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RESUM

En aquest treball, s’han realitzat filtres planars de microones basats en seccions d’ona
lenta carregades peridodicament amb elements reactius. S’han dissenyat i caracteritzat
filtres passa banda i elimina banda amb Uobjectiu de reduir la seva area d’ocupacio i
eliminar les respostes espuries , tot mantenint una bona resposta en frequencia dins la
banda d’interes.

RESUMEN

En este trabajo, se han realizado filtros planares de microondas basados en secciones
de onda lenta cargadas periédicamente con elementos reactivos. Se han disefado y
caracterizado filtros paso banda y elimina banda con el objetivo de reducir su area de
ocupaciény eliminar las respuestas espurias, manteniendo al mismo tiempo una buena
respuesta en frecuencia dentro de la banda de interés

ABSTRACT

In this dissertation, planar microwave filters based on slow-wave sections periodically
loaded with reactive elements have been implemented. Bandpass and bandstop filters
have been designed and characterized with the aim of reducing their footprint and
eliminating spurious responses, while maintaining a good frequency response within the
band of interest.
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1.INTRODUCCIO | ESTAT DE L’ART

L'enginyeria de radiofrequencia (RF) i microones ha experimentat una evolucio
exponencial en les darreres decades, impulsada fonamentalment per la creixent
demanda de sistemes de comunicacié sense fils (com ara el 5G, l'Internet de les Coses
- loT, i els dispositius portables o wearables). Aquests sistemes moderns requereixen
components altament compactes, lleugers i eficients.

Classicament, les dimensions fisiques dels components passius de microones (com els
filtres, els acobladors o els divisors de poténcia) ve determinada estrictament per la
longitud d'ona eléctrica (A ) del senyal d'operacio.

A frequencies de l'espectre més baixes -com la banda d'1 GHz analitzada en aquest
projecte- les estructures basades en elements distribuits estandard (com els
ressonadors de A/2 o els transformadors de A/4) ocupen una superficie inassumible per
a la miniaturitzacié requerida actualment. Per tant, reduir 'area d'aquests circuits sense
degradar-ne l'eficiencia, labanda de pas o l'aillament s'ha convertit en un dels principals
reptes de l'enginyeria actual.

Historicament, la reduccidé d'espai fisic en les plagques de circuit imprés (PCB)
s'abordava utilitzant técniques molt pioneres. A. Gorlr [6], proposava una estructura
coplanar (Figura 1) on introduia el concepte d’ona lenta.

Ground
» Planes
<

Figura 1- Estructura coplanard’ona lenta Figura 2—- Parametritzacio del meandre en dimensions fisiques

Utilitzant estructures de meandre (Figura 2), va parametritzar la velocitat de propagacio
de Uona en funcié de les dimensions geometriques del mateix meandre.

Durant aquest procés, també va atribuir una variacié en Uefecte inductiu i capacitiu
(causant alteracions en la velocitat de fase del senyal) de Uestructura d’acord amb les
seves dimensions fisiques com veiem a les Figures 3 i 4 respectivament.
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Figura 3 - Velocitat relativa en funcid de ’efecte capacitiu Figura 4 - Velocitat relativa en funcio de ’efecte inductiu

Una mica més tard -U’any 1998- V. Radisic, Y. Qian, i T. Itoh [7], proposaven la utilitzacio
de “dielectric photonic bandgap structures” (Figura 5) per aconseguir bandes
d’amplificacié molt més amples en amplificadors de poténcia les quals no tenien
efectes sobre els harmonics. A la Figura 6, veiem com elimina tota amplificacié a les
bandes freqliencials harmdniques que responen a amplificadors centrats a 4.5 GHz.
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Figura 5 - Dielectric photonic bandgap structures Figura 6 — Resposta en freqliéncia de la Figura 5

Jaentratsen el Segle XXl,Y.J. Lee, J. Yeo, R. Mittra, iW. S. Park [8], 'any 2005 proposaven
filtres elimina banda a través de defectes controlats del substrat, obrint la porta a filtres
que es desvinculaven d’un disseny convencional.

Aquests papers, treballen amb Electromagnetic bandgaps (EBGs), estructures capaces
d'inhibir la propagacio de senyals a certes frequencies a causa de 'efecte Bragg, derivat
de la periodicitat [9].

Les linies de transmissié basades en EBG s'han aplicat principalment a la supressio de
bandes espuries en filtres distribuits modulant peridodiccament les dimensions
transversals de les linies de transmissié [10], [11] pero també, com ja hem comentat, per
millorar el rendiment dels circuits actius mitjangant l'eliminacié d'harmonics no
desitjats [7].
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Recentment, J. Selga, P. Velez, J. Bonache i F. Martin [3], han continuat amb la mateixa
linea. Proposant miniaturitzacions d’ona lenta a través de carregar periodicament
elements reactius a les mateixes pistes de coure.

Veiem en la Figura 7 com aquesta carrega periodica d’inductancies en série, miniaturitza
Uespai fisic del divisor convencional, mantinguen una molt similar resposta en
frequencia (Figura 8).

Figura 7 - Comparativa en dimensions fisiques del divisor de potencia fabricat en PCB i la seva miniaturitzacio

F = Indudively-lcaded CPW power divider EM
e Ineclactiviethy-lcaced CPW power divider Meas, #
[~ - - Conwentional CPYW power divider Maeas. I

Frequency (GHz)
Figura 8 - Comparativa de resposta en freqiiéncia (Simulacié EM i mesures) dels dos divisors de la Figura 7

També, J. Selga, J. Coromina, P. Vélez, J. Bonache i F. Martin [5], ens proposen la
supressio de bandes espuries, les quals representen periodicitats en la resposta en
frequencia a multiples de la frequencia central. L’acoblador de la Figura 9, que té bandes
espuries en el seu canodnic, ens manté la resposta en frequéencia en una sola banda
d’interes com veiem a la Figura 10.
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Figura 9 — Layout de ’acoblador carregat reactivament Figura 10— Resposta en freqliencia amb eliminacié d’espuris

En el seglient apartat, plantegem les bases tedriques que ens permetran -continuant
amb Uactual estat de Uart- dur a terme el disseny de filtres planars de microones,
miniaturitzats a través de la carrega periddica d’elements reactius. Aconseguint aixi
Ueliminacio de comportaments espuris i una significativa reduccio de la grandaria fisica

d’ocupacia.
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2. FONAMENTS TEORICS

L'ambit de Ll'enginyeria de radiofrequéncia (RF) i microones s'encarrega
fonamentalment, de l'estudi i el disseny de circuits de senyals alterns que oscil-len en
'espectre compres entre els 100 MHz (108Hz) i els 1000 GHz (10'?Hz). Dins d'aquest
rang (Figura 11), solem diferenciar les bandes de VHF (30-300 MHz) i UHF (300-3000
MHz). Tanmateix, el terme "microones" s'empra habitualment per descriure l'interval
entre els 3 GHz i els 300 GHz, on les longituds d'ona eléectrica al buit (1) es situen entre
els 10 cm i 1 mm, respectivament. Calculades mitjangant la relacié A = c / f (essentc
lavelocitatde la llum). Quan ens apropem a la frontera del mil-limetre, ens referim sovint
a aquests senyals com a ones mil-limétriques.
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Wavelength (m)
Typical Frequencies Approximate Band Designations
AM broadcast band 535-1605 kHz Medium frequency 300 kHz—-3 MHz
Short wave radio band 3-30 MHz High frequency (HF) 3 MHz-30 MHz
FM broadcast band 88-108 MHz Very high frequency (VHF) 30 MHz-300 MHz
VHF TV (2-4) 54-72 MHz Ultra high frequency (UHF) 300 MHz-3 GHz
VHF TV (5-6) 76-88 MHz L band 1-2 GHz
UHF TV (7-13) 174-216 MHz S band 24 GHz
UHF TV (14-83) 470-890 MHz C band 4-8 GHz
US cellular telephone 824-849 MHz X band 812 GHz
869894 MHz Ku band 12-18 GHz
European GSM cellular  880-915 MHz K band 18-26 GHz
925-960 MHz Ka band 26—40 GHz
GPS 1575.42 MHz U band 40-60 GHz
1227.60 MHz V band 50-75 GHz
Microwave ovens 2.45 GHz E band 60—90 GHz
US DBS 11.7-12.5 GHz W band 75-110 GHz
TS ISM bands 902-928 MHz F band 90-140 GHz
2.400-2.484 GHz
5.725-5.850 GHz
US UWB radio 3.1-10.6 GHz

Figura 11 - Rang Frequencial al voltant de les microones

Des d'una perspectiva de disseny, l'augment de la frequiéncia i la conseglient reduccid
de la longitud d'ona impedeixen 'aplicacio directa de la teoria de circuits convencional.
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En realitat, les lleis classiques de circuits no sén més que una simplificacié o un cas
particular del marc més ampli de l'electromagnetisme definit per les equacions de
Maxwell. Aquesta distincié és critica: a frequéncies elevades, l'aproximacié de
components “lumped elements” perd la seva validesa. En el regim de microones, els
dispositius es dissenyen mitjancant elements distribuits.

Ates que les dimensions fisiques del component s6n comparables a la longitud d'ona
electrica, la fase de la tensié o del corrent experimenta variacions significatives al llarg
del mateix dispositiu. Aquesta és la principal diferéncia respecte a les baixes
frequencies, on la longitud d'ona és prou gran perqué el desfasament intern sigui
negligible. En l'altre extrem de l'espectre trobem l'enginyeria Optica, on la longitud d'ona
és tan petita que les equacions de Maxwell poden simplificar-se cap a l'Optica
geometrica, una metodologia que de vegades s'aplica en sistemes mil-limétrics sota el
concepte de quasi-optica.

Per tant, l'enginyer de RF ha de treballar inherentment amb les solucions de les
equacions de Maxwell. La complexitat d'aquest camp resideix en la naturalesa vectorial
d'aquestes operacions diferencials i integrals, que depenen estrictament de les
coordenades espacials. Un dels objectius fonamentals d'aquest text és simplificar
aquesta complexitat de camp per transformar-la en resultats interpretables mitjancant
una teoria de circuits convencional. Aixo implica l'Us de conceptes com les linies de
transmissio, els coeficients de reflexid i els parametres de dispersié o parametres S.

2.1 FONAMENTS D’ELECTROMAGNETISME

L’any 1873, James Clerk Maxwell va formular les bases de la teoria electromagnetica
moderna, descrivint aixi en 'ambit macroscopic els fendmens electrics i magnetics. En
els seus tractats, va postular que els camps electrics i magnetics posseeixen la
capacitat d'acoblar-se dinamicament, originant aixi les ones electromagnetiques.

Laimportancia de Maxwellrecau en la consolidacio teorica ( basada en el treball empiric
de Gauss, Ampére, Faraday, entre d’altres) del fenomen del desplagcament del corrent
eléectric.

El corrent eléctric és, essencialment, el flux ordenat de particules amb carrega electrica
—generalment electrons— a través d'un material conductor, com ara un cable de coure.
Els electrons es mouen impulsats per una diferéencia de potencial generada per una font
d'energia. Aquests fendmens responen a les ja conegudes equacions de Faraday,
Ampere-Maxwell i Gauss.

Aquesta obra no només va suposar una sintesi de l'estat de l'art de la ciéncia
electromagnetica de l'época, sind que va permetre deduir -a partir de consideracions
purament tedriques- l'existéncia del corrent de desplagament eléctric. Aquesta hipotesi
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va esdevenir el pilar fonamental que, posteriorment, conduiria a la demostracio
experimental de la propagacié de les ones electromagneétiques per part de Hertz i
Macroni.

2.2 NATURALESA DE L’ONA ELECTROMAGNETICA

La solucié més elemental i il-lustrativa d'aquesta equacié diferencial per a un medi
dielectric sense pérdues és l'ona plana uniforme (Figura 12).
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Figura 12 — Esquema de propagacio de ['ona plana uniforme

Assumint una propagacio unidimensional al llarg de l'eix z, i una variacio espacial nul-la
en el pla transversal, la solucié analitica (1) ens descriu un camp eléectric polaritzat en Xx.

E,.(z) = EYe /% 4 E=elk%y

Mitjangcant l'aplicacié directa de la llei de Faraday [1], es deriva el camp magnétic
associat H, (z) = E.(z)/n, revelant que els vectors E i H s6n matuament ortogonals i,
simultaniament, perpendiculars a la direccié de propagacié. Aquesta caracteristica
estructural defineix les ones transversals electromagnetiques (TEM), on la relacio
d'amplituds entre el camp electric i el magnetic ve estrictament determinada per la

impedancia intrinseca del medi, definida com n = \/u/e (assumint un valor aproximat
de 377 ) peral buit).

Fins a aquest punt, l'estudi de l'electrodinamica ens ha permes comprendre com una
ona electromagnetica es propaga per l'espai lliure sense restriccions, adoptant la forma
d'una ona plana uniforme. Tanmateix, en l'ambit de l'enginyeria de microones, l'objectiu
primordial és transferir energia o informacié des d'una font fins a una carrega de manera
eficient, confinada i sense perdues per radiacié incontrolada. Aquesta necessitat fisica
obliga a introduir estructures directrius o guies d'ona (cables, tubs metal-lics, linies
planars...) que delimiten l'espai de propagacio.

2.3 TECNOLOGIA PLANAR

Perque l'ona pugui propagar-se de manera confinada sense components longitudinals,
donant lloc al mode fonamental TEM (Transversal Electromagnetic, [1]), és condicié
matematica i fisica necessaria que l'estructura guiadora estigui formada per dos o més

15



conductors aillats entre si. Mentre que classicament aquesta condicié s'ha assolit
mitjangant el cable coaxial, en l'ambit del disseny modern l'evolucio natural ha estat el
desenvolupament de les estructures planars.

Aquesta tecnologia permet aillar la teoria de propagacié d'ones amb els processos de
fabricacié industrial de circuits impresos (PCB) i facilita enormement la integracié i el
muntatge superficial de components d'estat solid.

Dins del ventall de tecnologies planars, cal destacar-ne les seguents:

Stripline: Aquesta tecnologia, es basa en una pista conductora prima centrada entre
dos plans de massa infinits (Figura 13), totalment envoltada per un medi dieléectric
homogeni. Ates que el medi és uniforme al voltant del conductor, la Stripline suporta
un mode TEM pur. Tot i tenir excel-lents propietats d'aillament, la seva fabricacié és
complexa perque la pista central no és accessible per soldar components externs.

Figura 13 - Esquema de camps d’una stripline en tecnologia planar

Microstrip: Aquesta arquitectura, és lutilitzada en aquest treball. En eliminar el pla
de massa superior de la Stripline per permetre l'accés fisic als components, el medi
esdevé no homogeni (Figura 14). EL camp electric viatja parcialment pel substrat
dielectric (amb permitivitat relativa €,) i parcialment per l'aire ( €, = 1) que queda per
sobre de la pista.

Tmet

=— GND
Figura 14— Esquema fisic d’arquitectura microstrip en tecnologia planar

En aquest tipus de tecnologia, W representa l'amplada de la pista conductora superior,
L n'indica la longitud, T,,.; especifica el gruix d'aquesta mateixa capa de metal-litzacio, i
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finalment H correspon a l'algcada o gruix del substrat dieléctric que separa la pista
conductora del pla de massa inferior (GND).

L'ona ha de satisfer diferents velocitats de propagacié simultaniament, no pot existir un
mode TEM pur. En el seu lloc, apareix el mode Quasi-TEM. Per poder dissenyar circuits
amb rigor, introduim el concepte (2) de la Permitivitat Dielectrica Efectiva (€, .rf), que
modela l'asimetria del medi [1].

e+l ep—1 1
€ = + : 2
reff 2 2 20 2

T

Permetent-nos tractar una estructura fisica asimeétrica com si fos una linia TEM ideal
submergida en un medi fictici homogeni.

Coplanar: Aquesta arquitectura, manté la semi guia del camp electric (Figura 15),
mentre que ens permet connectar components a massa sense necessitat de fer
forats. Les pistes conductores i els plans de massa es troben a la mateixa capa
superior del dieléctric, separades per un petit espai (gap).

j_Tm et

“ GMND
Figura 15 - Esquema fisic d’arquitectura coplanar en tecnologia planar

En aquesttipus de tecnologia, W representa l'amplada de la pista conductora central de
senyal, S indica la separacid o distancia fisica entre aquesta pista central i els plans de
massa coplanars situats als seus laterals en la mateixa capa, L en defineix la longitud,
Tnet €specifica el gruix d'aquesta capa de metal:litzacio superior, i H correspon al gruix
del substrat dieléctric que separa tota l'estructura superior del pla de massa inferior
(GND).

Aquestes pistes conductores en tecnologies planars, les coneixem pel nom de linies de
transmissio.

2.4 TEORIA DE XARXES DE MICROONES

La linia de transmissido més elemental, és la representacio d’una linia de coure de dos
ports (Figura16)onV;, V, i 1, , I, son les variables de voltatge i corrent respectivament.
Calteniren compte que aquestes variables responen a amplituds complexes, ja que sén
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causades per valors sinusoidals. Com ens il-lustra ’equacié (3) i la seva respectiva
transformacio (4) [1].

Vi(t) = |Vi| cos(wt + B)3)
Vi(t) = |Vi|cos(wt + @) = Re(IVllej(“’”m) = Re(Vleth)(zl)

Cada port esta dotat de les impedancies Z,; i Z,, respectivament i el generador
s’expressacom a Ej.

I, I,
- -+
a, —= . 1 -,
N I e I | P2
E, b, T T b, _
—— o

Figura 16 - Xarxa biport elemental

Veiem U’aparicio d’un concepte clau, la reflexié i la transmissid. A cada port trobem una
magnitud transmesa a,, i una magnitud reflexada b,,.

Aquestareflexié és causada per la desadaptacié d'impedancia en canvis de medi, ja que
un port per definicid és la porta d’entrada a qualsevol xarxa i, per tant, requerim
d’adaptacié per poder operar el mateix senyal abans i després del port.

A escala numerica, entenem la relacié matematica (5) i (6) del senyal transmes i reflexat
en les generalitzacions a xarxes d’n ports [1].

Vn = vV ZOn(an + bn)(S)
1
I, = T (a, — by)e)

Les quals també accepten els equivalents (7) i (8) a les magnituds transmeses i
reflexades.

1( Vn
a, = 5<J2_0n+ ZOnIn)m

1({ v
b, = E(JZLOn_ ZOnIn)(S)

Através de la propia teoria matematica de poténcia (9), garantim que mantenim U'energia
dins la xarxa [1].
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b, = %Re(Vn Iy *) = %(ana;k‘z - bnb;)(g)

Cal destacar que a,a,/2 correspon a la potencia de l'ona incident, mentre que b, b,,/2
representa la poténcia de l'ona reflexada al port n.

La necessitat d’estandarditzar un model per poder operar i entendre matematicament
qualsevol xarxa, se’n va de Uestudi del propi fenomen de l’ona i intenta construir un
model aplicable a qualsevol xarxa amb independéncia del nombre de ports.

Elresultant, és unamatriu la qualrecolliratots els valors de reflexid i transmissio de cada
port. Aquesta matriu la coneixem pel nom de matriu de dispersio, la qual esta formada
pel que coneixem com a parametres S o de dispersio.

2.4.1 PARAMETRES DE DISPERSIO D’UN BIPORT

La nomenclatura dels parametres dins la matriu de dispersio és molt senzilla, partim del
grafisme “S” i ’hi afegim dos nimeros de sufix. Aquests dos numeros podriensernim,
on mrespon al port d’entrada i n al port de sortida.

Els parametres S d’una estructura biport (10), omplirien una matriu 2x2 [1].

b, b,
511=_ena2=0 512=_ena1=0
aq a
b b
521 =2 ena, = 0 522 =2 ena; = 0 (10)
ai az

On l’adaptacio6 es considera a a, = 0 ja que elimina tota reflexi6 al port, generant una
perfecta transmissio. Llavors, entenent aquest concepte, podem modelar un sistema
biport (11) amb una equacio lineal amb notacié matricial [1].

bl] _ [$u 512]- [a1] (11)
b, S21 S22l laz

Els valors de la diagonal (S,,), ens marquen els coeficients de reflexiéo de cada port.
Mentre que els valors fora la diagonal ens marquen els coeficients de transmissio
-essent més especifics-, ens marquen la relacié de transmissio entre ports.

Aquests parametres ens descriuen Uefecte de la xarxa a un senyal, per tant, ens han
d’informar de la magnitud i la fase i 'Unica manera de fer-ho és a través de logiques
euclidianes. Llavors, per definicio, els parametres S sén complexes.

Per conveni, lamplitud s’expressa en dB (12).

201log|S;nn| dB2)
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2.4.2 MATRIUABCD

La matriu de transmissid, coneguda comunament com a matriu ABCD o matriu de
transferencia, és una eina matematica per caracteritzar el comportament macroscopic
de xarxes biport.

La seva utilitat principal recau en la capacitat de relacionar linealment la tensié i el
corrent d'entrada amb els de sortida mitjancant un sistema d'equacions matricial
estandard, facilitant enormement l'analisi de sistemes complexos on multiples
dispositius es connecten en cascada, ja que la matriu equivalent és simplement el
producte de les matrius individuals.

A més d'aquesta versatilitat analitica, els mateixos parametres (13) revelen les
propietats fisiques inherents de la xarxa [1].

Vi Vi
A=720n12=0 B=_—120nV2=0
C=2onl,=0 D= onv,=009

VZ _12

Aquests parametres es defineixen en equacions lineals en notacidé matricial (14).

Vl]_ A B].[VZ]M

11 - C D _12 ( )

Coneguda a vegades com la matriu de transferencia, respon a les propietats (15).
AD — BC = 1 Enxarxesreciproques

A = D Per xarxes simétriques (15)

Calcomentar que si que considerem la propia xarxa sense perdues, elsvalors Ai D seran
Unicament reals, mentre que els valors B i C, seran Unicament imaginaris.

2.5 ESTRUCTURES PERIODIQUES

Una estructura periodica es defineix com una connexié en cascada de xarxes biport
identiques. Aquestes estructures apareixen en linies de transmissio carregades amb
elements reactius a intervals regulars.

L'analisi de la periodicitat es basa en les propietats de filtratge inherents a la xarxa, la
qual divideix l'espectre electromagnetic en bandes de pas (on l'ona es propaga
lliurement) i bandes de rebuig (on l'ona s'atenua exponencialment). Veiem U'esuematic
a la Figura 17.
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Figura 17 - Circuit equivalent d’una linia de transmissio carregada periodicament

Per analitzar rigorosament el comportament macroscopic de tota la linia, s'ailla una
Unica cel-la unitat de longitud d. Si observem els terminals situats entre la cel-la n-
essima i la cel-la (n+1)-essima, les tensions i els corrents es relacionen de forma
matricial segons la definicié classica dels parametres de transmissio (16).

= ol
I Lyyq

Aixo vol dir que la tensid i el corrent a l'entrada de la cel-la n depenen linealment de la
tensid i el corrent a la seva sortida (que alhora és l'entrada de la cel-la n+7). Aqui és on
intervé el Teorema de Floguet-Bloch [1].

Aquest teorema estableix que, per a una estructura periodica infinita, la solucio de les
equacions d'ona per a la tensid i el corrent (17) difereix d'una cel-la a la seglent
unicament per un factor de propagacié complex constant. Sidefinimy = a + jf comla
constant de propagacié d'aquesta "ona de Bloch”.

Vier = Wy er? i Lnvi = Iy e"7)

Sireordenem aquestes expressions per expressar les magnituds del node n en funcié de
les del node n+17, tenim (18).

Vo = Vi er?i Ly = Ihyq e?%ns)

Substituint la condicié fonamental directament dins del sistema matricial inicial (19).

Vn+1 eyd ] [ n+1](19)
Reagrupant els termes, arribem a un sistema d'equacions lineals homogeni (20), el qual
conforma el problema de valors propis, classic per a estructures periodiques.

[A — e ] [ n+1] _ [0](20)
C - e”d In+1 0

Aquesta representacié matricial és el punt de partida matematic. A partir d'aqui,
imposant que el determinant d'aquesta matriu sigui zero (per evitar solucions trivials on
latensidiel corrent siguin nuls), es dedueix tota la fisica i analisi numérica d’estructures
periodiques.
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2.5.1 IMPEDANCIA DE BLOCH

Continuant amb el Teorema de Floquet-Bloch, un altre parametre de gran interés és la
impedancia caracteristica d'aguestes ones. Podem definir una impedancia
caracteristica (21) en els terminals de la cel-la unitat [1].

ZB = ZO Ynt1 (21)
Inya
Aquesta impedancia rep el nom d'Impedancia de Bloch. A partir de l'analisi de la matriu
de transmissid i resolent per a l'exponencial de propagacid, la impedancia de Bloch
presenta les solucions (22) i (23).

2BZ,

T -D)+Janr—a 2

Z

4

Per a cel-les unitat simetriques (com la de la Figura 16), sempre es complira que A =D.
En aquest cas, laformula es simplifica notablement.

BZq

Zg = t =09

[ury

Les solucions +/- corresponen a les impedancies caracteristiques per a les ones gque
viatgen en sentit positiu i negatiu, respectivament. A partir de les expressions d'Ai B,
observem que a la banda de pas (a = 0), el terme de l'arrel genera un valor que fa que Zg
sigui un nombre real. En canvi, a la banda de rebuig (@ no nul), l'arrel canvia de sighe i Zg
esdevé un nombre imaginari pur. Aquesta situacioé és totalment analoga a la impedancia
d'una guia d'ona, que és real per als modes de propagacio.

2.5.2 CONSTANT DE FASE

La longitud eléctrica, definida fonamentalment pel producte Bl (sovint denotat també
com a 6). A diferéncia de l'electronica de baixa freqliéncia, on la distancia fisica d'una
pista és practicament irrellevant, a l'escala de les microones l'espai que recorre el
senyal és critic.

Figura 18 — Caracteritzacio de la longitud eléctrica

Veiem a la Figura 18, com el producte Sl vincula directament la longitud geometrica real
d'una linia [ amb la constant de fase del senyal que hi viatja (f), descrivint de manera
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rigorosa el desfasament o retard temporal exacte que pateix l'ona electromagnética en
travessar aquell segment.

Matematicament, la constant de fase f§ expressa la velocitat a la qual canvia la fase

. . . . 2
espacial de l'ona, sent inversament proporcional a la seva longitud d'ona (8 = 7”). En

consequencia, el terme Sl no expressa una distancia metrica, sind que representa una
mesura purament angular, expressada habitualment en graus o radians.

Aquesta magnitud quantifica quina fraccio exacta del cicle d'una ona sencera cap dins
d'aquell segment fisic de linia a una frequencia determinada. Per exemple, una linia
dissenyada amb una longitud eléctrica de Sl = n/2 radians equival exactament a un
quart de longitud d'ona o 1/4, la qual cosa implica que la fase del senyal rebra un
augment de 90° entre el port d'entradai el port de sortida.

L’equivalent en parametres ABCD (24) és ben senzill, simplement el propi parametre A.
cos (Bl) = A 24

2.6 LiNIA DE TRANSMISSIO AMB CARREGA REACTIVA

En aquest treball, carregarem periddicament linies de transmissio per esdevenir cel-les
miniaturitzades. Aquestareduccié de tamany, es basa en seccions d’ona lenta, les quals
ens permeten reduir el tamany de la linia host gracies a afegir distancia eléectrica amb la
carrega d’elements reactius -en el nostre cas- amb bobines en série o condensadors en
paral-lel.

Aquestes, buscaran replicar respostes en frequéncia de linies convencionals, perdo amb
una reduccio de longitud electrica respecte de la linia original sense carregar.

Laintroduccio d'aquestes noves cel-les miniaturitzades en teoria de filtres de microones
basades en linies de A4 (que sén els que tractarem en aquest treball), trenquen la
periodicitat tipica d’aquests filtres, la qual genera espuris a multiples senars de la
frequencia central o d’operacié (fy) com 3f,, 5f,, etc.

Per dur a terme aquestes cel:-les, primerament necessitem una metrica per quantificar
la reduccid de la mida del nostre circuit. Aquesta metrica és l'Slow Wave Ratio (25).

swr = E(25)
Bl
L'swr es defineix com la relacié entre la nova constant de fase kl de la linia carregadaiila
constant de fase de la linia original sense carregar fl. De manera equivalent, és larelacié
entre la velocitat a la qual viatjava el senyal per la linia original i la velocitat alentida a la
qualviatja ara.
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El significat fisic de l'swr és literalment el factor de miniaturitzacid. Si el disseny de la
nostra cel-la reactiva ens dona un swr de 0.5, vol dir que el senyal viatja a la meitat de
velocitat i, en consequencia, tindrem exactament la meitat de longitud fisica de la xarxa
per aconseguir el mateix efecte del filtre.

2.6.1 LINIA DE TRANSMISSIO AMB CARREGA CAPACITIVA

El circuit equivalent d’una linia de transmissié amb carrega capacitiva, el trobem a la
Figura 19.
L2 2
P P
Zl'-'r k C:'.I -Z-.ls k

Figura 19 — Esquema d’una cel-la simétrica carregada capacitivament en paral-lel

Les equacions que defineixen el comportament de la cel-la capacitiva, les trobem a [4].
Mitjangant Uanalisis ABCD, trobem les formules després manipular (23) i (24).

L’equacid (26), que ens introdueix el desfasament d’aquesta miniaturitzacié.

COS(BZ)Condensador = COS(kl) - %Sin(kl) (26)

Mentre que kl sera la nova longitud eléctrica de tota la linia resultant, C;s seraelvalorde
la capatitat a carregar en funcid de la miniaturitzacié desitjada. w representa la
frequéncia d’operacio (2rtf,), marcant aixi la freqiéncia central del filtratge.

Elfet de sumar-hi la carrega reactiva fa que el senyal pateixi un retard de fase. L’equacio
ens garanteix que, matematicament, aquesta nova linia més curta es comportara
electricament com un tram recte més llarg de longitud SL.

En afegir elements reactius a la linia per alterar-ne la fase, es produeix un efecte
col-lateral inevitable: laimpedancia caracteristica de la linia canvia (27). La impedancia
de la nova estructura carregada rep el nom d'Impedancia Bloch (Z5).

Zo sin(kl)~ZowCis sin(5)

ZBCondensador = sin(Bl) (27)

Essent Z, laimpedancia de la linia inicial, aquesta nova equacio (27), ens permet tractar
aquesta estructura complexa (linia + condensador + linia) com si fos un Unic component
homogeni d'impedancia Zg, i més important a efectes practics, la teoria demostra que
la Z, disminueix significativament respecte a la Z en cel-les capacitives.
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2.6.2 LINIA DE TRANSMISSIO AMB CARREGA INDUCTIVA

El circuit equivalent d’una linia de transmissié amb carrega inductiva, el trobem a la
Figura 20.

/2 /2

- L - L

P, P>
Z, k sw Z, k
Figura 20 - Esquema d’una cel-la simétrica carregada inductivament en série

On hi apliquen les equacions (28) i (29), que guarden certes diferéncies respecte a la
cel-la capacitiva, pero la mateixa estructura.

cos(BD poping = cos(kl) — %?sin(kl) (28)

7 _ _ _JjB_ _ Zosin(kz)+leScosz(g)
Bpobina sin(B) sin(Bl) (29)

El canvi més gran respecte a la cel-la capacitiva és que la Zp resultant augmenta
significativament respecte a la Z, en cel-les inductives, com veiem a (29).

2.6.3 EXEMPLE DE MINIATURITZACIO

A continuacio es mostrara ’exemple de miniaturitzacié d’una linia de 90° adaptada a 50
Q ( Figura 21) amb una reflexio nul-la i una transmissio total. Miniaturitzarem els valors
Zg =50, Bl =90, f, =1 GHz amb un swr = 0.5 per aconseguir -seguint les formules-
Zoconpensapor =120.7107 2| Zy gopina = 20.7107 02, kl = 4521 (15 = 2.6370 pF | Lis =
6.5924 nH.

S'ha evaluat la xarxa mitjangant simulacié circuital utilitzant el programari Advanced
Design System (ADS).

* . ™ 1 TermG .
+ S Termt o TN - + TermG4
L‘Zﬂ?ﬁ TL1 Num=2
o Z=5000hm | Z=50 Ohm
F=1GHz

Figura 21 - Cel-la Adaptada a 50 Q a 90°
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Figura 22 - Esquematic d’una cel-la inductiva i d’'una capacitiva

AlaFigura 22 veiem l'esquematic de les dues cel-les. Tant la cel-la capacitiva (Figura 23),
com la inductiva (Figura 24), responen amb exactament el mateix comportament (en
parametres Bloch) que la linia inicial adaptada a 50 {2 amb una longitud eléctrica de 90°.
També comprovem que s’ha respectat la reduccié en dimensié fisica, ja que Uswr =
kl/Bl= 45°/90° = 0.5.

m3 m4 mi m2

freq=1.000 GHz| |freq=1.000 GHz freq=1.000 GHz |  |freq=1.000 GHz

B1=90.001 BI_Linia=90.000 Z_Bloch=50.000| |Z_Bloch_Linia=50.000
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Figura 23 - Comparativa de la simulaci6 dels esquematics de les Figures 19 i la cel-la capacitiva de la Figura 20

m3 il m2
freq=1.000 GHz freq=1.000 GHz freq=1.000 GHz fregﬂ.DDI_J GHz
BI=00.000 E[Linia=20.000 Z_Bloch=30.000| |Z_Bloch_Linia=30.000
2 10
: 20—
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. .E:\ 60— me?
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Figura 24 — Comparativa de la simulacid dels esquematics de les Figures 19 i la cel-la inductiva de la Figura 20
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3. TEORIA DE FILTRES DE MICROONES

Aquest capitol descriu els conceptes fonamentals i la teoria de filtres que constitueix la
base del disseny. Els continguts abasten les funcions de transferencia dels filtres, els
prototips del filtre passa baixos i els seus elements, aixi com els escalats tant de
frequéncia com d'impedancia.

Finalment, presenta també les seccions de linia que utilitzarem en tot el disseny.

3.1 FUNCIO DE TRANSFERENCIA

La funcido de transferéncia d'una xarxa de filtratge d’un biport és una descripcio
matematica de les caracteristiques de resposta de la xarxa.

Es tracta de l'expressié6 matematica del parametre de transmissio S,;. En moltes
ocasions, per a una xarxa de filtratge passiva i sense pérdues, la funcié de transferencia
(representada com l'amplitud al quadrat) es defineix a través de (30) [2].

|521(iﬂ)|2 = m(%)
A on € representa la constant d’arrissat (ripple), F, () és la funcid caracteristica, i  és
la variable de freqiiéncia. Es convenient considerar que Q representa la variable de
freqiiencia angular d'un prototip de filtre de passa baixos que presenta una freqléncia
de tall a 0 = ()., essent (.= 1 rad/s. Les transformacions de frequéncia cap a la
frequencia angular habitual per a filtres practics de passa baixos, pas alt, pas de banda
i eliminacio de banda s'analitzaran més endavant.

En xarxes lineals i invariants en el temps (31), la funcié de transferencia es pot definir
mitjancant una funcié racional [2].

N(p)

S21(p) = o)

N(p) i D(p) representen polinomis en una variable de freqiiencia complexap = a + .
En el cas d'una xarxa passiva sense perdues, la frequencia de Neper (og) és nul-la, de
manera que la variable es simplificaap = j(l. L'obtencié d'una funciod de transferéncia
racional i realitzable que generi unes caracteristiques de resposta que s'aproximin a la
resposa teorica requerida constitueix el que anomenem el problema d'aproximacio.

En nombrosos escenaris de disseny, aquesta funcié de transferéncia racional es pot
construir a partir de la funcié de transferencia de l'amplitud al quadrat. Un cop definida
la funcié de transferencia, la resposta de les perdues d'insercio (32), d'acord amb la
definicié convencional en l'enginyeria de microones, es pot calcular [2].
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1
LA (.Q) =10 lOg(W) (32)

Ateés gue en una xarxa passiva de dos ports es compleix el principi de conservacié de
l'energia (condicid d'unitarietat), on la suma de les potéencies reflexada i transmesa és

igual a la unitat |S(11)|2 + |S(21)|2 = 1, trobem les pérdues de retorn (33) [2].
Lr(©2) = 101log(1 — |55, (jQ)|?) dB (33)

3.2 TEORIA D’APROXIMACIO

Un filtre ideal presenta una transmissié perfecta amb pérdues d'insercié nul-les a la
banda de pas i una atenuacié infinita a la banda eliminada, unides per una transicié
abrupte a la frequiencia de tall, com veiem a la Figura 25.

dB

0
Passband Stopband

Je f
Figura 25 — Resposta en freqliéncia d’un filtre passa baixos

Aquestfiltre, és fisicamentirrealitzable. Aqui és on intervé la teoria d'aproximacid. El seu
proposit és resoldre aquest impediment fisic cercant una funcié matematica racional i
realitzable -expressable mitjangant els polinomis de variable complexa- que s'aproximi
al maxim a aquesta resposta ideal utilitzant un nombre d’etapes (ordre, representat per
n) de filtre finit.

Com que l'aproximacié perfecta no existeix, hem d’assumir un compromis matematic i
fisic entre atenuaci6, temps de resposta, distorsions temporals...

Aquests compromisos han donat lloc a diferents families d'aproximacions classiques.
D'una banda, l'aproximacié de Butterworth, optimitza la funcié de transferéncia perque
la resposta d'amplitud sigui la més plana possible a la banda de pas, sense presentar
cap arissat. Acanvi, la caiguda cap a la banda eliminada és relativament suau i requereix
ordres elevats per aconseguir atenuacions profundes. Com a alternativa directa,
l'aproximacio de Chebyshev introdueix una fluctuacio d'amplitud controlada, coneguda
com a arrissat o ripple, a la banda de pas. Tolerant aquesta petita perdua de retorn,
s'aconsegueix una transicié molt més abrupta cap a la banda eliminada per a un mateix
ordre del filtre.
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Aquest compromis teoric encara es pot portar un pas més enlla mitjangantl'aproximacié
el-liptica, o de Cauer. Aquest model matematic permet l'existencia d'arrissats tant a la
banda de pas com a la banda eliminada, una doble tolerancia que proporciona la
transicié més escarpada i rapida possible entre la zona de conduccié i la zona de rebuig
d'energia.

En definitiva, la tria de la teoria d'aproximacid adient determinara els coeficients
matematics (representats pel grafisme g) exactes que conformaran el polinomi de la
funcié de transferéncia. Aquests coeficients seran precisament els que es traduiran en
els valors fisics normalitzats quan es passi a desenvolupar els models circuitals
mitjangant els prototips de passa baixos.

3.3 PROTOTIP PASSA BAIXOS | LES SEVES TRANSFORMACIONS

El prototip del filtre passa baixos es defineix, en termes generals, com una xarxa les
magnituds de la qual han estat normalitzades per adaptar la impedancia de la font a la
unitat (go = 1) ila frequencia angular de tall, situada també en la unitat (w, = 1 rad/s).
Aquest model normalitzat és la base per implementar les aproximacions de Butterworth
i Chebysheuv.

Per a la realitzacié d'un filtre de n pols, existeixen dues topologies circuitals possibles
(Figura 26) que son duals entre sii que proporcionen exactament la mateixa resposta en
frequéncia. En aquestes configuracions, els parametres g; (per a valors d'i de 1 a n)
representen o bé la inductancia d'una bobina en série, o bé la capacitat d'un
condensador en paral-lel, connectades en série. En consequéncia, l'ordre n del filtre
equival al nombre total d'elements reactius que el conformen. L'assignacié de rols als
parametres depen de l'arquitectura triada:

e Si g, es defineix com una capacitat en paral:lel (a) o una inductancia en série (b),
llavors g, es defineix com la resistencia o la conductancia de la font,
respectivament.

e De manera analoga, si g, és l'ultim element reactiu (capacitat en paral-lel o
inductancia en serie), el terme seguent g,,, esdevé la resisténcia o la
conductancia de la carrega.

Ry=go=1 L,=g Li=g Ly=g3

— (=g, 8N+

T Ci=g T Cs3=g; EN+1

Figura 26 — Models circuitals d’un filtre passa baixos normalitzat
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Aquests models de passa baixos, actuen com un prototip universal. A partir d'ell, és
possible dissenyar una gran varietat de filtres practics mitjangant l'aplicacié de
transformacions de frequienciai d'elements. L'objectiu d'aquest apartat és proporcionar
les equacions i taules de disseny necessaries per obtenir els valors dels elements dels
prototips més comuns, aixi com determinar el grau o l'ordre requerit per satisfer unes
especificacions determinades, sense necessitat d'aprofundir en els métodes de sintesi
de xarxes.

3.3.1 BUTTERWORTH

En el cas particular dels filtres de Butterworth, la funcié de transferencia de l'amplitud al
quadrat, que presenta unes pérdues d'insercié de 3 dB en la frequencia de tall
normalitzada ({1, = 1), es defineix mitjangant l'expressio (34) [2].

1

|521(jﬂ)|2 = (1+02m)

(34)

En aquesta equacid, n representa el grau o l'ordre del filtre, un parametre que es
correspon directament amb el nombre d'elements reactius necessaris per a la sintesi
del prototip de passa baixos. Com veiem a la Figura 27, la resposta d'un filtre de passa
baixos ideal és optima en la proximitat de Q = 0, perd la seva precisié disminueix
progressivament a mesura que la frequencia s'apropa a la frequéencia de tall Q..

L (dB) —=>

Q Q —=
Figura 27 - Pérdues d’insercid del prototip passa baixos Butterworth

Per als prototips de passa baixos de Butterworth, caracteritzats amb unes perdues
d'insercié de 3 dB en la frequéncia de tall normalitzada ({1, = 1), els valors dels elements
de la xarxa es poden calcular mitjangant les expressions (35) [2].

[ ] go = 1,0
e g, = 2-sin ((21_1)”) perai = 1 finsan s
® Jgn+1 = 10
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Habitualment, es disposa de taules que recullen aquests valors per a ordres que van des
den=1an=9. Aquestsfiltres de dos ports, presenten una estructura de xarxa totalment
simetrica, ésadir, gy = Gn+1, 91 = YIn-

Per determinar el grau o l'ordre necessari d'un prototip de Butterworthn (36), se sol partir
d'una especificacié d'atenuacié minima en la banda de rebuig (L,s, en dB) a una
frequencia determinada (Q> 1) [2].

log(10(01L4s)—1)

>
n (2108(0))

(36)

Com a exemple practic, si requerim una atenuacio de L,; =40 dB a una frequéncia de Qg
=2, elcalculens donan = 6,644. En consequiencia, haurem de seleccionar un prototip
de Butterworth de 7 pols (n =7), ja que n’ha de ser un nombre natural positiu.

3.3.2 CHEBYSHEV

Donat un mateix ordre d’aproximacioé, el model Chebyshev es caracteritza per presentar
una resposta d'arrissat equivalent (equiripple) dins la banda de pas i una atenuacié més
gran a la banda de rebuig. La funcié de transferéncia de l'amplitud al quadrat (37),
descriu matematicament aquest tipus de resposta [2].

|521(iﬂ)|2 = ( 37)

(o)
En aquesta expressio, T, (Q) representa el polinomi de Chebyshev d'ordre n, mentre que
la constant d'arrissat, € es defineix en funcié del nivell d'arrissat especificat per a la
banda de pas (L), expressat en dB. Aquesta relacio permet ajustar la selectivitat del
filtre permetent una petita variacié controlada de l'amplitud en la zona de transmissié a
canvi d'una caiguda més abrupta en la zona de transicié cap a la banda de rebuig.

Aquest arrissat, és definit per Uexpressio (38) [2].

Lar
€ = 41010 — 1 (38

i
.—u—j T
Vv n=5 —
3
/ =
\
N
~ : L i
- g

Q, Q—=
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Figura 28 - Resposta polar filtre Chebyshev Figura 29 - Pérdues d’insercié del prototip passa baixos Chebyshev



En el cas dels prototips passa baixos de Chebyshev basats en la funcio de transferencia
que hem definit préviament, el disseny depén de l'arrissat especificat per a la banda de
pas Ly, i de la frequeéncia de tall normalitzada Q. = 1 (Figures 28 i 29). Els valors dels
elements per a les xarxes de dos ports es determinen mitjancant el seglient conjunt de
férmules (37) [2].

go ES 1.0

g1 = gsin (%)

| 4sin ((Zi z—nl)n) sin ((Zi 2—n3)n)

Ji-1 y2 + sin2 <(l _n1)7T>

peri = 2,3, .. n

In+1 = 1.0pernimparell, g,,, = coth? (g) per nimparell 37)

Mantinguen les igualtats (38).

B = In [coth (Li)] y = sinh (%) (38)

17.37

Alguns valors tipics dels elements per a aquests filtres estan tabulats per a diversos
arrissats a la banda de pas, i per aun ordre del filtre desden = 1 finsan =9.

Per a un arrissat exigit a la banda de pas de "Ly,.-" dB i una atenuacié minima a la banda
rebutjada de "L," dB a 0 = (g, amb Uequacié (39) podem trobar l'ordre d'un prototip
de passa baixos de Chebyshev que complira amb aquesta especificacio [2].

100‘1LAS—1

1091LAr 1

n = COSh_l— 39
- cosh‘lﬂs( )

3.3.3 TRANSFORMACIONS FREQUENCIALS

Fins a aquest punt, l'analisi s'ha centrat exclusivament en els prototips de filtre de passa
baixos normalitzats, els quals es defineixen per una resisténcia (R) o conductancia (G)
de font unitaria (go = 1) i una frequéncia de tall de referéncia ({1, = 1 rad/s).

Per tal d'obtenir les caracteristiques de frequiencia i els valors dels elements per a filtres
operatius basats en aquests prototips, cal aplicar tecniques de transformacid de
frequencia i d'elements.
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3.3.3.1. MAPEIG DE FREQUENCIA

La transformacié de frequiéncia, també coneguda com a mapeig de freqliéncia, és el
procés per traslladar una resposta determinada (com ara la de Chebyshev) des del
domini de freqiéncia del prototip () cap al domini de freqiéncia real (w). Aquest
procediment permet expressar la resposta del filtre en les seves variants passa baixos,
pas alt, pas banda i elimina banda.

Es important subratllar que la transformacié de freqiéncia incideix directament sobre
tots els elements reactius del circuit, mentre que els elements resistius romanen
inalterats durant aquest procés.

3.3.3.2. ESCALAT D’IMPEDANCIA | TRANSFORMACIO D’ELEMENTS

A part del mapeig frequencial, hem d’escalar en impedancia tots els valors de g,
normalitzats, per poder operar correctament amb qualsevol impedancia de font
especifica Z,. | per fer aquest procés, tenim un factor d’escalat y:

Z . L. :
Yo = g_" per g, resistiuiy, = % per g, conducitu
0 0

En principi, l'aplicacio de l'escalat d'impedancia sobre una xarxa de filtratge es realitza
de manera que no s'alteri la forma de la resposta. Responent a les seglients regles:

e Inductancia: L es transformaen yyL

. c
e Capacitat: C es transforma en "
0

e Resisténcia: R es transformaen yyR

. G
e Conductancia: G es transforma en "
0

Si utilitzem g com a terme generic per als elements del prototip de passa baixos, podem
afirmar que la transformacié dels elements g és independent de la transformacio de
frequencia. Per tant, per a qualsevol classe de filtre, es compleixen les seglents
relacions per als elements resistius:

e R=y,g (qQuan grepresenta una resistencia)

o G= yﬁ(quan g representa una conductancia)
0

Considerem el cas en qué la resposta d'un prototip de passa baixos ha de ser
transformada cap a una resposta de pas de banda amb un ample de banda determinat

[2].

FBW = wza—)_aa W = W 1w, (40)

0
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Q
Q= — -(2—ﬁ)(41)
FBW wo w

dB Stopband Bandwidth
(FBW)
0 Stoplband

Passband Passband

Figura 30 — Resposta en freqliéncia d’un filtre elimina banda

Tanten les expressions (40) i (41) com a la Figura 30, w, representa la frequencia angular
central del filtre i el terme FBW es defineix com l'ample de banda fraccional (fractional
bandwidth), on w; i w, ens indiquen les frequencies angulars que delimiten els extrems
de la banda d’interes.

L'expressio analitica del mapeig de frequéncia implica que qualsevol element reactiu g
del prototip passa baixos es transforma en un circuit ressonant LC (serie o paral-lel) en
eldomini delfiltre de pas banda. Peraunressonador LC série (Figura 31), ongrepresenta
la inductancia del prototip, els valors dels elements es determinen considerant
simultaniament el mapeig frequencial i l'escalat d'impedancia y, a (42).

Q FBW 1
“—7Yog Cs = — (42)

S FBWuwg

Figura 31— Transformacid g en série de passa baixos a pas banda

De manera analoga, per al cas delressonador LC paral-lel (on el parametre g del prototip
correspon a una capacitat), els valors dels elements en el filtre final es calculen a (43), i
responen a la Figura 32.
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L,
Z
e o [T,
(-r
Figura 32 — Transformaciod g en paral-lel de passa baixos a pas banda

Es fonamental observar que, en ambdods casos, es compleix de forma estricta la
condicio de ressonancia a la frequencia central del filtre (44).

wols = — wol, =

(44)
[OX) CS [OX) Cp

Com a exemple d'aplicacié practica, considerem la transformacié d'un prototip de
Butterworth de 3 pols per dissenyar un filtre amb una banda de pas compresa entre 1i2
GHz. Mitjangant aquestes relacions d'elements, s'obté una estructura de pas banda on
cada node reactiu del prototip original ha estat substituit pel seu ressonador
corresponent, garantint la resposta de magnitud desitjada en l'espectre de
radiofrequéncia especificat. A la Figura 33, trobem el seu esquematic.

7.958 nH 7.958 nH

1.592 pF 1.592 pF

1.989 nH gj' 6.366 pF 50 ohms
i

50 ohms

Figura 33 - Transformaci6 circuital del filtre pasas baixos a pas bandan =3

La transicié des d'un prototip de passa baixos cap a una resposta d'eliminacié de banda
s'articula mitjancant un mapeig de frequencia que inverteix la relacio utilitzada en els
filtres de pas banda (45).

Qc FBW
0 = o5 (45)

w wo

En aquesta formulacio (46), tant la frequencia angular central w, com l'ample de banda
fraccional FBW mantenen les seves definicions geometriques habituals:

(1)0 = \ywi1Wy ,FBW = D270 (46)

wWo

Es important, destacar que aquesta transformacié opera de manera inversa a la de pas
de banda. Un element inductiu o capacitiu (g) del prototip es transforma en un circuit
ressonant LC paral:-lel o série, respectivament, en l'estructura final. Aplicant l'escalat
d'impedancia (y,), els valors dels elements resultants es calculen de la seguent manera:
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A. Peragcom ainductancia (Ressonador LC paral:lel), responent a la Figura 34.

1

[ ] C = -
P FBWwoQcYod I
Ig — ! C,
o [ = SFBWrog , 5
p Wy Figura 34 — Transformacio g en paral-lel de

passa baixos a elimina banda

B. Per a g com a capacitat (Ressonador LC seérie), responent a la Figura 35.

o [ =—1To
S FBWweQcyg g L C
o——0 —3p o MW |}-o
Q.FBWg
° Cs = T Figura 35 - Transformacio g en série de passa
oYo

baixos a elimina banda

Igual que en els casos anteriors, la consisténcia del disseny es verifica mitjancant les
condicions de ressonancia a la freqlencia de treball central, garantint que wyL, =

. 1 . , . .
i woLy = ——. Aquest procediment és la base per al disseny de filtres
(l)on (l)oCS

d'eliminacio de banda practics (per exemple, per suprimir el rang d'1 a 2 GHz), on la
topologia resultant permet "bloquejar" el pas de l'energia precisament en la banda on
els ressonadors entren en accid, responent a la Figura 36.

3.979 nH 3.979 nH
00000

'—
3.183 pF
50 ohms 3.979 nH

T

Figura 36 - Transformaci6 Circuital del Filtre Elimina Banda

3.183 pF

50 ohms

3.183 pF

3.4 FILTRES BASATS EN STUBS DE QUART DE LONGITUD D’ONA

Els transformadors d’immitancia o stubs de quart de longitud d’ona tenen la propietat
de convertir matematicament i fisicament el comportament d'una impedancia en série
en una admitancia en paral-lel, i viceversa.

Gracies a aquesta transformacio, podem agafar el prototip passa baixos mixt original i,
inserint inversors entre els nodes, convertir-lo en una estructura equivalent que utilitza
exclusivament un sol tipus de ressonador. Els inversors d'immitancia es categoritzen en
inversors d'impedancia (K) i inversors d'admitancia (J).
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3.4.1 INVERSORS K I1J

Un inversor d'impedancia ideal k és una xarxa de dos ports que posseeix una propietat
singular: si el port de sortida es tanca amb una impedancia de carrega Z;, laimpedancia
d'entrada Z;y vista des del port d'entrada queda definida per larelacié (47) [2], responent
ala Figura 37.

K2
ZIN = Z_L (47)

En aquesta expressio, K és un valor real que defineix la impedancia caracteristica de
linversor. La conseqliéncia directa d'aquesta propietat és la transformacié de la
naturalesa de la carrega. Una carrega inductiva es reflecteix com a capacitiva a
l'entrada, i viceversa. Aquesta inversio requereix un desfasament eléctric estricte de
90°.

De maneradual, uninversord'admitanciaideal Jopera de forma analoga en el domini de
les admitancies. Si es connecta una admitancia de carrega Y;, l'admitancia d'entrada
Y;y obeeix l'expressio (48) [2], responent a la Figura 37.

= — (48
IN YL( )

On Jrepresenta l'admitancia caracteristica de l'inversor.

Tot i que els inversors KiJideals assumeixen un comportament constant a totes les
frequéencies, la seva implementacid fisica en linies de transmissié reals (com el
transformador de quart de longitud d'ona) ofereix aquest comportament de manera
exacta només a la frequéncia de disseny f.

O— [——C O—vi —cl
+ {:() + ;{U )'['
Fb ﬁ_ |
Z,=K%z, Yo =JYY,
A/4 A4
O fe 'e)
4,=K Yo=J

Figura 37 - Esquemes dels Inversors ki J

3.4.2 SECCIO DE LiNIA DE QUART DE LONGITUD D’ONA PER FILTRES
DE MICROONES

Considerem una seccié de linia de transmissié de longitud [ (Figura 38), acabada en
circuit obert. Sabem que es comporta com un ressonador LC série prop de la frequiencia
per la qual la linia té una longitud A/4.
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0= 2 alw = wy.

Figura 38 — Esquema del pas de model circuital a tecnologia planar d’un ressonador RC série

On Z,, representa 'impedancia caracteristica de la propia linea, Z la impedancia
d’entradai 6 la longitud eléctrica. La impedancia d’un circuit LC es calcula amb (49).

. 1 . |n @ Woy _ 5. |Ln(W-wo) _ . . _ 1
Z—]wLn+—ijn—]/Cn(w0 w)_ZJ\/:n—(UO = 2jL,(w wo)OnLnCn—w5(49)

| laimpedancia d’entrada Z de la linia acabada en circuit obert amb (50).
Z = —jZ,ncotl (50

Prop de w,, laimpedancia s’aproxima com (51).

. TAw _ jZonm(w—wop)
Z = jZoptan v 200 (51)

Aquestes dues impedancies sén iguals si es verifica (52).

4(1)0Ln

Zon = —— (52)

Fent Uescalat d’impedancies i transformant en frequencia, obtenim (53).

4Z 47, wWy—w
ZOl = i; ZOl = on amb A = =21 (53)
g, Tg.A wo

Per tant, amb estructures de seccions de linia de A/4 en cascada amb linies adaptades,
podem replicar exactament el mateix funcionament que un filtre pas banda.

| de fet, per replicar Uelimina banda, el procediment és el mateix, pero amb una
impedancia de carrega Z; = 0. | per tant (54), s’hauria d’igualar a 'equivalent LC en
paral:-lel.

Z = jZy,,tanB e

En consequencia, podem afirmar que les xarxes que sintetitzen aquests filtres responen
ala Figura 39.

— — | —— — —

/‘/%//Zﬂ‘ v/ 7;.07/—,;

Rebuig de banda “v -1 passa banda

Figura 39 - Model esquematic de les seccions basades en linies de A/4 —per filtres pas banda i elimina banda
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4. DISSENY DE FILTRES PLANARS DE MICROONES
BASATS EN LINIES DE TRANSMISSIO AMB
CARREGA REACTIVA

En aquest apartat s’aborda el disseny complet de filtres planars de microones amb
estructures de pas banda i elimina banda basades en ressonadors de seccions de linia
amb carrega reactiva i longituds eléctriques de A/4 acabades en circuit obert o
curtcircuit. Les quals es comporten com un circuit LC serie i paral:-lel respectivament.

4.1 FILTRES PASSA BANDA BASATS EN LINIES DE TRANSMISSIO AMB
CARREGA CAPACITIVA

A continuacio, es presenta el disseny d’un filtre amb una topologia de pas banda basada
en la teoria de linies de quart de longitud d’ona centrada a una freqliencia fonamental
de f, = 1 GHz, amb un ample de banda fraccional del 50%. Buscant una complexitat
manejable, es selecciona una resposta tipus Chebyshev amb un arrissat a la banda de
pas (ripple) de 0.1 dB.

A l'hora de definir l'ordre del filtre, s'ha optat pel disseny amb tres branques o dit d’una
altre manera, n = 3. La decisié de descartar els ordres parells es fonamenta en la
topologia de la xarxa: els filtres de Chebyshev d'ordre senar presenten una estructura
perfectament simeétrica (g; = gy), la qual cosa garanteix que les impedancies de font i
carrega puguin ser idéntiques (en el nostre cas, els 50 Q estandard de qualsevol
analitzador de xarxes). Els valors g sén:

Joz46 = 1| 915 = 0.3807 | g5 = 0.3423
Escalant en impedancia, trobem les seglents impedancies:
Zoaae =50Q|Zys = 19.0353Q| Z; = 17.1126 Q

Un cop obtingudes les dimensions teoriques, s'ha evaluat la xarxa mitjancant la
simulaci¢ circuital de UAdvanced Design Systems (Figura 40).

[ ePARETERS |

SP1

Start=0.025 GHz | TermG1- 1 * . B ! ‘
Stop=10 GHz - =
Step=100kHz T E S : I ’ o Cha - TermG2
Z=50 Ohm Chain1 . Chain2 Hyms2
T3

i A=0 b A0 2=50 Ohm

|\|—]
iIH
Il

7=19.0353 Ghm - B=1/(j*0.02) 2=17.1126 Ohm - B=1/(*0.02) 7-19.0353 Ohm
E=90 C=4*0.02 E=90 C=*0.02 E=90
Ref F=1GHz D=0 Ref F=16Hz D=0 Ref F=1GHz

Figura 40 - Model esquematic elemental del filtre pas bandan =3
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Ala Figura 41, es pot observar la magnitud (en dB) dels coeficients de transmissio Sy i
reflexid S,; del model esquematic de la Figura 40.

£DS

dB SEZ,‘IB
dB(S(1,1

freq, GHz

Figura 41 - Resposta en frequéncia del filtre pas banda n =3

Elfiltre presenta bandes espuries a freqiéncies multiples senars d’f, com 3 GHz, 5 GHz,
7 GHz... L’ample de banda ve definit pel limit superioriinferior del maxim rissat del filtre,

comveiem ala Figura 42.
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Figura 42 - Comprovacid d’ample de banda del filtre

En aquesta primera analisis, els inversors serie s’han substituit per la seva resposta en
funcio de la matriu ABCD, pero anem a veure qué passaria si posem realment els
inversors de 90°. Veiem aquest model esquematic a la Figura 43.

— —
L L
TLIN TLIN
L7 L8
7=50.0 Ohm 7=50.0 Ohm
E=90 E=90
F=1 GHz F=1 GHz
TLSC
s e
7=19.0353 Oh
=00 m Z=17.1126 Ohm 7=19.0353 Ohm
. E=90 E=00
Ref F=1GHz Ref F=1 GHz Ref F=1 GHz

Figura 43 — Model esquematic del filtre pas bandan =3

40



Com s’observa a la Figura 44, la resposta en frequéncia dels parametres S de la Figura
43, presenta una reduccié de 'ample de banda fraccional del 50% al 38%. Aguesta
diferéncia no és important, simplement s’ha de tenir en compte durant el disseny.

70 if 1[.‘ :[: ‘I} ‘[: |
0 2 4 6 8 10 12

freq, GHz

Figura 44 - Comparativa de respostes en freqiéncia dels models esquematics de les Figures 37 i 39

La fresadora mecanica LPKF de control numeric utilitzada per fabricar el filtre ( Figura
45), imposa una restriccié d'impedancia maxima d’aproximadament 96 Q quan es
treballa sobre el substrat Rogers RO3010, amb una permitivitat relativa de €. =10.2 i un
gruixde h=1.27mm.

Figura 45 - Fresadora mecanica LPKF ProtoMat S63

Per optimitzar la resposta frequencial i la fabricabilitat, s'ha pres la decisi6é de dur a
terme la miniaturitzacié utilitzant Unicament condensadors en paral-lel. Els valors
numerics de les impedancies dels stubs en paral-lel, s6n baixos. Atés que l'Us de
bobines en série reduiria encara més aquests valors, l'aposta purament capacitiva ens
permet elevar les impedancies fins a nivells més facils de modelar i fabricar.

En canvi, els inversors série s’acostaran al limit dels 96 Q imposats per la fresadora. Per
gestionar-ho, s'ha fixat un factor d'ona lenta swr del 60% per a les seccions en série i un
swr del 50% per a les seccions en paral:lel.
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En 'ambit d'arquitectura, s'ha optat per una estructura de tres cel-les en derivacio, és a
dir d’ordre 3 (N = 3), un element en serie d’ordre 2 (N = 2) i un element també en série
d’ordre 1 (N = 1). Mentre que la resta de branques utilitzen ordres superiors per
maximitzar la miniaturitzacid, s'ha decidit mantenir una de les cel-les en sériea N =1.

La decisid respon a l'eliminacié del primer espuri harmonic. Aquesta cel-la d'ordre 1
posseeix una constant de fase que evoluciona de manera diferent a la de les cel:les
d'ordre superior. En arribar a la frequencia on es formaria el primer espuri, aquesta cel:-la
es troba totalment desfasada respecte a la resta del circuit. Aquest desajust de fase
actua com un mecanisme destructiu que impedeix la formacié de la ressonancia
harmonica, garantint una banda eliminada neta just per sobre de la banda de pas.

Després d’aplicar 'exemple de lapartat 2.6.3, procedim a dissenyar el filtre en
esquematic. A la Figura 46, trobem el filtre un cop miniaturitzat.
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Figura 46 - Filtre pas banda n = 3 miniaturitzat

AlaFigura 47, validem Ueliminacié d’espuris que buscavem. Comenc¢ant pel primeramb
una atenuacio d’uns -13dB per a U'espuri menys atenuat, valor del qual es considera
filtrat. Per tant, validem la simulacié i avancem en el procés de disseny.
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Figura 47 — Resposta en freqliéncia del filtre pas banda n = 3 miniaturitzat respecte el seu esquematic canonic
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Per dissenyar el filtre en layout, hem de dissenyar i comprovar les cel-les una a una,
comencgant per la cel-la 1 (Z; 5). Hem optat pel disseny del condensador en paral-lel,

mantinguen aixi simetria i respectant l’alta capacitat de la cel-la. A les Figures 48 i 49,
veiem aquest disseny en esquematic i layout respectivament.

e o
‘ ik | sPARAMETERS I
S_Param + Term TLIN = Term
SP1 Term1 TL16 Term2
Start=0 GHz Num=1 2=38.7421 Ohm Num=2
Stop=10 GHz 7=50 Ohm E=7.5 Z=50 Ohm
Step=0.001GHz L F=1GHz =
= | cs =
C=3.1713 pF

TLIN
TL15
Z=38.7421 Ohm
E=7.5

F=1GHz

1

Figura 48 - Cel-la 1 delfiltre pas banda n = 3 miniaturitzat Figura 49 — Layout de la cel-la 1 del filtre pas bandan =3

Per dissenyar tota una branca, no podem simplement replicar la cel-la 3 vegades, sind
que haurem de fer un proces d’optimitzacié ajustant les mides de la cel-la, per

aconseguir la resposta desitjada. A les Figures 50 i 51, veiem la primera branca ja
dissenyada.

Is i i1
C=3.1714 pF C=3.1714 pF C=3.1714 pF

S Param T T T

= ; I e WO — ! ] | 1 : — :

Start=0 GHz + ¥ Term L T LT L T LT LI LI +3  Term
Stop=10 GHz Term1 TUN . . TUN | . OTUN . . TUN JTLIN . TUN . Term2
Step=0.001 GHz Num=1  TL16 15 18 TL17 TL20 TL19 Num=2

7=50 Ohm  Z=38.7427 Ohm 7=38.7421 Ohm = Z=38.7421 Ohm 72387421 Ohm ~ 7=38.7421 Ohm 72387421 Ohmi 7=50 0fim
: = i E=7:5 : © o ET5C ©E75 - : - E=7.5 CE=7.5 : E=7.5 =
2L F=1GHz F=1.GHz F=1GHz F=1GHz F=1GHz F=1GHz L

Figura 50 - Esquematic de la branca 1 del filtre pas banda n = 3 miniaturitzat

Figura 51 - Layout de la branca 1 del filtre pas banda n = 3 miniaturitzat
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AlaFigura 52, podem veure lacomparacio en longitud eléctricaiimpedancia Bloch entre
el model esquematic (vermell) i el model en layout (blau) de la branca 1.

m5 mé m3 m4
freq=1.000 GHz| |freq=1.000 GHz freq=1.000 GHz freq=1.000 GHz
BI=90.000 Bl_Layout=88.736 Z_Bloch=19.035 Z_Bloch_Layout=18.233
200 100
AD i RIS
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] = ]
7 o
s ] 5 EE 60—
B— 100 m = _
%m ] 8 ENJ' 40
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50] i ma
4 20 ¥
0 ] T | T | T | T | T | T | T | T ‘ T ‘ T 0 T ‘ T | T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T | T ‘ T ‘ T
0.0 0.2 04 0.6 08 1.0 12 14 16 1.8 20 0.0 0.2 0.4 06 0.8 1.0 1.2 14 1.6 1.8 20
freq, GHz freq, GHz

Figura 52 - Comparacio de resposta entre esquematic i layout de la branca 1 del filtre pas banda n = 3 miniaturitzat

Considerem els parametres Bloch d’aquesta nova branca com a bons.
Pel disseny de la seglient branca en paral-lel (Z3), repetim el mateix procés, mantenint

Uestructura en paral-lel del condensador degut també a ’alta capacitat.

S-PARAMETERS

S_Param

$P1 > .
Start=0 GHz = I.a.ml
Stop=10 GHz Ns“rlw_: ;
Step=0.001 GHz ol
cz
©=3.5276 pF

I

7=34.8289 Ohm
=75
F=1GHs

Figura 53 - Cel-la 2 del filtre pas banda n = 3 miniaturitzat Figura 54 - Layout de la cel-la 2 del filtre pas banda n = 3

Tornem a retocar dimensions per optimitzar 'unié final de les cel-les i acabar amb el
disseny de la branca 2, quadrant la resposta a ’esperada, comveiem a les Figura 55 56.

£y ¥
% | sPARAMETERS
5P1
Stat=0,025 GHz = = I
Stop=10 GHz
Step=0.001 GHz ] o 1
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Term1 TL1D L9 TL12 J(RL] s CED '
il 2-34:8269 Ohm Z-34,8289 Ofim Z-34:8289 Ohmi 7-34.8289 Ofim 7-34.8289 Ohim 2-34:5289 Ohr
i E-7. E75 E<7.5 E=7.5 E=7.5 E=7.5
= Fal F=1GHz F=16Hz F=1GHz F=1GHz F=1GHz

Figura 55 - Esquematic de la branca 2 del filtre pas banda n = 3 miniaturitzat
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Figura 56 — Layout de la branca 2 del filtre pas banda n = 3 miniaturitzat
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Figura 57 - Comparacio de resposta entre esquematic i layout de la branca 2 del filtre pas banda n = 3 miniaturitzat

AlaFigura 57, tornem a validar els parametres Bloch d’aquesta nova cel-la, i acabem aixi
el disseny de les branques en paral-lel.

Procedim al disseny de les dues branques en serie (£, 4), comengant per la d’ordre 2,
com veiem a la Figura 58.

. . . ] . co = c26 f—
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Figura 58 - Esquematic de la branca seérie del filtre pas banda n = 3 miniaturitzat
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Les linies d’unié es troben a els 86.2662 Q, per tant, seran bastant primes tenint en
compte la limitacié del dielectric ROGERS RO3010, com veiem a la Figura 59.

17.909 mm

Figura 59 - Layout de la branca série del filtre pas banda n = 3 miniaturitzat

Les capacitats, no son tan elevades com a les branques en paral-lel, i per tant, no ens
cal mantenir la seva estructura en paral:lel.

Com veiem a la Figura 60, tornem a validar els parametres Bloch d’aquesta nova cel-la.
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Figura 60 - Comparacio de resposta entre esquematic i layout de la branca 2 del filtre pas banda n = 3 miniaturitzat

Repetim el procés per dissenyar la cel-la que eliminara el primer espuri (Figures 61 62).
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Figura 61 - Esquematic de la branca série del filtre pas banda n = 3 miniaturitzat
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Figura 62 - Layout de la branca série del filtre pas banda n = 3 miniaturitzat

Com veiem a la Figura 63, tornem a validar els parametres Bloch d’aquesta nova cel:la.

m1 m2 m3 ma
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freq, GHz freq, GHz

Figura 63 - Comparacid de resposta entre esquematic i layout de la branca 2 del filtre pas banda n = 3 miniaturitzat

Un cop acabat el disseny de cada branca procedim a unir-les per aconseguir el filtre
final. A la Figura 64, trobem el layout amb totes les branques unides, optimitzades i amb
les linies d’acces per soldar els connectors. Aquestes linies d’acces, tenen un ample de
1.179 mm, per mantenir la impedancia caracteristica adaptada a 50 Q, i la mateixa
longitud a cada port per mantenir adaptacié en fase.

Figura 64 - Layout del filtre pas banda n = 3 miniaturitzat
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Validem la resposta en frequéencia dels parametres S, com veiem a la Figura 65.

MNP i

-20

-30 l ig 5 "I n] {
/

-35

_40 ! I T T i l Ill i T i : I
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Figura 65 - Comparativa de la resposta en freqliéncia de la Figura 42 i la simulacié electromagnética amb perdues de
la Figura 64

Passem a fabricar el filtre (Figura 66) (juntament amb les vies a massa), per
parametritzar aquestes propietats amb més rigor.

Figura 66 — Filtre pas banda n = 3 miniaturitzat i fabricat

A la caracteritzaci6 del filtre fabricat (Figura 68) feta amb la VNA de 4 ports de la Figura
67, veiem com es manté correctament 'ample de banda fraccional dissenyat i el perfil
de Chebyshev, garantint una bona adaptacio d'impedancies.
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Figura 67 - SIGLENT SNA5014A, 9kHz~8.5GHz, 4-port, High Performance VNA
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Figura 68 — Resposta en freqiiéncia del filtre pas banda n = 3 miniaturitzat i fabricat

Veient la Figura 69, sabem que les pérdues d’insercié de la banda de pas d’aquest filtre,
sOn més petites que 0.858 dB (m48 a 1.255GHZ).

Per tant, validem també una bona transmissio dins la banda passant.
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Figura 69 — Avaluacio de les pérdues d’insercio del filtre pas banda n = 3 miniaturitzat | fabricat

Analitzant ara els espuris, trobem la Figura 70, la qual situa un marker als multiples
senars d’f;, que son les frequéncies a on s’originen aquests espuris.

'5':| T I T

freq, GHz

Figura 70 — Avaluacid de [’atenuacio espurica del filtre pas banda n = 3 miniaturitzat i fabricat

Aquests espuris, en mesura, tenen una atenuacioé més gran de 23 dB (m25 a 11 GHz) fins
a 13f,.

Dins labandad’interés, trobem els 3 pics de minima atenuacid (Figura 71) de la reflexion,
per sota els 13.731 dB (m46, 0.888 GHz)
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Figura 71— Resposta en frequiencia de la reflexid dins la banda passant del filtre pas banda n = 3 fabricat

Finalment, ens toca analitzar la reduccié d’area total entre el filtre canodonic i el
miniaturitzat. Com veiem a la Figura 67, tenim les seglients mesures:

Area del filtre canonic = 2.755 cm x 5.7344 cm = 15.79 cm?

Area del filtre miniaturitzat = 1.868 cm x 4.704 cm = 8.79 cm?

57.344 mm

27.551T mm

—
c
c
c

o

o)

O

o0
—

47.040 mm

Figura 72 — Comparativa en dimensions fisiques del filtre canonic amb el miniaturitzat del pas bandan =3
La qual cosa ens deixa amb una reduccidon total del 44.43 % d’area.
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4.2 FILTRES ELIMINA BANDA BASATS EN LINIES DE TRANSMISSIO AMB
CARREGA CAPACITIVA/INDUCTIVA

L’evolucié natural d'aquest estudi ens porta a abordar el disseny d'una nova topologia:
un filtre Elimina Banda.

L'objectiu d'aquest disseny és augmentar la complexitat de la xarxa, elevant 'ordre del
filtre fins a un n = 5 i introduint elements inductius en el circuit. Per a establir una
comparacio analitica, es conservenidentics tant la frequéncia central de treball, 'ample
de banda fraccional i el model Chebyshev amb un nivell d'arrissat de 0.1 dB establerts
per al filtre pas banda anterior.

A partir d'aquestes especificacions i mitjangant la sintesi matematica corresponent,
s'han calculat els valors teorics ideals de les impedancies caracteristiques requerides
per a cadascuna de les branques del circuit, els quals es presenten a continuacio:

g0,2,4,6,8,10 = 1 | gl‘g = 1.8504‘ |g3'7 = 1.5476 | gs = 1.0744‘
Z0,2,4,6,8,10 = 50 Q | Zl,9 - 92.5181 Q | Z3'7 - 77.3793 Q | ZS - 53.7224‘ Q

Amb aquests valors, construim el primer esquematic del filtre elimina banda d’ordre 5,
mantinguen les branques série amb el seu equivalent ABCD com veiem a la Figura 73.
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Figura 73 — Model esquematic elemental del filtre elimina banda n =5
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Figura 74 — Resposta en frequiencia del model esquematic elemental del filtre elimina bandan =5
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En contraposicio, ala Figura 75, tenim la implementacié d’aquest filtre amb inversors de
90° en serie, adaptats a 50 Q. Fet que ens suposen una diferéncia en resposta respecte
el model elemental.

TermG LT T L f T TermG

TermG1 TLIN TLIN TLIN TLIN TermG2,

Num=3 TLE L7 TLE L Num=4

TLOC TLOC TLOC TLOC. TLOG

Z-500nm Tioa Z=50.00nm TL26 Z=50.00hm Tios z=50.00hm TL27 Z=50.0'0hm o5 Z-500Km
. . E=9 E=0 E=90 E=00 . s
. . .

Ref

7=92 5181 ONm E B 7=77.3793 0nm E Y 7-53.7224 Ohm ' 2=77.37930mm E 7925181 Ohm

E=0D F=1.GHz E-90 F=1.GHz E=00" F=1.6Hz E=90 F=16Hz . E-90°
F=1-GHz Ref F=1-GHz Ref F=1GHz Ref F=1GHz Ref F=10GHz

Figura 75 - Model esquematic delfiltre elimina bandan =5

A la Figura 76, tenim Uestudi comparatiu entre les respostes en frequéncia dels
parametres S del filtre ideal (Figura 74) i la seva implementacié amb inversors.
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Figura 76 - Comparativa de respostes en freqliéncia dels models esquematics de les Figures 67i 69

| efectivament, igual que a 'apartat anterior, a la Figura 76 tenim una reduccié en banda
d’aproximadament el 15 %. Pero simplement, ho tenim en compte durant el disseny.

A les Figures 77 i 78, trobem l’esquematic del filtre un cop miniaturitzat i la seva
respectiva resposta en freqliencia dels seus parametres S.

Figura 77 - Filtre Elimina Banda Miniaturitzat| n =5
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Figura 78 — Resposta en Frequiéncia del Filtre Elimina Banda Miniaturitzat |n=5

Validem la resposta i procedim a dissenyar el layout. Igual que el filtre pas banda,

dissenyem cel-la a cel-la, comencgant per la cel-la 1 (Z; o).

m SPARAMETERS

SP1

Start=0.1 GHz
Stop=2 GHz
Step=100 kHz

Term4
Num=2
Z=50 Ohm

Term3
Num=1

L
750 Ohm L=5.7638 nH

R=

I

Figura 79 — 1a bobina del filtre elimina banda n = 5 miniaturitzat
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Figura 81— Cel-la 1 del filtre elimina banda n = 5 miniaturitzat
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7.490 mm

Figura 80 - Layout de la 1ra bobina del filtre elimina banda n
=5

Figura 82 — Layout de la cel-la 1 del filtre elimina bandan =5



A la Figura 80, he posat -el que seria en longitud- la bobina sola, per poder apreciar que
és més llarga que tota la cel-la (Figura 82) després d’unir la mateixa bobina amb les dues
linies i crear Uestructura de meandre.

Per tant, entenem que el disseny d’aquest filtre tindra una capa més de complexitat en
el disseny respecte al pas banda. Ja que el fet de plegar una linia per generar el meandre,
no és trivial, i dues estructures diferents poden tenir la mateixa resposta.
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Figura 83— Branca 1 del filtre elimina banda n = 5 miniaturitzat

.20.854 mm .

Figura 84 — Layout de la branca 1 del filtre elimina banda n = 5 miniaturitzat

Passem a comprovar la resposta en freqliencia de la branca completa (Figura 85).

m5 mé m7 ma
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Figura 85 — Comparacio resposta entre esquematic i layout de la branca 1 del filtre elimina banda n =5 miniaturitzat

A la Figura 85, validem la resposta en parametres Bloch de la branca 1.

Passem al disseny de la branca 2 Z5 ;. A les Figures 86 87, trobem el disseny de la cel-la
en esquematic i en layout respectivament.
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Figura 86 — Branca 2 del filtre elimina banda n = 5 miniaturitzat
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Figura 87 — Layout de la branca 2 delfiltre elimina banda n =5 miniaturitzat

Després de dur a terme el procés d’optimitzacié de la cel:-la, trobem la seva resposta
amb els parametres Bloch a la Figura 88.

o100 GHz| |8 freq=1000 GH m8
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Figura 88 — Comparacio resposta entre esquematic i layout de la branca 2 del filtre elimina banda n =5 miniaturitzat

A la Figura 89, trobem el disseny de la darrera branca en paral:-lel (Z5).

| BiR) | S-PARAMETERS I

S_Param
“sp1
Start=0.1 GHz
- Stop=2 GHz
Step=100 MHz
. N — s o . — e
4 Tem TLN L TLIN TLIN L TUN TLIN L LN i
: Term3 © 1905 T TL104 TL106 = 107" TL108 & TL109 Termd
imet 2-300970 O L=3.6978H - 7_30 0970 Ohm ~ 7-30.0970 Ohim L =3-6978nH  7_30 0970 Ohim 7-30.0970 Ohim  L=3-6978 0H - 7_30 0970 0him =
Z=500hm. . .75 = E-75 E-7.5 E75 - - E-7:5 & . E75 - - 2= O
T F=1GHz F=1GHz F=1.GHz F=1.GHz F=1.GHz F=1.GHz

Figura 89 — Branca 3 del filtre elimina banda n = 5 miniaturitzat
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Figura 90 - Layout de la branca 3 del filtre elimina banda n =5 miniaturitzat
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Figura 91 - Comparacio resposta entre esquematic i layout de la branca 3 del filtre elimina banda n =5 miniaturitzat

A les Figures 9293, veiem el disseny de la branca serie (£, 4 6 g)-
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Figura 92 — Branca série del filtre elimina banda n = 5 miniaturitzat

Figura 93 - Layout de la branca série del filtre elimina banda n =5 miniaturitzat
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A la Figura 94, validem els parametres Bloch de la miniaturitzacié de U'dltima branca.

P7 m8 Ps mé
1eq=1.000 GHz| |freq=1.000 GHz req=1.000 GHz freq=1.000 GHz
BI=80.001 Bl_Layout=77.986 real(Z_Bloch)=49.999|  |real(z_Bloch_Layout)=50.000
200 om0
150 = 1004
] §«- E mb
e 3% 1
E\E 100 ma EQ o
=] RH
50 8 00
I e e e e L L B B L B
0.0 0.2 04 0.6 0.8 1.0 12 14 16 18 20 0.0 02 04 0.6 0.8 1.0 12 14 1.6 1.8 20
freq, GHz freq, GHz

Figura 94 - Comparacio entre esquematic i layout de la branca série del filtre elimina banda n =5 miniaturitzat

Un cop dissenyades totes les branques, procedim a unir-les (Figura 95).
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Figura 95 - Layout del filtre elimina banda n = 5 després de miniaturitzar

| d’aqui, passem directament a fabricar el filtre, per mesurar-lo amb el nostre VNA.
Veiem el filtre un cop fabricat a la Figura 96.

Figura 96 - Filtre elimina banda n = 5 fabricat després de miniaturitzar
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A la Figura 97, veiem la comparacio entre les Figures 95 96.

0—

10—

20—+

-304

40—

504

freq, GHz

Figura 97 - Resposta en Magnitud del filtre — Espectre Freqliencial

Totiaquesta bona correspondéncia general, s'observa una particularitat morfologica en
la resposta delfiltre fabricat. Presenta una caiguda extremadament abrupta en el primer
pic de ressonancia (Figura 98), fet que desplaca lleugerament l'inici teoric de la banda

eliminada cap a l'esquerra de l'espectre.

0.0 0.2 04 0.6 0.8 1.0 1.2 14 1.6 1.8 20
freq, GHz
Figura 98 — Resposta en frequiencia de la banda d’interés del filtre elimina bandan =5

Vist en perspectiva, atés que els estandards comercials consideren acceptable un
rebuig a la banda eliminada d'entre -15i-20 dB, hauria estat més encertat donar prioritat
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a l'acoblament de fase. El marge d'atenuacié del qual disposavem (fins a -60 dB)
permetia sacrificar certa profunditat de rebuig per assegurar una simetria perfecta a les
vores de la banda.

Si s'observa la Figura 99, es veu la resposta en freqliéncia del filtre fabricat en banda
ampla (estesa fins als 9 GHz), on s'evidencia que la supressié d'espuris és tan severa
que el comportament global de la xarxa s'assimila al d'un filtre passa baixos.
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'
|
=

B L

freq, GHz

Figura 99 — Resposta Espurica del filtre elimina banda n =5 miniaturitzat

Trobem tots els espuris amb una atenuaciéo minima de 25.924 db (m2 a 3 GHz),
respectant aixi, 'atenuacio proposada anteriorment.

Les perdues d’insercio, les podem considerar nul:-les, com veiem a la Figura 100.

:I\\I‘II \l‘\\il:l‘\\\ll\\l\‘l F\i\liﬂ“\ll
0.7 0.8 0.9 1.0 1.1 1.2 1.3 1.4

freq, GHz

Figura 100 - Resposta en freqiéncia de la transmissid en la banda passant en el filtre elimina bandan =5
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| la propia atenuacié de la banda passant, la trobem per sota els -60 dB, i per tant,
validem també el bon rebuig dins la banda eliminada, com veiem a la Figura 101.

Py Sy, Sy

1 i

-70 LINLINL
D& 07 ne ng 1.0 1.1 12 13 1.4

freq, GHz

Figura 101 — Resposta en freqlieéncia de la reflexio de la banda passant en el filtre elimina banda n =5
Finalment, avaluem la miniaturitzacié del filtre.

Veiem la comparacio entre els dos layouts a la Figura 102.

Figura 102 - Compatrativa final dels layouts del filtres elimina banda n = 5, canonic i miniaturitzat

Area del filtre canonic = 11.4689 cm x 3.1105 cm = 35.674 cm?
Area del filtre miniaturitzat = 6.6448 cm x 2.8286 cm = 18.7955 cm?

Aconseguint una miniaturitzacio del 47.21%
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5. CONCLUSIONS I LINIES FUTURES

Aquest treball s’ha centrat en el disseny, fabricacié i caracteritzacio de filtres planars de
microones basats en linies de transmissié amb carrega reactiva (capacitats en derivacio
i inductancies série) de manera periddica. Aquest tipus de linies de transmissio
permeten reduir les dimensions finals dels filtres plantejats degut a la reduccié de la
velocitat de fase envers les linies de transmissid convencionals aixi com la supressio de
bandes espuries degut a 'efecte Bragg present en estructures periodiques.

Com a demostradors, s’han dissenyat filtres planars de microones basats en stubs de
un quartde longitud d’ona en tecnologia microstrip (s’ha considerat un substrat RO3070
de constant dielectrica €,=10.2, tangent de perdues 0.0032 i un gruix de 1.27 mm). En
aquest projecte s’han dissenyat filtres planar de microones seguint una aproximacio
Chebyshev amb resposta tipus passa banda i s’ha estés el flux de disseny per tal
d’aconseguir respostes tipus elimina banda.

En concret, en aquest projecte s’han dissenyat, fabricat i caracteritzat un filtre passa
banda d’ordre 3 amb un arrissat a la banda de pas de 0.1 dB centrat a 1 GHz i un filtre
elimina banda d’ordre 5 centrat a la mateixa frequencia (1 GHz), tot seguint una
aproximacidé Chebyshev. Els filtres presentats en aquesta memoria presenten una
reduccid en area aproximadament del 44% i 47% respectivament. Cal destacar que les
respostes en freguéncia obtingudes per els filtres dissenyats suprimeixen les bandes
espuries (degudes al caracter distribuit de les linies de transmissié convencionals) fins
a 13f,. ELmetode de disseny presentat i validat en aquesta memoria permet la supressio
de les bandes espuries mantenint la resposta en banda el més proper a la resposta del
filtre canonic. El filtre passa banda fabricat presenta unes perdues per retorn
|R,| =14.03 dB en la banda de pas (FBW=38%), aixi com unes pérdues per insercid
maximes a la banda de pas |I;| <0.83 dB. Per altra banda, el filtre elimina banda fabricat
presenta un rebuig dins de la banda d’operacio superior a 60 dB.

Tot i que en aquest treball s’ha presentat el disseny de filtres planars de microones
basats en linies de transmissié6 amb carrega reactiva per tal de miniaturitzar les
topologies escollides, cal posar de manifest que la contribucié fonamental del treball no
son lestopologiesfinals presentades sind lavalidacié d’'unatecnica de disseny aplicable
als dispositius de microones. La importancia del projecte recau en haver demostrat que
la miniaturitzacié de components de microones pot abordar-se de manera sistematicaii
extrapolable, capa¢ de mantenir el rendiment electromagnetic mentre redueix de
manera significativa ’area ocupada pels components.
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Com a linies futures d’aquest treball podem destacar les seglients:

- Considerar un model de linia de transmissido amb carrega reactiva simultania
(capacitat en derivacié i inductancia série) per tal d’obtenir més graus de llibertat
a ’hora de dissenyar els dispositius de microones.

- Aplicarlatécnica proposada en aquest treball per tal de dissenyar altres tipus de
components de microones com poden ser divisors de potencia, acobladors o
amplificadors entre d’altres.

- Considerar el disseny d’aquest tipus de seccions de linies de transmissiéo amb
carrega periodica d’elements reactius en tecnologies coplanar, stripline...
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