB y 18 dB respectivamente. El comportamiento fuera de la
banda de paso para el modo diferencial presenta una mayor selectividad que la
respuesta prototipo Chebyshev debido a la presencia de un cero de transmision
situado en 4 GHz. El modo comun presenta también un buen ajuste entre medida y
simulacién provocando un fuerte rechazo a fp de 80 dB y garantizando un minimo de
35 dB de rechazo en toda la banda diferencial. En términos de tamaiio, el dispositivo
final resulta compacto (0.7644 x 0.5244 siendo A4 la longitud de onda guiada a fo).
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Figura 3.32.Respuesta en frecuencia para la estructura de la Figura 3.28 para el modo diferencial (a)
y (c) y para el modo comun (b y d).

Debido a la presencia de inversores de admitancia entre las etapas en
derivacion implementadas mediante resonadores paralelo OCSRR, el ancho de banda
fraccional se ve reducido notablemente respecto al valor nominal del prototipo
Chebyshev (Figura 3.32 (a)). A continuacién se va a presentar un disefio basado en la
aproximacion publicada en [110]. Dicho trabajo basa su idea en considerar como
celda unidad el resonador paralelo en derivaciéon conectado entre dos secciones de
linea de impedancia caracteristica 5000 (admitancia de 0.02 S) y longitud fisica 1/8
(Figura 3.33). Si se considera que no hay elementos reactivos en la rama serie, a las
frecuencias de corte a -3dB @: y @z, se cumple que la impedancia resultante de la
rama en derivacién Z,PP (resonador OCSRR) para el modo diferencial es +Z,/2
y—Zo/2 a w1 y @z respectivamente e infinito a @, Estas condiciones quedan
resumidas en las siguientes expresiones (teniendo en cuenta las variables del
resonador OCSRR (Lp, Cy L)):

@;CL,-1=0 (3.17)

—oL,-oL+oCLL 7,

3.18
wiCL, -1 2 (3-18)
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~w,L, —o,L+w;CL,L _ Z

-2 3.19
w,CL, -1 2 (.19)
2/8 2/8

Figura 3.33. Celda unidad formada por un resonador OCSRR y un par de lineas de transmisién de
longitud eléctrica A/8 para el disefio de filtros con comportamiento paso banda.

Para determinar las frecuencias w; y @z se puede utilizar la siguiente
expresion[110]:

B 2FBW
8

A,

1

(3.20)

dondeg; son los elementos del filtro prototipo pasa bajo y 4; es el ancho de banda a -
3 dB de cada etapa del filtro. En este segundo ejemplo de filtro diferencial con
rechazo del modo comun se ha buscado una respuesta tipo Chebyshev de orden 3
con un FBW = 35%, rizado del 0.007 dB y centrado en 2 GHz. Teniendo en cuenta
estas especificaciones, los elementos del prototipo pasa bajo normalizado son:
g1=g3=0.5869 y g-=0.9328. El siguiente paso es determinar los elementos
reactivos de cada etapa en funcion del ancho de banda de cada resonador (@ y @z).
Al tener un sistema de 3 ecuaciones ((3.17) a (3.19)) y tres incognitas, la solucién
quedara univocamente determinada. El valor de los elementos reactivos de las
etapas 1y 3 son: L, = 2.065 nH, C, = 3.065 pF y L = 0.5427 nH. Por otro lado los
elementos de la etapa 2 resultan: L, = 1.407 nH, C, = 4.498 pF y L = 0.361 nH. Hay
que destacar que en esta nueva solucién, la posiciéon del cero de transmision del
modo diferencial (f2%9) no es un parametro de disefio libre. Llegados a este punto hay
que disefiar las etapas implementadas con OCSRRs y posteriormente concatenarlas
mediante secciones de linea de impedancia caracteristica Zp=50 Q y longitud
eléctrica /8 (teniendo en cuenta que se desea situar el primer cero de transmision
para el modo comun en 2 GHz). La Figura 3.34 muestra la topologia resultante para
el filtro propuesto asi como una fotografia del prototipo. La Figura 3.35 muestra la
respuesta en frecuencia del filtro para ambos modos de propagacion. El ajuste entre
simulaciéon electromagnética y medida es bueno y justifica el método de disefio
utilizado. En este caso se puede apreciar que el ancho de banda fraccional obtenido
en medida coincide con el valor nominal del prototipo Chebyshev. La solucion
propuesta proporciona un mayor rechazo fuera de la banda para el modo diferencial
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(>15 dB por encima de 2fy) que el modelo Chebyshev, debido al cero de transmision
que presenta el OCSRR cerca de la banda de paso. Si nos fijamos en la transmision
del modo comun, vemos que ésta es rechazada con mas de 25 dB en toda la banda
del filtro en modo diferencial. Las pérdidas de insercion (IL) y de retorno (RL)
medidas para el dispositivo bajo excitacion diferencial son mejores que 1.2 dBy 18
dB respectivamente. En este prototipo se obtiene 0.6 dB de pérdidas de insercion
por encima de las mostradas en el prototipo de la Figura 3.31. Esto se puede atribuir
a las diferentes tolerancias en los procesos de fabricacidon. Sin embargo, la solucién
presentada también puede presumir de ser competitiva en términos de tamafio
(notar que se podria reducir la dimensién longitudinal doblando las secciones de
linea de transmisidén presentes entre los resonadores OCSRR).(0.7213 x 0.1844
siendo A4 la longitud de onda guiada a fo).

(a) L

Pl 5

PI'Y — : , :
Figura 3.34. Topologia (a) y fotografia (b) del filtro diferencial con rechazo del modo comun. El
sustrato considerado es un Rogers RO3010 con grosor h = 0.635 mm y constante dieléctrica & = 10.2.
Las dimensiones del OCSRR (en referencia a la Figura 3.28) son: rex = 2.06 mm, ¢ = 0.16 mm y

d=0.6 mm.El ancho de los inversores de admitancia es: 0.56mm. El area total es 4.52 cm?
(L=42.7mmy W=10.6 mm).
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Figura 3.35. Respuesta en frecuencia para la estructura de la Figura 3.34 para el modo diferencial (a)
y (c) y para el modo comun (b y d). Los pardmetros eléctricos (en referencia a la Figura 3.33) son:
OCSCRR1y3:L=04nH,L,=193nHy (, =3.26pF. OCSRR 2: L=0.26 nH, L, = 1.54 nH y C, = 4.04pF.
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Durante esta seccién se ha presentado una estrategia para suprimir el modo
comun en filtros diferenciales mediante la geometria de los resonadores OCSRR
[128].Los dispositivos mostrados estan basados en un circuito equivalente que
facilita su disefio. Este modelo se usa para ajustar tanto el cero de transmisién para
el modo diferencial (mejora la selectividad por encima de la banda pasante) como el
cero de transmision del modo comun situado en el centro de la banda pasante del
filtro para suprimir de manera eficiente dicho modo de transmisiéon. Como ventajas
mas destacables, la solucién propuesta es competitiva en términos de dimensiones,
presenta un disefio y fabricacidon relativamente faciles (no son necesarias el uso de
vias ni perforar el plano de masa) y por ultimo, pero no menos importante, los
prototipos presentados suprimen el modo comun de manera eficiente dentro de la
banda del filtro disefiado.

3.5 Filtros diferenciales basados en lineas CRLH
compuestas por resonadores OSRR-OCSRR

Como se ha comentado en la seccidn anterior, la no idealidad de los inversores
de admitancia utilizados hace que el FBW final del filtro se vea reducido
notablemente y no se puedan implementar anchos de banda elevados. Esto se puede
eliminar mediante la inclusién de resonadores LC serie en lugar de las secciones de
linea que se utilizan como inversores. El resonador escogido es el conocido como
OSRR, es decir, la version abierta del SRR. El precio a pagar por utilizar resonadores
OSRR es que el plano de masa se tiene que perforar para minimizar las capacidades
parasitas a tierra y esto puede acarrear problemas de radiaciéon en aplicaciones
donde sea critico este aspecto. El filtro diferencial disefiado toma como punto de
partida las estructuras filtrantes "single-ended" basadas en lineas CRLH compuestas
por etapas OSRR y OCSRR[76](ver Figura 3.36).

ground plane window

OSRR

¥

Figura 3.36. Tipica topologia de un filtro pasa banda "single-ended" de orden 3 implementado
mediante etapas OSRR y OCSRR. El metal superior esta indicado en negro y las ventanas realizadas en
el plano de masa en gris. Figura extraida de [76].

Para obtener una respuesta diferencial filtrante, se ha creado la versién
diferencial del filtro mostrado en la Figura 3.36 De esta manera, las vias del OCSRR
se pueden eliminar debido a la simetria que presentara la estructura (como se hizo

84



3.5 FILTROS DIFERENCIALES BASADOS EN LINEAS CRLH COMPUESTAS POR RESONADORES
OSRR-OCSRR

en los filtros basados en OCSRRs e inversores de admitancia de la seccién anterior).
Para demostrar la potencialidad de este tipo de estructuras, se ha disefiado un filtro
pasa banda diferencial Chebyshev de orden 3 (utilizando una topologia en m),
centrado a una frecuencia de 1 GHz, un rizado de 0.05 dB i un FBW del 45%.
Mediante estas especificaciones objetivo, utilizando las transformaciones derivadas
del prototipo paso bajo, los valores reactivos del circuito canénico paso banda
toman los siguientes valores: L;=19.68nH, (s=128pF, L,=4.07nH vy
C=C1+Cp=6.22 pF. El layout del resonador serie OSRR ha sido determinado
mediante el andlisis de parametros S (forzando la respuesta obtenido por el layout
con la ideal del LC serie del prototipo Chebyshev) obtenidos a partir de la simulacion
electromagnética en la zona de interés. Para las etapas OCSRR (1 y 3) se ha seguido
el mismo método de disefio que en la seccidn anterior, es decir, se han estimado los
parametros del resonador (L, y C) con la pendiente de susceptancia y forzando que
esta sea la mostrada por un LC paralelo en derivacién. A continuacién se ha
determinado el valor de la inductancia L, responsable del cero de transmisién para
el modo diferencial dado por la ecuaciéon 3.14. En nuestro ejemplo, se ha situado
este cero (f;,°P) en 2.7 GHz. Cabe destacar que las capacidades parasitas presentes en
el modelo equivalente en ™ del OSRR[75]son reducidas y no afectan a la respuesta
diferencial del filtro total. Teniendo en cuenta el modelo eléctrico asimétrico
presentado en[75] los valores de los elementos reactivos que describen el
comportamiento electromagnético del OSRR son: Ls;=22.28 nH, Cs=1.22 pF y las
capacidades parasitas C; = 1.35 pF y C2 = 0.74 pF. La comparacién entre la respuesta
electromagnética y la obtenida mediante el modelo circuital presentado para la
seccion formada por OCSRRs se muestra en la Figura 3.37. En ambos modos de
propagacion (diferencial y comun) el ajuste valida el circuito propuesto para el
disefio. Una vez ajustada la capacidad Cz responsable del primer cero de transmisién
del modo comtn en la etapa OCSRR (ver Figura 3.37 (b)), la topologia de filtro paso
banda diferencial propuesto se muestra en la figura 3.38 junto son la fotografia del
prototipo final (se ha realizado un tapper de las lineas de acceso para facilitar su
adaptacién al analizador vectorial y ser caracterizado).

)
Circui_t Sim. L()./)C\'-GO -
—EM Sim.

----|Circuit Sim.
—.EM Sirp.

1 2 1 2 3
Frequency (GHz) Frequency (GHz)

Figura 3.37. Simulacidn circuital y electromagnética del modo diferencial (a) y comun (b) para la

etapa OCSRR. Los elementos de la simulacién circuital son (en referencia al modelo equivalente de la
Figura 3.29 (b)): L= 0.628 nH, L,= 3.675 nH, C,= 0.1 pF, C;= 6.85 pFy C; = 5.65 pF.
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Figura 3.38. Topologia tipica de filtro paso banda diferencial basado en OSRR/OCSRR (modelo en 7 y
orden 3) con rechazo del modo comun (a) y fotografia del prototipo fabricado (b). El sustrato
considerado es un Rogers RO3010 con grosor h = 0.254 mm y constante dieléctrica & = 10.2. Las
dimensiones son: L = 18.9 mm, W= 37.8 mm, Ly= 12.6 mm, Ly= 6 mm. Para los OCSRRS: Iexs = 2.7 mm,
c=0.2mmyd=1.2mm. Paralos OSRRS: rex; = 5.8 mm, c=0.2 mmy d = 0.55 mm.

La Figura 3.39 muestra la respuesta en frecuencia para la estructura de la
Figura 3.38. El ajuste entre simulacion electromagnética y equivalente circuital
(Figura 3.39(a) y (b)) es realmente bueno para ambos modos de propagacion hasta
aproximadamente 2 GHz. En esta figura se observa un buen ajuste entre la respuesta
electromagnética y la respuesta prototipo Chebyshev mostrando un valor afiadido en
la selectividad superior del filtro, que es mas elevada debido a la presencia del cero
de transmision de la etapa OCSRR para el modo diferencial. Debido a este cero de
transmisidon, el primer espurio para el modo diferencial se ha situado a
aproximadamente 3fyp. En la misma figura se muestra el ajuste para la medida del
dispositivo (obtenida con el analizador de 4 puertos Agilent PNA N5221A4) con la
simulacién electromagnética (Figura 3.39 (c) y (d)). Como era de esperar, la medida
presenta un buen comportamiento para ambos modos asegurando unas pérdidas de
insercion y de retorno del modo diferencial mayores a 1.2dBy11dB
respectivamente en la banda de paso que se extiende entre 0.76 GHz y 1.2 GHz
(FBW =45 %). Como era de esperar, para el modo comun aparece un cero de
transmision a la frecuencia central del filtro (fp=1 GHz) y garantiza un rechazo
superior a 20 dB desde DC hasta el limite de la banda superior diferencial (con un
maximo de 53 dB a fo).

@ o . () of —__Circuit Si
9 Chebyshev Circuit Sim.
o -10¢ Al 5\ . - - - Circuit Sim.
;9, -20+ 't : — EM Sim.
w0 [ \ 30
?n{ _40 I ;:’: \\ """""" 40
o *
TR >
W eopf || | 60 |
_70 3 f 1 \\ ‘ L 1 n
1 2 3 70 1 2 3
Frequency (GHz) Frequency (GHz)



3.6 ANALISIS COMPARATIVO DE FILTROS DIFERENCIALES CON RECHAZO DEL MODO
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Figura 3.39. Respuesta en frecuencia para la estructura de la Figura 3.38 para el modo diferencial (a)
y (c) y para el modo comun (b y d).

Ha quedado demostrada la potencialidad en el uso de resonadores
eléctricamente pequefios (OSRR/OCSRR) para el disefio de filtros diferenciales con
comportamiento paso banda que presenten un inherente rechazo del modo comun y
presenten un elevado ancho de banda de operacién[129]. La solucién final
propuesta resulta muy competitiva tanto en términos de tamafio como en
prestaciones, todo ello acompafiado de un proceso de fabricaciéon simple y un disefio
basado en un modelo circuital que predice con exactitud el comportamiento en
frecuencia que tendra el filtro para ambos modos de propagacién. Por ultimo
destacar el buen rechazo del modo comin que presentan los filtros presentados,
especialmente a fp y desde DC.

3.6 Analisis comparativo de filtros diferenciales
con rechazo del modo comun

A continuacién y a modo de resumen, se muestra una tabla comparativa entre
las soluciones propuestas en esta seccion. En ella se destacan caracteristicas tipicas
de los filtros diferenciales con rechazo inherente del modo comiin como el FBW, el
orden del filtro (n), la relacién de rechazo para el modo comun a la frecuencia
central del filtro (fo) CMRR (del inglés Common Mode Rejection Ratio), si es necesario
o no perforar el plano de masa, las dimensiones del dispositivo en términos de
longitud de onda guiada (para poder comparar las diferentes soluciones) y otros
parametros que son de gran utilidad para poder comparar las diferentes soluciones
propuestas a lo largo de esta tesis para afrontar el disefio de filtros diferenciales con
comportamiento pasa banda y que muestren un inherente y eficaz supresion del
modo comun. Como se puede observar en la tabla comparativa, todas las soluciones
propuestas (en tecnologia microstrip), proporcionan buen rechazo del modo comun
a la frecuencia central del filtro para el modo diferencial excepto la opcién para
cubrir todo el espectro UWB. Este hecho es debido a que es muy dificil rechazar de
manera eficiente la propagaciéon del modo comun en ancho de banda fraccional tan
elevado sin la incorporacién de etapas aditivas que harian que el dispositivo final
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incrementara sus dimensiones finales. En cuanto a las dimensiones finales (tamafio
eléctrico), todas las soluciones son muy competitivas enfatizando que las soluciones
basadas en resonadores eléctricamente pequefios (OSRR - OCSRR) y resonadores SIR
(acompanados de resonadores LC semidiscretos) pueden ser un gran competidor
para disefiar anchos de banda fraccionales elevados. Por el contrario, estas
soluciones son las que necesitan de la perforaciéon del plano de masa para poder
acomodar los diferentes resonadores, hecho que hara que el prototipo pueda radiar
(notar que las soluciones propuestas no radian en el espectro de frecuencias de
interés)y asi crear interferencias electromagnéticas que puedan dafar el
funcionamiento de otros circuitos que se encuentren cerca. Otro aspecto destacado
en la siguiente tabla es la relacion entre las frecuencias que limitan la banda de
rechazo del modo comun (ficc ¥ f2cc) respecto a la banda de operacién para el modo
diferencial (fidada ¥ f2dd).Si el primer valor es cercano a 0 significa que la estructura
rechazara el modo comun desde frecuencias cercanas a DC. En cambio, si el segundo
parametro es superior a 1, significard que el modo comun es rechazado por encima
de la banda superior de corte del filtro para el modo diferencial.

Topologia FBW | CMRR (dB) | ficc/f1 | focc/fzda | Plano de masa Tamafio
@ fo ad perforado eléctrico
SIR-inversores | 30% 65 0.37 1.1 No 0.544x 0.634,
SIR-LC 130% 10 0 >1.13 Si 0.544x0.37 44
semidiscretos
OCSRR- 35% 80 0875 | 1.04 No 0.721,x 0.184,
inversores
OSRR-OCSRR 45% 53 0 1.04 Si 0.1545x 0.3 4,4

Tabla 1. Comparativa entre las diferentes soluciones propuestas para el disefio de filtros
diferenciales con rechazo del modo comun.

Una vez realizada la comparativa entre los filtros diferenciales con rechazo
del modo comun propuestos en esta tesis, se procede a continuaciéon (Tabla 2) a
realizar una comparativa (basandonos en filtros con anchos de banda
razonablemente parecidos) de dichas soluciones con las ya reportadas en la
literatura. Como se puede observar, todas las soluciones presentadas pueden
presumir de ser competitivas respecto a las soluciones ya existentes, sobretodo en
términos de dimensiones y capacidad para rechazar la propagaciéon de modo comun
manteniendo unas buenas prestaciones filtrantes para el modo diferencial. La tabla
comparativa también muestra claramente que para conseguir filtros diferenciales
con anchos de banda de operacidon elevados y simultineamente dimensiones
reducidas, parece inevitable el hecho de perforar el plano de masa.

Los filtros diferenciales propuestos en esta tesis proporcionan un notable
rechazo del modo comun, cosa que es indispensable en este tipo de dispositivos.
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COMUN
Ref. FBW | CMRR (dB) | ficc/fiad | facc/f2a¢ | Plano de masa | Tamafio
@ fo perforado eléctrico
[16] 65% 29 0.96 1.09 No 0.544x 0.544
[22] 50% 48 1.25 0.94 No 0.545x 0.5
[25] 65% 48 0.93 1.08 No 0.5, x 0.5,
Fig.3.7 30% No 0.54x 0.634,
Fig.3.31 35% No
[21] 123% 28 0 1.88 Si -
[23] 124% 26 0 1.32 Si 0.8544x 0.854,
[26] 119% 10 0.96 1.13 No 0.3543x0.724
[27] 135% 35 0.96 1.03 No 1.92,x 2.44,
Fig.3.25 130% 26 0 1.03 Si

Tabla 2. Comparativa entre las soluciones propuestas para el disefio de filtros diferenciales con
rechazo del modo comin (marcados en gris claro) y trabajos referenciados a lo largo de esta tesis. En
gris oscuro se han marcado los parametros mas relevantes de los filtros propuestos en este trabajo.

En esta seccidon se ha realizado una comparativa entre los filtros diferenciales
con supresion del modo comun derivados del trabajo de esta tesis y los ya
reportados en la literatura. La comparacién desvela que los filtros propuestos en
esta seccion son competitivos en cuanto a prestaciones y dimensiones.
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Circuitos Diferenciales con
Supresion del Modo Comun
mediante estructuras EBGs

4.1 Rechazo del modo comun en lineas de
transmision diferenciales mediante EBGs

Las estructuras EBGs son disposiciones periddicas capaces de inhibir la
propagacion de ciertas frecuencias y direcciones debido a su periodicidad (efecto
Bragg). En la década de los noventa y a principios de esta, las estructuras EBGs han
sido muy populares y se han utilizado para el disefio de reflectores o resonadores
con alto factor de calidad (Q) mediante la perforacién periédica del plano de masa
de una linea microstrip [47] y [130, 131]. En [51] y [132] los autores propusieron
una modulacion periddica del ancho de la linea microstrip para obtener estructuras
elimina banda y utilizarlas entre otras aplicaciones, en la supresién de bandas
espurias en el disefio de filtros en tecnologia microstrip.

Durante la realizacion de esta tesis se ha propuesto una estrategia para
rechazar el modo comun en lineas de transmisidén diferenciales basado en la
modulacién de la impedancia del modo comun. El nivel de rechazo y ancho de banda
dependera del nimero de celdas periddicas y del nivel de la perturbacion. La
modulaciéon de la impedancia del modo comun sera transparente para el modo
diferencial ya que la impedancia de este modo se mantendra invariante a lo largo de
la direccion de propagacion (eje z).

En [133] se determind que las caracteristicas reflectivas en una linea de
transmisiéon no uniforme estdn caracterizadas por el coeficiente de acoplo que se
puede expresar como:
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K(z)= 1 4,
27, dz

(4.1)

donde Zy es la impedancia caracteristica de la linea de transmision que ira variando
a lo largo del eje z. El nimero de bandas rechazadas dependera del nimero de
harménicos relacionados con el coeficiente K(z) y la frecuencia central del maximo
nivel de rechazo viene dado por (frecuencia Bragg):

fmax = nL (42)

AN o

donde n indica el indice de la banda de rechazo, c es la velocidad de la luz en el vacio,
[ el periodo de la estructura y &g hace referencia a la constante dieléctrica efectiva
promedio de la linea de transmisién. La maxima atenuacién (minima transmision) a
fmax, viene dada por la siguiente expresion [133]:

|, =sech(|k| L) (4.3)

min
donde |k| es el mdédulo del coeficiente de acoplo considerado mediante su expansion
en series de Fourier y L es la longitud total de la estructura siendo L =1-m (m es el
numero de celdas (perturbaciones)). Por ultimo, el ancho de banda de rechazo

(delimitados por los ceros de reflexion mas cercanos al nivel de maxima reflexion
(fimax)), se expresa como:

(4.4)

B — ck

y el promedio de la constante efectiva puede ser calculado de acuerdo con [133]:

P G [ Jer @ -dz) (4.5)

De acuerdo con trabajos previos, para disefiar un reflector con solo una
banda de rechazo, es necesario que el coeficiente de acoplo K(z) sea una funcién
sinusoidal (ya que la transformada de Fourier de una funcién sinusoidal presenta
un solo pico). Para determinar la variacién de la impedancia caracteristica en el eje
z, se ha integrado la ecuacion (4.1) dando como resultado:

z , . %= 1 ,
2[0 K@)-de'= [, a2, (4.6)

Si se resuelve la integral anterior, es posible expresar la impedancia
caracteristica en funcion del coeficiente de acoplo K(z) como:

92



4.1 RECHAZO DEL MODO COMUN EN LINEAS DE TRANSMISION DIFERENCIALES MEDIANTE
EBGs

2| K(z)-dz"

Z,(2)=2,0)-¢" (4.7)

En la ecuacién anterior, si se considera el coeficiente de acoplo como una
funcién sinusoidal y que la impedancia caracteristica sera una funcién continua en
los extremos de la linea de transmision (Z,(0) = Z,(L) = 50 Q), la solucién de la
variacién de la impedancia caracteristica queda expresada de la siguiente manera:

Z,(2)=2,(0): et (4.8)

Al trabajar con estructuras capaces de soportar dos modos de propagacion
(diferencial y comun), se ha explorado la opcién de eliminar la propagacién del
modo comun en ciertas bandas de frecuencia mediante el disefio de un reflector EBG
para dicho modo sin alterar las propiedades propagativas de la linea diferencial
para el modo diferencial. Vamos a considerar la ecuacion (4.9) para describir la
funcién de la impedancia caracteristica del modo comun a lo largo de un par de
lineas diferenciales y a la vez mantener intacta la propagacién del modo diferencial
ya que la impedancia caracteristica de este modo se fijara a la impedancia de (50 (1)
para toda la estructura. Finalmente, se compararan los resultados obtenidos
mediante las topologias propuestas con los resultados analiticos de las ecuaciones
(4.2) a (4.4).

Z(,e<z)=z,,e(0)-eZﬂmﬁz}l} (4.9)

Si se desea obtener un rechazo (para el modo comun) con un maximo de 19
dB a fmax = 2.4 GHz, la ecuacion(4.2)(considerando un sustrato Rogers RO3010 con
constante dieléctrica & =10.2 y grosor h =1.27 mm) determina un periodo de celda
unidad de [=2.38cm. Considerando 4 celdas unidad (m=4 y L=9.52cm),
utilizando (4.3) y el valor obtenido del coeficiente de acoplo para un determinado
rechazo (K;= 0.3 cm1), la ecuacién (4.4) nos predice un ancho de banda de rechazo
para el modo comun de 1.63 GHz (63%). La impedancia del modo comun variara a lo
largo del eje de propagacion z entre los valores minimos y maximos de la ecuacién
(4.8). Estos valores seran Zoemin = 50 Q = Zrer ¥ Zoemax = 131.5 Q (Figura 4.1) y hay que
tener en cuenta si son valores realizables con la tecnologia utilizada (microstrip -
&=10.2y h=1.27 mm-).
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Figura 4.1. Representacion de la funcién de la ecuacion 4.9.

El siguiente paso ha sido determinar la geometria transversal del par de
lineas diferenciales siguiendo la funcion de (4.9) y a la vez mantener la impedancia
caracteristica del modo diferencial constante (Z,o(z) = 50Q2) a lo largo de la linea.
Para realizar este proceso, se ha utilizado la herramienta LineCalc integrada en el
simulador ADS Momentum 2011. En la practica, debido a que la funcién de la
impedancia caracteristica del modo comtn varia constantemente, se ha calculado la
geometria transversal en 40 puntos discretos a lo largo de cada periodo (I).
Finalmente se han unido los puntos medios de cada seccion resultando una funcion
lineal por tramos. Una vez determinado el layout para la celda unidad (Figura 4.2
(a)), se han concatenado 4 celdas idénticas. La fotografia de la linea diferencial no
uniforme con supresiéon del modo comun se muestra en la Figura 4.2 (b). A
continuacién, se muestra la comparativa entre simulaciéon electromagnética y
medida obtenida para la estructura propuesta mostrando un buen ajuste como era
de esperar. El nivel de rechazo obtenido en f; es comparable al predicho por la
ecuacion (4.3) (17 dB) y el ancho de banda entre ceros de reflexiéon para el modo
comun es del 62.5%, valor que coincide con la solucién analitica de (4.4). Hay que
destacar que el modo comun presenta cierto nivel (aunque bajo) de rechazo a la
frecuencia del primer harménico (4.6 GHz) debido a que en la practica es muy dificil
obtener perfiles de coeficientes de acoplo perfectamente sinusoides.

ﬁmk;

Figura 4.2. Layout (a) de la celda unidad de la linea diferencial con supresién del modo comun
disenada y fotografia (b) del prototipo final formado por 4 celdas unidad. El sustrato considerado es
un Rogers RO3010 con & =10.2y h=1.27 mm.
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Figura 4.3. Pérdidas de insercién para el modo diferencial y comtn (a) y pérdidas de retorno para

ambos modos (b) del prototipo fabricado de la Figura 4.2.

Uno de los aspectos mas destacados del enfoque que se ha presentado para
suprimir el modo comun en lineas de transmisién diferenciales, radica en el control
del nivel de rechazo y del ancho de banda dados por las expresiones anteriores. Si
analizamos la ecuacién (4.3) vemos que el nivel de rechazo maximo depende
Unicamente (una vez fijado el sustrato utilizado) del producto |K;|-L y el otro
parametro de disefio, el ancho de banda (BW), depende proporcionalmente de |K;| e
inversamente con el producto |K;|-L. Teniendo esto en cuenta, si se desea aumentar
el nivel de rechazo serad a expensas de reducir el ancho de banda. Debido a que el
valor del rechazo maximo a una cierta frecuencia suele ser un valor tipico de disefio,
si se quiere incrementar el ancho de banda se puede hacer mediante el incremento
del valor de K;. El incremento de este pardmetro supone una reducciéon en la
longitud L a fin de preservar el producto |Ki|-L. Estas condiciones favorecen la
miniaturizacion, sin embargo el incremento de |K;| estara limitado por el maximo
valor implementable para la impedancia caracteristica del modo comun. Teniendo
en cuenta la expresion (4.9), el maximo valor para la impedancia caracteristica del
modo comun viene dada por:

4Ky |

Z. =7 (0)e " (4.10)

oe,max

Como se puede observar, la impedancia caracteristica del modo comun
incrementa exponencialmente con el valor de |K;|. En la Figura 4.4 se puede ver la
dependencia del ancho de banda (BW) y la impedancia caracteristica maxima del
modo comun (Zoemax) con |Ki| (considerando |K;|-L =4 y |=2.38 cm). Dentro de la
imagen se pueden ver los valores tipicos para la dimensién lateral W (ancho de las
lineas) en funcion del valor |K;| utilizando tecnologia microstrip y dado un
determinado sustrato. Como se ha comentado anteriormente, el maximo valor
realizable (con fresadoras tipo mecdnico) para la impedancia caracteristica del
modo comun se ve limitado cuando el valor de |K;| es aproximadamente 0.3 cm1
(que se corresponde a la distancia minima realizable, 160 um). Este valor maximo
de |Ki| proporciona un ancho de banda de 1.5 GHz. Con este razonamiento, queda
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claro que es imposible aumentar significativamente el ancho de banda de rechazo
considerando un cierto nivel de rechazo y sustrato. Otro posibilidad seria la de
contemplar la utilizaciéon de sustrato de microondas con constantes dieléctricas
(presentes en el denominador de(4.4)) mas pequefias, hecho que incrementaria el
ancho de banda con el peaje de incrementar notablemente las dimensiones de la
celda unidad (y por consiguiente del disefio total).

450 35
4001 Wio:™ 700 um 130
3504 WKn=O,2: 390 pm _ o5

@ 300- WKn=0,3: 160 um IO

& T t- {20%

§ 2501 1770

Ng' 200— -_ 1,5%
150 {10
100 {05

50

01 02 03 df' 05 06 07
K (cm?)

Figura 4.4. Dependencia del ancho de banda (BW) y de la impedancia caracteristica maxima (Zoemax)

con |K;|, considerando |K;|.L =4y [=2.38 cm.

A continuaciéon se propone una alternativa, a las ya nombradas, para
aumentar el ancho de banda de rechazo (sin modificar el sustrato) basada en la
cascada de multiples EBGs con diferentes periodos (/) o mediante la implementacién
de perfiles de impedancia caracteristica (para el modo comun) que se correspondan
a la superposicién de dos o mas coeficientes de acoplo (estructuras de sintonizaciéon
multiple [134]). Para ilustrar esta posibilidad, se ha disefiado una linea diferencial
con supresion del modo comun basada en la concatenaciéon de dos estructuras EBGs
con distintos periodos (fmaxi=2 GHZ y fmax1=2.8 GHz). Considerando 3 celdas
(mi=m2=3), las estructuras han sido disefiadas para obtener un nivel de rechazo en
ambos casos de 13 dB con unos anchos de banda fraccionales de 66% y 93.6% a
fmax1y  fmaxz respectivamente. Utilizando las ecuaciones (4.2) a (4.5) se han
determinado que los parametros de cada EBG han de ser: [;=2.85cm,
K:1=0.254cm'1, I=2.04cm y K»=0.356cm™! (el valor del subindice indica el
numero de EBG). Utilizando la técnica detallada anteriormente, se ha determinado el
layout de cada etapa EBG y después de concatenarlos, el aspecto es el mostrado en la
Figura 4.5(a) y (b). Una vez obtenida la respuesta EM de la estructura mediante el
software ADS Momentum 2011, se ha fabricado y se han obtenido los parametros S
para ambos modos de propagacion (Figura 4.6). Para poder apreciar el aumento real
del ancho de banda con la solucién propuesta se ha comparado la medida obtenida
con la simulacién electromagnética de una estructura de 6 etapas (m = 6) disenada
para obtener un rechazo de 30 dB a frnaxde 2.4GHz. Como se puede apreciar, con la
solucion propuesta se alcanza un nivel de rechazo para el modo comin comparable
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(sin deteriorar en exceso la transmision diferencial (52:°P)) cercano a 29 dB a fo=2.4
GHz con un ancho de banda aumentado notablemente todo ello sin pagar un alto
precio en las dimensiones del prototipo final (ambos casos son comparables:
14.28 cm frente a 14.67 cm).

(@) L

WPI\h____-F"M-___-ﬂ'*"H-____-"ﬁ‘-h__ ____J‘\.____ ___'_J\.____ __.-:-/Pz
VT VT TV TN TN TN

(b)

Figura 4.5. Layout (a) y fotografia (b) de la linea diferencial (6 celdas) no uniforme con supresion del
modo comun basada en la cascada de EBG de diferente periodo. Las dimensiones son: L=14.67 cm y
W=11.3 cm.

—— Measurement I
[ —-— EM Sim. (case m=6, f =2,4GHz ) 50l —— Measurement
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- IIEM Sim. (calse m=6, f0|:2,4GHz)
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Frequency (GHz) Frequency ?GHZ)
Figura 4.6. Pérdidasde insercién del modo diferencial y comun (a) y pérdidas de retorno (b) de la
linea diferencial no uniforme basada en EBGs con periodos distintos. El sustrato considerado es un
Rogers RO3010 con & =10.2 y h=1.27 mm.

En esta seccién se ha presentado una nueva estrategia para rechazar la
propagaciéon del modo comun en lineas de transmisién diferenciales basada en la
modulacion de la impedancia caracteristica para el modo comun [135]. Para validar
el método propuesto, se han disenado dos estructuras EBG, una basada en un solo
periodo y otra basada en 2 periodos diferentes (con el fin de incrementar el ancho
de banda). En ambos casos, se ha considerado un perfil sinusoidal para el coeficiente
de acoplo del modo comun. Ambos disefios proporcionan soluciones que se ajustan
a los valores determinados mediante la solucién analitica. Las ventajas mas
destacadas de los prototipos presentados son la transparencia que presentan para el
modo diferencial y el buen nivel de rechazo que se consigue sin la necesidad de
alterar el plano de masa, como en muchas otras soluciones reportadas en la
literatura hasta ahora [2],[3] y [7].
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4.2 Filtros diferenciales UWB con rechazo del
modo comun y banda de rechazo ancha
mediante estructuras EBGs

Como se ha comentado en anteriores secciones, hoy en dia resulta un reto
dificil para los disefiadores de filtros de microondas obtener estructuras filtrantes
que sean capaces de presentar un comportamiento pasa banda para el modo
diferencial y elimina banda para el modo comin. Como ha quedado patente en la
seccion 3.3, la complejidad del disefio incrementa a medida que el ancho de banda
de operacion de los filtros aumenta. La solucidn presentada en la seccion 3.3 para
cubrir la totalidad del espectro UWB mediante un filtro diferencial con supresion del
modo comun, resultaba una solucion muy competitiva en términos de dimensiones
y comportamiento en frecuencia para ambos modos de propagacion (asegurando un
minimo de 10 dB de rechazo en la banda comprendida entre 3.1 GHz y 10.6 GHz).
Sin embargo, el filtro diferencial basado en resonadores SIR y resonadores LC serie
semidiscretos necesitaba de un proceso de fabricacién complejo que implicaba entre
otras la perforacion del sustrato mediante el uso de vias metalizadas y la apertura
de ventanas en el plano de masa. Para abordar estos inconvenientes, se ha
propuesto, durante la realizacion de esta tesis, un filtro diferencial UWB con
supresion del modo comun mediante la inclusidon de estructuras periodicas EBG
capacitivas.

Como punto de partida se ha tomado la topologia de filtro pasa banda “single
ended” propuesto en tecnologia microstrip en [136]. En dicho trabajo, los autores
presentan un filtro de banda ancha que consiste en la cascada de stubs en derivaciéon
a masa de longitud eléctrica idéntica (&) alternados con secciones de linea de
transmision de longitud eléctrica el doble (26:). La topologia original para este tipo
de filtros fue propuesta por Levy en [137, 138](ver Figura 4.7), pero en [136] las
secciones de linea de transmision fueron cargadas periédicamente con capacidades
formando un EBG. En ese trabajo, el efecto del EBG proporcionaba un excelente
comportamiento fuera de la banda de paso, suprimiendo las bandas espurias del
filtro y a la vez, al cargar las lineas de transmisién con capacidades (Ci), la velocidad
de fase se ve reducida (efecto de onda lenta), hecho que provocaba que las
dimensiones fisicas necesarias para obtener las longitudes eléctricas requeridas por
las especificaciones del filtro se redujeran notablemente.

El ancho de banda del filtro de la Figura 4.7 esta delimitado por la frecuencia
de corte inferior f. y superior (n/8—1)fc. Debido al control del ancho de banda
mediante el valor de &, es posible obtener filtros capaces de cubrir todo el espectro
UWAB. Para ello se ha escogido un disefio en el que f: = 2.9 GHz, €. =35%y orden n = 5.
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Mediante las tablas tabuladas en [120], se han establecido los valores para las
admitancias escaladas al valor de referencia (1/501) tales que:

I I
s T 106.630 72 TV T 48,680
| I
P2 =T 05650 7B T T 50 050
I
37 69.040
. T
° F — = — 2
&, & i} e
Vg=1 . A vi=l

Figura 4.7. Circuito esquematico de un filtro pasa banda “single-ended” donde y; and yu son las
admitancias caracteristicas normalizadas de los stubs y de las secciones de linea. Figura extraida de
[120].

Con el fin de obtener un filtro UWB para el modo diferencial, se puede crear
una topologia (en tecnologia microstrip) basada en el reflejo del esquematico de la
Figura 4.7 respecto al eje vertical (plano de simetria) [15] de los stubs en derivacion
a tierra. De esta manera se eliminan las vias en el proceso de disefio debido a la
pared eléctrica (conexion virtual a tierra) que se genera al aplicar una excitacién
diferencial a la estructura. En esta tesis se ha propuesto un disefio diferencial
basado en la topologia mostrada en la Figura 4.8 (a) cargada con capacidades (Cis)
dispuestas periddicamente para suprimir las bandas espurias (ver Figura 4.8(b))
debido a la presencia de elementos distribuidos como se hizo con éxito en el ejemplo
“single ended” de [136].

20 25

10 15
Frequency (GHz)
Figura 4.8. Layout (a) y simulacién electromagnética (b) de un ejemplo de filtro diferencial UWB
basado en el circuito de la Figura 4.7. El sustrato considerado es un Rogers R0O4003C con h = 0.81 mm
y & =3.55. Las dimensiones son: L =4.86 cmy W=1.65 cm.
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Para determinar el valor de las capacidades (Cis) se han forzado los valores de
impedancia Bloch (o caracteristica) Zp y de longitud eléctrica ¢ de las secciones
presentes entre los stubs en derivacidon para que cumplan con las especificaciones
requeridas. Los parametros del EBG vienen dados por [136]:

/ L
Z, = cic, (4.11)
Q= 27r-fc,/L(C+CIS) (4.12)

dondeL y C son la inductancia y capacidad respectivamente de la linea de
transmision descargada correspondiente a la celda unidad del EBG. Por otro lado, el
comportamiento elimina banda que tiene el esquematico del EBG (ver Figura 4.9)
viene delimitado por las siguientes frecuencias [136]:

1
- 4.13
i 7 JL(C+Cy) (1)
1

Jo=otc

ICIS ICIS

Figura 4.9. Modelo eléctrico equivalente de una linea de transmision cargada con EBGs capacitivos.

(4.14)

En nuestro caso, siguiendo la topologia para el EBG mostrada en [136], se ha
disefiado la etapa EBG considerando una impedancia Bloch de 48.6 () y una longitud
eléctrica de 709. Teniendo esto en cuenta, invirtiendo las ecuaciones (4.11), (4.12) y
(4.14) se puede determinar que los parametros del EBG han de ser: L =1.63 nH,
C =0.245 pF y Cjs = 0.443 pF (la impedancia de la linea de transmisién descargada ha
de ser de Z,= (L/C)Y/2 = 81.6Q). Considerando estos valores, se ha obtenido un
layout para el EBG (Figura 4.10). Como se puede observar en su respuesta
electromagnética (Figura 4.11(b)), se obtiene el valor de la longitud eléctrica
deseado a f, situando la frecuencia de corte (f;) aproximadamente en la frecuencia
de corte superior de la banda UWB (10.6 GHz) para el modo diferencial.
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Weis

w

Lesc
Lper
Figura 4.10. Layout de la linea de transmision cargada con capacidades (Cis). El sustrato utilizado es

un Rogers RO4003C con h=0.81mmy & =3.55. Las dimensiones son: Lgzs = 7.97 mm, Lper = 4.2 mm,
Weis=1.56 mm, Lgs= 2.7 mm,d =1.5mm,g=0.4 mmy w=0.51 mm.
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Figura 4.11. Simulacién electromagnética del layout de la Figura 4.10
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Figura 4.12. Layout (a) y simulacién electromagnética (b)del filtro de la Figura 4.8 con la insercién

de capacidades EBG. El sustrato considerado es un Rogers RO4003C con & = 3.55 y h=0.81mm. Las

dimensiones son: L =3.28cmy W=1.72 cm.

Una vez disefiado el filtro para que opere en modo diferencial y cubra el
espectro UWB, se ha procedido a cargar los stubs presentes entre las estructuras
EBGs con resonadores semidiscretos LC serie, que provocaran ceros de transmision
controlables para el modo comuin. Mediante la impedancia resultante (ecuacién
(4.15)) del circuito equivalente (Figura 4.13 (a)) se puede predecir donde se
situaran los ceros de transmisién para el modo comun respecto al cero de
transmision (Figura 4.13 (c)) que hay sin la carga de resonadores SIR. Finalmente se
han afiadido un par de lineas diferenciales de 50 Q a la entrada y salida del filtro
para poder acoplar de manera éptima el dispositivo al analizador de redes (Figura
4.14).
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7 (@)= J(CC,L Lo - ClLla)zz— C,Lw —C, Lo +1) (4.15)
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Figura 4.13. Modelo eléctrico (a) de las secciones de linea de transmisién cargadas con un resonador

SIR y layout en tecnologia microstrip (b). En (c) y (d) se muestra la simulacién circuital con y sin

cargar el SIR respectivamente.
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La simulacion electromagnética (obtenida mediante el simulador comercial
ADS Momentum 2011) para el modo diferencial del filtro balanceado disefiado
comparada con la medida (adquirida con calibracion TRL (del inglés, Thru-Reflect-
Line)) obtenida para el filtro de la Figura 4.14 (b) se muestran en la Figura 4.15. La
medida muestra un buen comportamiento dentro de la banda UWB garantizando un
minimo de 10dB de pérdidas de retorno. El prototipo muestra un buen
comportamiento fuera de la banda de paso con una gran selectividad (>20 dB) hasta
aproximadamente 3fy. En la Figura 4.15(b) se muestra la medida comparada con la
simulacién electromagnética para el modo comun. En ella se puede verificar un nivel
de rechazo mayor a 10 dB en toda la banda pasante del modo diferencial gracias a la
carga de resonadores semidiscretos serie a los stubs en derivacion.

48,6Q 50Q 50Q 48,6Q

Figura 4.14. Layout (a) y fotografia (b) del filtro diferencial con rechazo del modo comiin propuesto
basado en la carga de EBG capacitivos y resonadores serie. El sustrato considerado es un Rogers
R0O4003C con h=0.81 mm y & = 3.55. Las dimensiones son (excluyendo las lineas de acceso):
L=4.78cm y W=1.72 cm. (En el layout se han indicado los valores de impedancia de cada strip
vertical).
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Figura 4.15. Respuesta electromagnética y medida para el modo diferencial (a) y el modo comun (b)
obtenidos para el prototipo de la Figura 4.14.

En esta seccion se ha realizado el disefio de un filtro diferencial capaz de
cubrir el espectro UWB y con supresion del modo comun sin la necesidad de
perforar el plano de masa[139]. Esta solucién estd basada en la incorporaciéon de
estructuras capacitivas EBG a la topologia propuesta por Levy para la supresion
eficaz de bandas espurias en el modo diferencial y a la vez se han cargado los stubs
situados entre los EBGs con resonadores SIR con el fin de ensanchar la banda de
rechazo del modo comun.

En este capitulo, se han disefiado estructuras planares de microondas
aplicando el concepto EBG. Concretamente se ha obtenido el rechazo del modo
comun en lineas de transmisidn diferenciales sin la necesidad de perforar el plano
de masa y se ha cubierto la banda UWB mediante un filtro diferencial con un nivel
aceptable de rechazo para el modo comun en toda la banda de frecuencias
comprendida entre 3.1 GHz y 10.6 GHz y buen comportamiento fuera banda (con un
rechazo superior a 20 dB) gracias a la presencia de EBGs capacitivos que provocan
un efecto de onda lenta que implica una reduccién considerable en las dimensiones
totales del filtro.
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Lineas de transmision CRLH
compactas basadas en redes de
celosiay aplicaciones

5.1 Introduccidn alas redes en celosia

En este capitulo se van a explorar las propiedades de circuitos basados en
redes en celosia (Lattice network) para la implementacion de lineas de transmision
con comportamiento CRLH en tecnologia plana. La mayoria de lineas de transmisién
artificiales con comportamiento RH, LH o CRLH, estan basadas en un modelo
circuital en T o m. Estas lineas son intrinsecamente dispersivas y exhiben un
comportamiento paso bajo (lineas RH), paso alto (lineas LH) o paso banda (lineas
CRLH). Sin embargo, es posible disefiar e implementar lineas de transmisiéon con
comportamiento pasa todo que exhiban comportamiento propagativo RH, LH o
CRLH. Este hecho es posible gracias a celdas unidad con topologia lattice.

En este tipo circuitos, los brazos del circuito eléctrico (celda elemental) estan
cruzados (ver Figura 5.1 (a)) y no existe ningin nodo comdn (masa).

(b) Z, Z,
AYAY,

Figura 5.1. Celda unidad en configuracién lattice (a) y circuito eléctrico equivalente en T. Caso
simétrico.
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Si se considera una celda unidad lattice como la mostrada anteriormente, en
la cual la impedancia Zs se encuentra en serie y la impedancia Z, en los brazos
cruzados, mediante la matriz de impedancias (ecuacidn (5.1)), el circuito lattice se
puede transformar en el modelo en T de la Figura 5.1 (b).

Z+Z, Z,-Z,

Z Z
[Z]:{ 1 12}: 2 2 (5.1)
Z2l 222 Zp _ZS Zs +Zp
2 2

Utilizando (2.32) y (2.33), la constante de fase y la impedancia caracteristica
toman la siguiente expresion:
Z,+Z,
Z -7

P s

Z,=\Z,-Z, (5.3)

Si se considera que la impedancia Zs;=jwLr y Zp=-j/wCg, las ecuaciones

cos fl = (5.2)

anteriores resultan:

2
l-o’L,C,
2
I+ L,C,

Z,= |22 _ B (5.5)
JoCy Cy

Si analizamos las ecuaciones (5.4) y (5.5), se puede deducir que la red de la
Figura 5.1(b) es una estructura con comportamiento pasa todo (ya que la
impedancia caracteristica es real e independiente de la frecuencia de la misma

cos Bl = (5.4)

manera que sucede en una linea de transmisién convencional), y la propagacién es
de tipo forward y estara permitida desde DC hasta (tedricamente) frecuencias
ilimitadas (el diagrama de dispersion se muestra en la Figura 5.2 (b)).

LT
(a) Ly
CR CR = 1 )
—n/2 Vit
Ly
—L

Figura 5.2. Celda unidad RH (propagaciéon forward) en configuraciéon lattice (a) y diagrama de
dispersion (b).
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Si en la misma red, se intercambian la inductancia y la capacidad
(Figura5.3 (a)), la impedancia caracteristica es constante y viene dada por (5.5)
cambiando Lr y Cr por L. y Ci. Sin embargo la constante de fase viene dada por la
siguiente expresion:

1-&’L,C,

cos Bl =—
p 1+@’L,C,

(5.6)

y la propagacién en este caso es de tipo backward para cualquier frecuencia (ver
diagrama de dispersion de la Figura 5.3 (b)).

O TCQ L
1
= Tt 0
o —1/2
C

Figura 5.3. Celda unidad LH (propagacion backward) en configuracion lattice (a) y diagrama de
dispersion (b).

En funcién de la eleccién y la topologia (serie o paralela) de los elementos
reactivos de los brazos serie y cruzados (Zs y Zp) de la red en celosia, es posible
obtener estructuras con comportamiento CRLH pasa todo y de orden (nimero de
elementos reactivos en cada rama) arbitrario [140]. Por ejemplo, en la Figura 5.4 (a)
y (b) se pueden apreciar las redes lattice que se corresponden con una linea CRLH
pasa todo de orden 2 y su versién dual respectivamente. Para obtener estructuras
con comportamiento pasa todo, es condicion necesaria que los ceros y los polos de la
reactancia de la rama serie coincidan con los ceros y los polos de la susceptancia de
la rama cruzada. Para el caso de celdas lattice de orden 2, esta condicion es similar a
la condicién de balanceo para las lineas de transmisién CRLH basadas en los tipos T
y T

o, = L1 @, =0 (5.7)

CJLe, e, 7

donde Ls-Cs y Lp-Cp son los elementos reactivos de la rama serie y la rama cruzada

respectivamente, y @, es la frecuencia de transicion. Para la red lattice de la
Figura5.4 (a), la relacién de dispersion (ecuacion (5.2)) toma la siguiente expresion:

P 2
pqu@—%j
w

P 2
Hggd@—%j
[0

cos(pl) = (5.8)

2
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y la relacion de dispersion de la red de la Figura 5.4 (b) resulta:

0\
2 0
1—chya) (1—a)2j

N2
2 @,
1+L,Co (1— pe: ]

(5.9)

cos(pl) =—

Las relaciones de dispersion de las ecuaciones (5.8) y (5.9) se muestran el
Figura 5.5 (a) y (b) respectivamente.

(a)

CS
Figura 5.4. Celda unidad CRLHde orden 2 en configuracion lattice (a) y su version dual (b).

(@ m (b) 7

2+ 24
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Figura 5.5. Diagrama de dispersion de los circuitos lattice de la Figura 5.4 (a) y (b) respectivamente.

Desde un punto de vista practico, la implementacion fisica de una red lattice
de orden 2 (Figura 5.4) es complicado. Una alternativa para implementar lineas
CRLH pasa todo de orden 2 es concatenar celdas unidad lattice de orden 1 con
comportamiento LH y RH puro (Figura 5.2 y Figura 5.3). Esta configuracién la
podemos ver en la Figura 5.6 y se tiene que cumplir que:

Le o B _g (5.10)
CR CL

En este caso, la frecuencia de transicion entre las bandas LH y RH es la que

cumpla la siguiente igualdad:

2
1—LLCLCO0 j -0 (511)

1+ L,C, o’

arccos (—

1- L,Cpa?
arccos| — 2K
1+ L,Co;
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Yy Se expresa como:

1 1
= = 5.12
“~Lc LG (512

En el caso particular en que LrCr=L1Ci, la frecuencia de transiciéon también
puede ser formulada como:

o - -1 (5.13)
\/LRCR \/LLCL
y se corresponde con la frecuencia en la que las celdas LH y RH experimentan un
desfase de Sl = -90° y Sl = +90° respectivamente. El diagrama de dispersion de la
Figura 5.6 (a) se muestra en la Figura 5.6 (b).
b "

w2}

Figura 5.6. Celda unidad CRLH de orden 2 formada mediante la cascada de dos redes lattice (LH y RH)
de orden 1 (a) y su diagrama de dispersion (b).

Cabe destacar que las curvas de dispersion de las redes de la Figura 5.4 (a) y
la Figura 5.6 (a) son similares aunque no existe ninguna trasformacion de los
elementos que haga que las redes sean equivalentes. Sin nos fijamos con atencion el
diagrama de dispersién de la Figura 5.6 (b) es cdncavo para todas las frecuencias,
sin embargo, para la celda CRLH de orden 2 de la Figura 5.4 (a) el diagrama de
dispersion es convexo para frecuencias por debajo de w, y concavo por encima
(generando un punto de inflexiéon en w,). Aunque la sintesis de la cascada de dos
celdas lattice de orden 1 LH y RH sea mas simple que la de la celda CRLH lattice de
orden 2, la primera presenta ciertas limitaciones relacionadas con la curvatura de su
diagrama de dispersion. Por ejemplo, es imposible implementar componentes
duales basados en inversores duales (+90°) de impedancia basados en la celda de la
Figura 5.6 (a) con una relacién de frecuencias de operacién inferior a 3.

La sintesis de lineas artificiales CRLH con comportamiento pasa todo puede
ser simplificada mediante la cascada de celdas unidad lattice con comportamiento
LH puro y secciones de linea de trasmisidon convencional con la misma impedancia
caracteristica a la entrada y salida de la red LH lattice (Figura 5.7 (a)). En este caso,
debido a la presencia de elementos distribuidos, el desfase que presenta la
estructura crece. El diagrama de dispersion de este tipo de estructuras lo podemos
ver en la Figura 5.7 (b).

109



CAPITULO 5: LINEAS DE TRANSMISION CRLLH COMPACTAS BASADAS EN REDES DE
CELOSIA Y APLICACIONES

b T

Figura 5.7. Celda unidad CRLH de orden 2 formada mediante la cascada de una red LH lattice pasa
todo de orden 1y secciones de linea de transmisiéon convencional (a) y su diagrama de dispersion (b).

A continuacién se va a detallar el estado del arte en este tipo de estructuras en
el rango de las microondas y la propuesta que se ha derivado de esta tesis para
conseguir implementar este tipo de celdas lattice en tecnologia plana y presentar los
modelos eléctricos que se han obtenido.

5.2 Estructuras CRLH basadas en redes en celosia

En cuanto a la implementacidn, las redes lattice son estructuras diferenciales
con ramas cruzadas, hecho que hace que su sintesis no sea relativamente facil. Las
lineas artificiales CRLH implementadas por Bongard et al. [141-143] estan basadas
en la combinacion de redes lattice con comportamiento LH puro y secciones de linea
de transmision convencional. En [143], se proponia una estructura que utilizaba
tecnologia parallel stripline con la utilizacién de dos niveles de metal asi como
diferentes dieléctricos (Figura 5.8 (a)). El uso de varios niveles de metal responde a
la necesidad de implementar las capacidades serie de la celda LH lattice y el uso de
vias esta relacionado con las inductancias cruzadas. La estructura, que fue disefiada
para tener una frecuencia de transicion situada en f, = 6 GHz, exhibe bandas de
propagacion anchas.

Mediante el uso de la celda unidad de la Figura 5.7 (a), se presenté en [144]
una linea de transmision CRLH integrada en silicio mediante el uso de tecnologia
CPW mono-capa (Figura 5.9). El aspecto interesante de la estructura presentada en
[144] es que su implementacion se ha realizado utilizando solo un nivel de metal. Ya
que es necesario implementar capacidades serie en ambos conductores de la linea,
los conductores que hacen de masa de la linea host CPW han de tener un ancho finito.
Las capacidades se han implementado mediante el uso de interdigitados y las
inductancias se han realizado en los slots de la linea CPW. El uso de bridges responde
al hecho de que la estructura no es simétrica y esto puede excitar modos indeseados.
La medida del prototipo (Figura 5.9(b)) muestra un comportamiento CRLH
balanceado en la banda de frecuencias que se extiende entre 5 GHz y 35 GHz, con
una frecuencia de transicion de 20 GHz.
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Vale la pena mencionar, que a partir de la equivalencia que existe entre las
redes en celosia y las secciones de linea acopladas [145], se present6 en [140] una
alternativa para el disefio de lineas CRLH con topologia lattice. La celda unidad esta
basada en secciones Schiffman [146] acopladas en tecnologia microstrip, que resulta
de facil implementacion ya que no requiere el uso de vias o bridges como en las
celdas presentadas en [141-145] y [147]. Obviamente, el uso de secciones de linea
acopladas para realizar lineas CRLH lattice hace que el tamafio final aumente
considerablemente ya que se trata de una solucién totalmente distribuida y no
basada en elementos semidiscretos o discretos.
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Figura 5.8. Linea de transmision CRLH basada en celdas unidad lattice mediante multiples
dieléctricos y niveles de metal (a) y respuesta en frecuencia (b). Figura extraida de [143].

Figura 5.9. Linea de transmisién CRLH basado en celdas lattice LH en tecnologia coplanar (CPW)
integrada en silicio (a) y respuesta en frecuencia (b). Figura extraida de [144].

A continuacidn se van a presentar las celdas unidad lattice con propagacion LH
y RH implementadas en tecnologia microstrip que se han propuesto en esta tesis. A
la vista de las expresiones (5.4) y (5.6), queda claro que las celdas lattice RH y LH
son estructuras pasa todo y pueden resultar muy interesantes para ensanchar el
ancho de banda de operacién de las lineas de transmisién CRLH basadas en carga-CL
o en el modelo resonante. Obviamente, si se disefian las celdas lattice RH y LH para
tener la misma impedancia caracteristica, al concatenar ambas celdas, se obtendra
un celda CRLH (Figura 5.6) pasa todo con una constante de fase que variara de -180°
a DC hasta +180°para todas las frecuencias.

111



CAPITULO 5: LINEAS DE TRANSMISION CRLLH COMPACTAS BASADAS EN REDES DE
CELOSIA Y APLICACIONES

Para el disefio de la celda unidad Iattice con propagacion RH, se ha
considerado la topologia mostrada en la Figura 5.10. Basicamente, las capacidades
de los brazos cruzados han sido implementadas mediante capacidades plano
paralelas y las inductancias serie mediante strips con meandros. Las lineas de acceso
a la estructura son diferenciales y sus referencias aparecen indicadas en la Figura
5.10 (b). Como ejemplo se ha disefiado una celda lattice RH con una impedancia
caracteristica de Zgp = 50 Q y un desfase de 90°a 3 GHz. Mediante las ecuaciones (5.4)
y (5.5), se han determinado que los valores que satisfacen las condiciones anteriores
son: Ls=2.652nH y C,=1.061pF. El layout final de la estructura (después de realizar
una optimizacién mediante el software ADS Momentum) se muestra en la Figura 5.10

(b).

Refertaee
5

h;

Figura 5.10. Vision 3D de la celda unidad lattice RH (a) con las dimensiones mas relevantes y vision
2D con los puertos y sus referencias (b). El sustrato considerado es un Rogers RO3010 con
h=127 mmy & = 10.2. Las dimensiones son: W=7.39 mm y w = 2.98 mm. El ancho del meandro es
de 0.16 mm.

La respuesta en frecuencia del layout de la Figura 5.10 (b) se muestra en la
Figura 5.11. Como se puede apreciar, existe cierta discrepancia si se compara con la
respuesta del circuito ideal. Se ha analizado dicha discrepancia y se ha atribuido a la
presencia de una componente inductiva parasita (L) que ha sido incluida en el
modelo eléctrico (Figura 5.12) para realizar la descripcién de la celda de una
manera mas precisa.
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Frequency (GHz) Frequency [GHz)

Figura 5.11. Respuesta en frecuencia del layout de la Figura 5.10 (b) (a) y resultado de la simulacién
EM de la impedancia caracteristica y la constante de fase (b).
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L’ Ls L
Cp ;Cp
L’ Ls L’

Figura 5.12. Modelo circuital de la celda unidad RH incluyendo la inductancia parasita (L").

Para el caso de considerar una celda unidad lattice LH, se ha optado por
considerar la topologia presentada en la Figura 5.13. En este caso, las capacidades
serie han sido implementadas mediante un interdigitado y las inductancias de los
brazos cruzados mediante strips delgados y vias. Para este tipo de celda, se ha
impuesto un valor de impedancia caracteristica de Zg =50 (. y un desfase de -90°a
3 GHz. Mediante las ecuaciones (5.5) y (5.6), los elementos reactivos adquieren los
siguientes valores: Lp=2.652nH y Cs=1.061pF. La respuesta en frecuencia asi como la
impedancia caracteristica y la constante de fase se muestran en la Figura 5.14. De la
misma manera que ocurria con la celda unidad lattice RH, existe una discrepancia
entre el modelo ideal y el la simulacion EM del layout de la Figura 5.13 (b).
Afiadiendo una inductancia parasita (L’) al modelo ideal es posible hace una mejor
descripcion de la celda unidad (Figura 5.15).

1.42mm

Reference Reference

Port 1 Port 2
—>

Lower Lower
metal metal

<>

L
Figura 5.13. Vision 3D de la celda unidad lattice LH (a) con las dimensiones mas relevantes, vision
2D con los puertos y sus referencias (b) y detalle de la capacidad interdigital (c). El sustrato
considerado es un Rogers RO3010 con h=1.27 mm y & = 10.2. Las dimensiones son: /=2.9 mm,
W=739mm,w=298mm,c=d=0.16 mmyL=2mm.
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Figura 5.14. Respuesta en frecuencia del layout de la Figura 5.13 (b) (a) y resultado de la simulaciéon
EM de la impedancia caracteristica y la constante de fase (b).
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Figura 5.15. Modelo circuital de la celda unidad LH incluyendo la inductancia parasita (L’).

Para validar las estructuras propuestas con anterioridad, se ha optado por
caracterizar la celda unidad RH (Figura 5.10). Para obtener la impedancia
caracteristica, la constante de fase y los parametros S de la estructura lattice RH se
han concatenado en cascada dos baluns (balanced to unbalanced), uno a la entrada y
otro a salida de la celda unidad lattice RH (Figura 5.16). El balun ha sido disefiado
aisladamente para obtener una impedancia caracteristica igual que la de la celda
lattice RH verificando su adaptacion por encima de 4 GHz.
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Figura 5.16. Fotografia (a) y topologia (b) de la linea CRLH basada en celdas unidad latticeRH y
baluns de entrada y salida. El sustrato considerado es un Rogers R0O3010 con h=1.27 mmy & = 10.2.

Las dimensiones son: W=1mm, G=0425mm, w=0.328mm, g=0.16 mm, L=18mm y
A =9.09 mm.
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La respuesta en frecuencia, asi como la impedancia caracteristica y el
diagrama de dispersién se muestran en la Figura 5.17. El diagrama de dispersion
(Figura 5.17 (c)) muestra una banda de propagacion zurda a frecuencias bajas
seguida de una banda diestra a altas frecuencias. Debido a la presencia de los baluns,
la fase experimenta una inversién que provoca la aparicion de la banda zurda
dotando a la estructura entera de un comportamiento CRLH. Como se puede
observar, la estructura no esta perfectamente balanceada (Figura 5.17 (b)) y por esa
razon, la impedancia varia fuertemente alrededor de 2 GHz que es donde aparece el
gap de la banda prohibida. El ajuste entre simulacién EM y medida es aceptable
aunque aparezcan discrepancias, especialmente a DC.
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Figura 5.17. Respuesta en frecuencia de los parametros S (a), diagrama de dispersion (b) e
impedancia caracteristica de la estructura de la Figura 5.16.

Una vez validadas las celdas lattice con comportamiento LH y RH, asi como
los circuitos eléctricos presentados [147], se va a proceder a implementar una
aplicacion en el rango de las microondas basandonos en el circuito de la Figura 5.7
para explorar las ventajas que nos ofrece trabajar con celdas lattice.
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5.3 Divisor de potencia de doble banda mediante
redes en celosia

En este apartado se va a abordar el disefio de un divisor de potencia de doble
banda basado en inversores de impedancia mediante celdas lattice LH y secciones
de linea de transmisiéon convencional (Figura 5.7). El divisor de potencia
implementado tiene el esquematico de la Figura 5.18. La impedancia del inversor
(Z4=70.71Q) se ha escogido para tener buena adaptaciéon considerando la
impedancia de referencia de los puertos de Z, = 50 Q. A las frecuencias de disefio (f
y f2)el desfase introducido por los inversores es de £90° y la impedancia vista desde
la entrada de cada inversor viene dada por la siguiente expresion [93]:

_Z
in Z

o

(5.14)

-90°@f,
90°@f,

ZyV2 Z,

ZO —90°@f1
920°@f

ZyV2 Z,

Figura 5.18. Esquematico del divisor de potencia dual.

Si se escogen las frecuencias de operacion del inversorf; =1.7 GHz y
f2=5.4 GHz, las condiciones para implementar el inversor de impedancias quedan
resumidas a continuacion:

Z, = i:70.7IQ (5.15)
CL
1-L,C,&f
arccos| ———=—L 1 1+ w,) =-90° 5.16
[ 1+LLCL0)12 @ (@) ( )
1-L,C,w;
arccos| ———=—=—= |+ w,) =+90° 5.17
[ 1+LLCL0)22 O (@,) ( )

donde ¢r.(w) es la fase de la seccion de linea de transmision, que viene dada por:
@
o, ()=kl, = v—lTL (5.18)
P

donde v, y I son la velocidad de fase y la longitud de las seccion de linea de
transmisidn respectivamente.
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Resolviendo el sistema de ecuaciones formado por (5.15) a (5.17), se pueden
determinar inequivocamente el valor de las variables teniendo en cuenta las
frecuencias de disefio. Estos han sido: L, = 2.09 nH, €. = 0.419 pF y I1./vp= 19.18 ps.
Para la implementacion del inversor de impedancias se ha optado por la topologia
mostrada en la Figura 5.19. Esencialmente, la capacidad serie de la celda lattice LH
ha sido disefiada mediante gaps metdalicos mientras que las inductancias de los
brazos cruzados mediante strips estrechos y vias para poder conectar el metal
superior con el inferior. Para completar el inversor, se han afadido en cascada
secciones de linea de transmisién de impedancia caracteristica 70.71 Q. Estas lineas
de trasmision han sido implementadas mediante DSPSL [148] (del inglés, Double
Sided Parallel Strip Line) con un offset de 0.66 mm (necesario para obtener la
impedancia requerida) y han estado conectadas a la celda unidad lattice LH por
medio de un tapper para adaptar ambas etapas.

(a) (b)
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Figura 5.19. Vision 3D (a) y visién 2D (b) del inversor de impedancias dual basado en celdas lattice
LH y secciones de linea de transmisién. El sustrato considerado es un Rogers R03010 con
h=127 mmy & = 10.2. Las dimensiones son: W = 6.6 mm, L = 8.4 mm, W, = 2.6 mm, L= 0.75 mm,
Sc=0.16 mm, I;r=2.22 mm, L= 1.13 mm, Wy, = 1.43 mm, L; = 1.2 mm yL;z = 0.95 mm. El ancho de los
strips inductivos es de 0.16 mm.

La Figura 5.20 muestra la comparativa del diagrama de dispersion y la
impedancia caracteristica obtenida para la estructura de la Figura 5.19 (b)
(mediante simulaciéon EM del software ADS Momentum) y el esquematico eléctrico
con el valor de los elementos obtenidos inicialmente. Como se puede apreciar, se
consigue obtener los valores de impedancia y constante de fase necesarios a las
frecuencias de disefio. La estructura fabricada no esta perfectamente balanceada
(aparece un gap frecuencial alrededor de 3.4 GHz). Este gap se puede apreciar
también en la impedancia pero no afecta al comportamiento ya que cerca de las
frecuencias de disefio la impedancia se mantiene independiente con la frecuencia.

El layout y la fotografia del divisor de potencia dual con las dimensiones
finales (después de realizar un proceso de optimizacién) se muestran en la Figura
5.21. Hay que destacar que la linea de acceso de 50 Q ha sido implementada
mediante DSPSL (pero en este caso el offset es 0).
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Figura 5.20. Diagrama de dispersion (a) e impedancia caracteristica (b) del inversor de impedancias
dual basado en la topologia de la Figura 5.19.
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Figura 5.21. Topologia (a) y fotografia (b) del divisor dual fabricado. El sustrato considerado es un
Rogers RO3010 con h=1.27 mmYy & = 10.2. Las dimensiones son: W=99 mmy L = 19.2mm.

En la Figura 5.22 se muestra el resultado obtenido para la simulaciéon EM, el
equivalente circuital y la medida de los parametros Sz; (pérdidas de insercion) y Sis
(pérdidas de retorno) del dispositivo de la Figura 5.21. El ajuste entre las tres curvas
es razonable y muestra unas pérdidas de insercion IL (destacar que el nivel del Sz;
en este tipo de divisores es de 3 dB) y de retorno RL a las frecuencias de diseno tal
que: IL(f7) = 3.6 dB, RL(f7) = 21.3 dB, IL(f2) = 3.7 dB y RL(f2) = 20.7 dB. El dispositivo
final tiene unas dimensiones de 0.1413x 0.2844 (9.9 mm x 19.2 mm), siendo A4 la
longitud de onda guiada a fi. Como se discutié en la secciéon 5.1, este tipo de
estructuras exhiben (idealmente) una impedancia caracteristica independiente de la
frecuencia. Este fenémeno hace que los anchos de banda de operacién de las
estructuras lattice sea mucho mayor que en otros circuitos basados en celdas CRLH.
El divisor de potencia dual presentado en esta seccién muestra un nivel mas o
menos constante de pérdidas de insercion y un nivel de adaptacién superior a 10 dB
en el ancho de banda que cubre las dos frecuencias de disefio.
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5.3 DIVISOR DE POTENCIA DE DOBLE BANDA MEDIANTE REDES EN CELOSIA
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Figura 5.22. Respuesta en frecuencia del divisor de potencia dual (Figura 5.21) basado en celdas LH
lattice y secciones de linea de transmisiéon disefiado para operar a f;=1.7GHz y f,=5.4GHz. El
pardmetro S3; no se muestra ya que es similar al Sz;.

En este capitulo se han analizado las estructuras lattice con propagacion LH,
RH y CRLH y se han propuesto y validado las celdas en tecnologia plana, asi como
los circuitos eléctricos equivalentes. Como ultimo punto de esta tesis, se ha
disefiado e implementado un inversor de impedancia dual basado en una celda LH
lattice y en un par de secciones de linea de transmision convencionales. Este
inversor dual ha sido utilizado con éxito en la implementaciéon de un divisor de
potencia dual (T-Junction)[149]. El divisor dual presentado muestra un gran ancho
de banda de operacion gracias a la independencia de la frecuencia que tiene la
impedancia caracteristica de las estructuras lattice.
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Conclusiones y Lineas futuras

En conclusidn, en esta tesis se han propuesto nuevas estrategias para la
miniaturizacion de componentes planares de microondas que operan con sefiales
diferenciales. Dentro de estos componentes, los trabajos recogidos en esta tesis
abarcan el disefio y caracterizacion de filtros diferenciales con supresiéon del modo
comun y dispositivos diferenciales de doble banda tales como inversores de
impedancia o divisores de potencia. Para llevar a cabo este propésito, se ha utilizado
la teoria de lineas de transmision artificiales basadas en conceptos metamaterial.
Mediante el uso de la teoria clasica de filtros, se han disefiado filtros diferenciales
totalmente planares y compactos con el valor afladido de mostrar un elevado grado
de selectividad en frecuencia gracias a ceros de transmision introducidos por dichos
resonadores.

El contenido de esta tesis se ha dividido en cinco grandes capitulos
(excluyendo el dedicado a las conclusiones). El contenido especifico asi como los
objetivos logrados en cada capitulo (sin tener en cuenta el primer capitulo dedicado
a motivacién y al contenido general de esta tesis) se muestran con detalle a
continuacidn:

e En el capitulo 2, se ha realizado una pequefia introduccion a las lineas de
transmisién diferenciales (y las consideraciones que hay que tener en cuenta
al trabajar con este tipo de estructuras planares de microondas), asi como un
extenso repaso del estado del arte de componentes planares de microondas
que operan con sefiales diferenciales y presentan supresiéon del modo comun.
El altimo punto del capitulo esta dedicado a los dispositivos basados en
conceptos de metamateriales, incluyendo un detallado resumen sobre las
posibilidades que éstos ofrecen y sus topologias mas relevantes en tecnologia
plana.
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CAPITULO 6: CONCLUSIONES Y LINEAS FUTURAS

El capitulo 3 esta centrado en el disefio de nuevos filtros diferenciales con
rechazo del modo comin basados en resonadores metamaterial asi como la
obtencion de dispositivos diferenciales, tales como divisores de potencia o
inversores de impedancia, gracias al uso de lineas diferenciales CRLH. En este
capitulo, el lector encontrara las herramientas y ecuaciones de disefio para
poder implementar dispositivos de microondas en tecnologia plana
(microstrip) que utilicen sefiales diferenciales. En concreto, los dispositivos
presentados son: (i) filtros diferenciales con anchos de banda elevados (del
30% al 130%) y buen rechazo del modo comtn (para este propdsito, se han
utilizado resonadores OSRR, OCSRR y resonadores semidiscretos SIR); (ii)
inversores de impedancia basados en lineas de transmision diferenciales
CRLH, que se han aplicado a la implementacién de un divisor de potencia dual.

El capitulo 4 estd focalizado en el disefio de filtros diferenciales con
supresion del modo comun basados en estructuras EBGs. Concretamente se
ha utilizado este tipo de estructuras para cancelar la propagacién del modo
comun en lineas de trasmisién microstrip acopladas. En la segunda parte del
capitulo se ha obtenido un filtro diferencial UWB con supresién del modo
comun y buena selectividad basado en estructuras EBG y carga de
resonadores SIR.

El Ultimo capitulo se centra en conseguir estudiar la posibilidad de obtener
dispositivos planares de microondas con anchos de banda de operacién
aumentados gracias a celdas unidad en celosia (Lattice) con comportamiento
CRLH. En este tipo de topologias, la dependencia de la impedancia
caracteristica con la frecuencia desaparece (con un apropiado diseno),
provocando un ensanchamiento considerable de las bandas de operacion.
Como ejemplo demostrativo, se ilustra el disefio de un divisor de potencia de
doble banda basado en la concatenacion en cascada de celdas convencionales
RH y celdas lattice LH.

En general, durante la realizacidn de esta tesis, se ha conseguido abordar los

objetivos propuestos en el primer capitulo. Estos objetivos estaban focalizados en la

obtencién de estructuras para microondas que operen con sefiales diferenciales y

presenten buenas caracteristicas funcionales y una fuerte cancelacién del modo

comun en ciertas bandas de frecuencia controlables. En concreto, se ha realizado el

estudio para lograr dispositivos diferenciales de microondas (filtros, inversores y

divisores de potencia) mediante el uso de resonadores derivados de conceptos

metamaterial y resonadores semidiscretos. Durante la realizacién de la tesis se ha

dado soluciéon a problemas que han surgido debido al alto grado de complejidad que

presentaban ciertas topologias.
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CAPITULO 6: CONCLUSIONES Y LINEAS FUTURAS

Debido a las diferentes lineas de investigacién que se llevan a cabo dentro del
grupo CIMITEC, es posible que el conocimiento adquirido en el disefio de estructuras
diferenciales sea utilizado en el desarrollo de herramientas de sintesis, automatica y
desasistida (mediante algoritmos ASM -del inglés, Aggressive Space Mapping-), de
circuitos de microondas balanceados.

Otra alternativa de futuro seria la opcién de considerar el disefio de circuitos
diferenciales de microondas con mas de dos bandas de operacion mediante el
modelo circuital extended-CRLH (E-CRLH). La opcion de considerar otro tipo de
topologias para los resonadores utilizados en esta tesis también puede ser de gran
interés para conseguir miniaturizar ain mas las estructuras presentadas.
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