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Abstract

Latest trends in commercial radiocommunication lead to the development of
low-cost versatile transceivers, which support a high number of services while
keeping reduced size. The number of standards such as Bluetooth, GPS, mobile
phone 2G, 3G, 4G, together with the need for great bandwidths to support high
speed services and an increasing amount of data trafficc demand the
development of highly versatile commercial transceivers. The current search for
versatile, configurable, compact, low-cost systems extends not only to radio
terminals but also to certification instruments.

Planar multilayer technologies are key factors in the development of compact
multi-standard transceivers. These technologies aim to integrate, in a single
plastic or ceramic substrate, all the subsystems of a certain RF system. Generally
speaking, some of the subsystems are designed directly integrated in the
substrate, while some others are included as surface mounting devices or as chip
devices, which are attached to the substrate by means of a variety of bonding or
soldering methods. On the whole, planar technologies provide a high integration
capacity with reasonable cost.

The design of universal and versatile radiocommunication systems using
multilayer planar technologies is challenging, since the need of high levels of
integration encumbers the design of the different subsystems and their
interconnections.

This Thesis is focused on the design of a number of passive microwave devices
integrated in multilayer planar technologies. This work proposes several design
strategies for the design of different subsystems, which are amongst the most
important ones in a microwave transceiver architecture. Specifically, this Thesis
involves two separate lines of work. The first one consists of the design of
microwave band-pass filters. The second one is devoted to the design of passive
wide-bandwidth subsystems

Band-pass filters are one of the most important subsystems in the signal path
of a RF transceiver. In this Thesis, several substrate integrated microwave band-
pass filters are presented. Concretely, several designs in substrate integrated
waveguide (SIW) and interdigital topologies are discussed. Both architectures
have proven to be an excellent option for the design of microwave filters with an
outstanding balance between size and electrical performance.

The design of SIW filters is one of the current trendiest research topics. The
SIW architecture features several appealing characteristics, being the most
relevant one the high quality factor achieved for the implemented cavity
resonators. In the most recent bibliography, many works focused on the design
of small-size SIW filters can be found. In this Thesis, a compact topology of SIW
filters is proposed, together with a suitable methodology for the design of this
kind of filters. Using the developed algorithm, several filter prototypes have
been designed, implemented and characterized. The prototypes have a wide
variety of frequency response shapes and, in every case, they use a small
integration area which, at most, equals the area of a single resonator and can
even be smaller. Besides, all the prototypes have been designed using the same
procedure, the same resonator geometry and the same coupling elements. The
versatility of the combination of the proposed coupled resonator filter topology
and the suggested design technique provides a serious advantage when



compared with other state-of-the-art solutions recently published, which may
show similar electric performance and size, but demand a specific topology with
a specific design technique for each type of frequency response shape.

With regard to the interdigital filter topology, when it comes to classical all-pole
filters of coupled transmission line resonators, it is one of the better options to design
compact prototypes. In this Thesis, two different solutions to include transmission zeros
in this topology are proposed. In both cases, the design is achieved included a new
element in the filter, which does not increase the overall filter dimensions and allows
for similar fabrications costs. The inserted structure have different responses depending
upon its electrical length, conducing to the design of two different prototypes.

In the discussion of the designs, the circuit models for the coupling structure are
presented. Besides, it is shown how to the inclusion of the structure may improve the
selectivity of classic interdigital filters. In the first prototype the coupling structure
works as an admittance inverter, which implements a cross coupling between non-
adjacent resonators. In the second one, the structure works as an additional
resonator, which incorporation changes the in-line topology of the all-pole filter.
Thus, in this case, neither the frequency response of the overall filter not the design
procedure are the canonic ones. Nevertheless, the electric performance of the filter
and its compact size make the design actually appealing from an engineering
perspective.

Concerning the second line of research, the design of passive wide bandwidth
substrate integrated subsystems, the development of several high performance
devices is carried out.

To begin with, an asymmetric wideband directional coupler is designed. In this
case, the main problem is the implementation of the access from the ports of the
device to the tightest coupled section. Therefore, a specific solution has been
proposed to make this connection without degrading the electrical performance of
the coupler, as it usually happens when using more conventional access ports.

Next, a method to implement wideband matched loads from conventional
resistors has been developed. The technique improves the adaptation of a
grounded 50 Q) resistor. The method has been successfully demonstrated in two
different cases, using SMD resistors on plastic substrate and using printed resistor
on LTCC.

Last, a common problem in multilayer circuits for microwave transceivers is
addressed. The integration of several subsystems in a multilayer microwave board
needs the careful design of every interconnection in order to keep unaltered the
overall system performance. The most difficult case occurs when the access lines to
be connected are located in different metallization layers, since the transition
between layers must be specifically designed to have an almost transparent
electric behaviour.

In this Thesis, a design strategy for high performance vertical transitions using
via-holes is presented. The goal of the strategy is not to reach the optimal
transition for each specific case, but to handle a set of design rules that provide the
needed guidance for the design of transitions with good electric performance
investing a reasonable design effort.



RESUMEN

En el dmbito de la radiocomunicacién comercial se tiende cada vez mas
hacia el disefio de equipos transceptores de radiofrecuencia o microondas
que proporcionen el mayor numero posible de servicios con un tamano
compacto y costes reducidos. Tanto el incremento en el nimero de servicios
ofrecidos: Bluetooth, GPS, telefonia movil 2G, 3G, 4G, etc; como la necesidad
de mayores anchos de banda para soportar mayor cantidad de trafico de
datos y enlaces mas rapidos, provocan que los equipos transceptores
comerciales tengan cada vez un cardcter mas universal. Esta tendencia actual
en la busqueda de equipos universales, reconfigurables, compactos y con un
coste reducido, se extiende generalmente tanto a los equipos terminales como
alos equipos de certificacion.

Las tecnologias planares multicapa suponen uno de los factores clave en
el desarrollo de este tipo de equipos transceptores compactos multi-estandar.
Este tipo de tecnologia se basa en concentrar en un tnico sustrato plastico o
ceramico todos los subsistemas de un sistema complejo. Parte de los
subsistemas se disefian integrados en el propio sustrato y otros son
incorporados como dispositivos de montaje superficial o en chip, que se
incorporan al sustrato mediante algiin procedimiento de soldadura o pegado.
De este modo, las tecnologias planares proporcionan una alta capacidad de
integracionacostesrazonables.

La realizaciéon de este tipo de equipos universales mediante tecnologias
planares multicapa supone un importante reto desde el punto de vista de
diseno. El alto nivel de integracion necesario dificulta el disefio de los distintos
subsistemas de microondas que lo componen, asi como la interconexion entre
ellos.

Esta Tesis se centra en el disefio de varios dispositivos pasivos de
microondas integrados en tecnologias planares multicapa. El trabajo
realizado se basa en proponer varias técnicas o estrategias para disenar
algunos de los tipos de subsistemas pasivos masimportantesqueformanparte
dela arquitectura de un transceptor de microondas. En concreto, en esta Tesis
se pueden identificar dos lineas de trabajo claramente diferenciadas: el disefio
de filtros paso-banda de microondas y disefio de otros subsistemas pasivos con
caracteristicas debandaancha.

Los filtros paso-banda son uno de los elementos mas importantes en una
cadena transceptora de radiofrecuencia. En esta Tesis se presentan varios
disefios de filtros paso-banda de microondas integrados en sustrato. En
particular se han desarrollado varios disefios en tecnologia de guia de ondas
integrada en sustrato (Substrate Integrated Waveguide o SIW) y dos disefios en
topologia interdigital. Ambas tecnologias permiten lograr filtros de microondas
con una buena relacion de compromiso entre tamafo y prestaciones
eléctricas.

Los filtros SIW suponen en la actualidad un area de investigacion
importante ya que, entre otras cosas, permiten obtener filtros basados en
resonadores con valores altos de factor de calidad. Recientemente se pueden
encontrar numerosos ejemplos en la bibliografia centrados en intentar



minimizar el tamafio de este tipo de filtros, en busqueda de disefios mas
compactos. En esta Tesis se presentan varios prototipos de filtros SIW que se
han disefiado aplicando una estrategia de disefio especificamente
desarrollada. Mediante esta estrategia se han logrado disenar diferentes tipos
de respuesta en frecuencia, logrando en todos los casos un filtro cuya
superficie siempre es igual, o incluso inferior en algunos casos, al drea de un
unico resonador. Ademas de lograr disefios muy compactos para este tipo de
estructuras, otra ventaja importante es que todos los disefios,
independientemente de la respuesta en frecuencia implementada, se han
logrado aplicando la misma metodologia de disefio y las mismas estructuras de
acoplamiento. Esta homogeneidad, desde el punto de vista de la metodologia
de disefio, supone una interesante ventaja frente a otro tipo de soluciones
que, si bien pueden proporcionar unas prestaciones similares en términos
eléctricos y de tamafo, son realizaciones particularizadas para alguna
topologia concreta.

Por otra parte, los filtros interdigitales son, dentro de los filtros clasicos de
resonadores en lineas de transmision, una de las mejores opciones para lograr
disenos compactos de filtros todo-polo. En esta Tesis se presentan dos disefios
de filtros interdigitales distintos, mediante los que se demuestra que se pueden
implementar ceros de transmision introduciendo una estructura adicional que no
modifica sustancialmente las dimensiones totales del disefio clasico. Esta
estructura permite introducir ceros de transmision de dos formas distintas,
debido a que puede presentar diferentes comportamientos segun su longitud
eléctrica. En el contexto de estos disefios se discute el modelado circuital de la
estructura fisica y se demuestra su utilidad para mejorar la selectividad de los
filtros interdigitales clasicos. En uno de los disefios la estructura adicional se
usa como un inversor de admitancias para implementar un acoplamiento
cruzado. En el otro disefio se usa como un resonador adicional que se anade al
cuerpo del filtro interdigital cldsico, alterando su topologia. Por tanto, ni
proceso de disenio del filtro ni la respuesta en frecuencia resultante son
canonicos, pero las prestaciones eléctricas del prototipo junto a su tamafio lo
hacen muy interesante desde un punto de vista practico de ingenieria.

En la linea de investigacion de subsistemas pasivos integrados en sustrato
con caracteristicasdebandaancha, se presentan varios disefios diferentes. Unode
los disefios que se propone es un acoplador direccional asimétrico de banda
ancha. Para este tipo de disefios se discute brevemente la técnica de disefio
habitual y se presenta una solucion particular para conectar los puertos del
dispositivo a la etapa de mayor acoplamiento, evitando la degradacion de
prestaciones que suelen producir los accesos mas convencionales.

Otra de las aportaciones se produce en el ambito del disefio de cargas
adaptadas. En este caso se propone una técnica de diseno para mejorar la
adaptacion en banda ancha de un resistor de 50 () puesto a tierra. Dicha
técnica se aplica sobre resistores de montaje superficial montados sobre sustrato
plastico y también sobre resistores impresos en ceramica, proporcionando en
ambos casos resultados excelentes. Por ultimo, ademas de estos disenos
propios delaarquitectura de un transceptor de microondas, la integracion de los
subsistemas en una plataforma multicapa conlleva también la necesidad de
disefiar con cuidado todas las interconexiones entre los subsistemas implicados.



Dichas interconexiones pueden realizarse entre subsistemas ubicados en
distintos niveles de metalizacion de la estructura multicapa y deben establecer
la conexion de una forma casi transparente. En esta Tesis se propone una
estrategia de disefio para disefiar transiciones verticales de alta calidad y de
banda ancha mediante “via-holes”. El objetivo de esta estrategia no es obtener la
transicion Optima para cada caso particular sino ofrecer un conjuntode pautasde
disenio que de forma sistemdtica permitan disefiar transiciones de buenas
prestaciones eléctricas con un esfuerzo razonable.
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Capitulo 1

Introduccion

1.1. Contextualizacion

La radiocomunicacion es una rama muy importante en el dmbito de las teleco-
municaciones. Los enlaces de radio han supuesto histéoricamente una via clave para
establecer comunicaciones a distancia entre distintos usuarios, debido entre otras cosas
a su capacidad de difusién con caracter masivo.

Hoy dia, los sistemas de radiocomunicacién contintian teniendo una importancia
vital. A los servicios habitualmente ofertados a la sociedad civil, como la radiodifusion
AM y FM o la televisién, se le han ido afiadiendo otros como la telefonia mévil GSM, y
posteriormente UMST, sistemas Wi-Fi, WiMax, comunicaciones via satélite, sistemas
de posicionamiento global, como GPS o Galileo, redes inalambricas WLAN, sistemas
Bluetooth, etc.

Cualquier enlace de radiocomunicacion esta compuesto al menos por un elemento
transmisor y otro receptor. Estos sistemas de transmision y recepcién habitualmente
tienen una arquitectura homodina o superheterodina y se construyen en base a la
concatenacién de diversos componentes o subsistemas: amplificadores (de potencia, de
bajo ruido, de ganancia variable, etc), atenuadores, mezcladores, filtros (paso-banda,
paso-bajo, paso-alto, etc), acopladores, etc. Cada uno de estos componentes aportan
una funcionalidad caracteristica, haciendo posible que el conjunto que constituye el
transmisor o el receptor satisfaga las especificaciones de disenio correspondientes [1, 2.

El desarrollo de sistemas de comunicaciones inaldmbricos complejos no solo requiere
los terminales de usuario y red, sino que también son necesarios equipos de certifica-
cion. Efectivamente, cualquier dispositivo comercial ha de someterse a pruebas de cer-
tificacion para demostrar que verifica las especificaciones del estandar correspondiente.
Estas comprobaciones se realizan mediante los equipos de certificacién, que verifican el
comportamiento de los equipos comerciales ante multiples condiciones de frecuencias,
potencia o interferencias, entre otros.

Los sistemas de comunicaciones actuales tienden cada vez mas hacia la obtencion
de equipos universales que permitan de una forma compacta ofrecer una gran cantidad
de servicios de distinta indole. En general, hoy dia esta en auge el uso de terminales
de reducido tamano que ofrezcan al usuario final un dispositivo facilmente manejable
y adaptable y que, al mismo tiempo, proporcione multiples servicios como los men-
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cionados anteriormente. Todos estos servicios trabajan a distintas frecuencias, con lo
que resulta necesario desarrollar subsistemas de banda ancha, para que los terminales
sean capaces de trabajar desde varios centenares de MHz hasta unidades o decenas de
GHz. Esta tendencia hacia equipos universales reconfigurables de reducido tamano no
sOlo se aplica a los terminales comerciales, sino que también se extiende a los equipos
de certificacién. Tener equipos de medida pequenos y compactos mejora su manejo
y mantenimiento. Ademads, la universalizacién de los mismos logra una reduccion del
coste, ya que solo se necesita un equipo para proporcionar diferentes tipos de servicios.

La miniaturiazacién de los equipos se ha convertido en la actualidad en uno de
los objetivos fundamentales en numerosas aplicaciones. Por tanto, el tamafno fisico es
actualmente uno de los principales aspectos del diseno de los diferentes subsistemas de
un equipo. La tendencia de reduccién de tamano, tanto en los equipos terminales como
en las estaciones fijas o en los equipos de pruebas de los estandares, ha propiciado el
auge de tecnologias SOP (System on Package), [3]. Este tipo de tecnologia se basa en
concentrar en un unico sustrato multicapa, plastico o ceramico, todos los elementos que
forman un sistema determinado. Parte de estos subsistemas se disenan integrados en el
propio sustrato y otros son incorporados como dispositivos de montaje superficial o en
chip, que se adhieren al sustrato mediante algiin procedimiento de soldadura o pegado.
En el apartado siguiente se comentan algunos aspectos relevantes de las principales
tecnologias de fabricaciéon planares multicapa.

Esta Tesis se centra en el disefio de diversos subsistemas pasivos integrados en sus-
trato como: filtros paso-banda de microondas, acopladores direccionales, cargas adap-
tadas o transiciones de banda ancha. Todos estos disenos, que se proponen y discuten
en el transcurso de este documento, proporcionan distintas soluciones para el desarrollo
de componentes integrados en tecnologias multicapa con altas prestaciones, que pueden
ser utiles para la implementacion de equipos de certificacion de sistemas inalambricos.

Una parte importante de esta Tesis se centra en el disefio de distintos tipos de
filtros paso-banda de microondas, que son uno de los elementos clave y que mas interés
suscita dentro de los subsistemas pasivos que pueden formar parte de cualquier cadena
transceptora [4].

En general, para implementar filtros analégicos paso-banda se pueden emplear mil-
tiples tecnologias. Cuando la frecuencia central de la banda de paso del filtro es del
orden de decenas o centenares de MHz, se suelen emplear filtros de resonadores LC,
filtros electromecénicos, filtros basados en resonadores de cristal de cuarzo, en resona-
dores piezoeléctricos o filtros activos, entre otros, [1, 5]. Sin embargo, a medida que
aumenta la frecuencia de trabajo, estas arquitecturas pueden resultar inapropiadas,
resultando necesario acudir a soluciones méas adecuadas para las bandas de RF o de
microondas, como: filtros de cavidades coaxiales, en guias de onda, filtros de resonado-
res ceramicos o integrados en sustrato, entre otros, [6, 7, 4].

No obstante, la frecuencia de funcionamiento no es el tinico criterio empleado para
llevar a cabo la seleccion de la tecnologia mas adecuada en cada caso particular. Otros
requerimientos muy importantes para decidir el tipo de realizacion suelen ser las poten-
cias manejadas por el dispositivo o sus dimensiones fisicas. En general, en los sistemas
donde priman factores como el manejo de altos niveles de potencia y donde el tamano
no es un parametro muy restrictivo, las tecnologias méas adecuadas suelen ser filtros
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en coaxial o en guias de onda, [6]. Este tipo de filtros tienen unas prestaciones eléc-
tricas excelentes y normalmente estan disponibles comercialmente, convenientemente
conectorizados y apantallados para poder ser cascadeados con otros subsistemas.

Sin embargo, para la busqueda de equipos o terminales con caracter universal, de
bajo coste y muy compactos, se requieren filtros paso-banda de tamanos muy reducidos
y facilmente integrables con el resto del sistema. En este &mbito es donde los filtros de
microondas integrados en sustrato suponen normalmente la mejor opcién, atin cuando
sus prestaciones eléctricas no suelen ser tan buenas como en los casos anteriores, [6].
Estos filtros pueden utilizar diversas técnicas: filtros LC de resonadores integrados,
filtros de guias de onda integradas en sustrato (SIW) o filtros distribuidos basados
en lineas de transmisién (por ejemplo, filtros de lineas acopladas, de acoplamiento
mediante “gaps” capacitivos, filtros interdigitales o “combline” [6, 4, 8, 9].

En esta Tesis ademas de proponer y desarrollar diversos disefios de filtros paso-
banda de microondas, concretamente en tecnologias SIW e interdigital, también se
presentan algunos disenos de otro tipo de subsistemas integrados en sustrato. Como se
ha mencionado con anterioridad, las cadenas transceptoras de RF o microndas estan
compuestas de multiples tipos de subsistemas. Por este motivo, también se presentan
disenos y prototipos de otros componentes pasivos integrados en sustrato, en este caso
con caracteristicas de banda ancha. FEn concreto, se discute el disefio de un acoplador
direccional asimétrico de banda ancha en tecnologia “stripline”. Este tipo de compo-
nente es usado con frecuencia en los equipos de medida utilizados para certificacién.
Asi mismo, también se propone una nueva técnica para disenar cargas adaptadas de
banda ancha integradas en sustrato. Este componente es un complemento esencial para
la utilizacion de acopladores direccionales para la monitorizacion de potencia.

Por tltimo, en este trabajo también se presenta una estrategia de disefio de transi-
ciones verticales basadas en “via-holes” con caracteristicas de banda ancha. Este tipo
de transiciones permiten interconectar entre si las lineas de transmision existentes en los
diferentes planos de metalizacion de un circuito multicapa, por lo que son especialmente
numerosas e importantes cuando se trata de plataformas que integran todo el sistema
de RF o una gran parte de éste en un tnico sustrato, como estrategia de miniaturi-
zacion. Efectivamente, el alto nivel de integracion se consigue mediante la utilizacién
exhaustiva de los distintos niveles de metalizacion, por lo que es necesario disponer de
transiciones verticales de altas prestaciones para interconectar los subsistemas ubica-
dos en las distintas capas. En la mayoria de los casos, el disefio de estas transiciones
tiene como objetivo lograr un nivel de pérdidas de retorno elevado en un gran ancho
de banda, a fin de que sean casi transparentes y no deterioren el funcionamiento global
del sistema completo.

1.2. Introducciéon a las tecnologias de fabricacion
planares

Entre las tecnologias cominmente utilizadas para la fabricacién de circuitos pla-
nares de microondas se pueden distinguir dos grandes grupos: monolitica e hibrida.
El segundo grupo se puede subdividir en dos familias: la familia de los circuitos en
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plastico y la de los circuitos en ceramica. A su vez, dentro de la familia de los circuitos
ceramicos existen dos grupos, en funcién de los materiales y las temperaturas de coc-
cion empleadas en sus procesos de fabricacion. Estas dos subfamilias se conocen como
HTCC (“High Temperature Co-fired Ceramic”) y LTCC (“Low Temperature Co-fired
Ceramic”). Por su parte, a las placas de circuitos multicapa de sustratos plasticos se
las conoce como PCB ( “Printed Circuit Board”). A continuacién se comentan algunos
de los aspectos mas relevantes de cada una de estas tecnologias multicapa.

1.2.1. Tecnologia PCB

La tecnologia PCB es muy utilizada para realizar circuitos de microondas con un
coste reducido. El coste de este tipo tecnologia es su principal ventaja competitiva
frente a la familia de los circuitos ceramicos. Algunos de los principales fabricantes de
sustratos plasticos son Rogers, Arlon y Taconic, [10, 11, 12, 13].

Otra ventaja importante de las placas de materiales plasticos de microondas es que
emplean conductores de alta conductividad, como el cobre, cuya conductividad es de
o = 58 MS/m. En cuanto a las pérdidas de los dieléctricos se refiere, los materiales
pléasticos se pueden clasificar en materiales de altas pérdidas, como el FR-4, materiales
de pérdidas medias, como Nelco, o materiales de bajas pérdidas, cuya tangente de
pérdidas suele ser del orden de 1073. Los materiales de altas pérdidas son los més
baratos y suelen ser mas habituales en aplicaciones de electrénica o baja frecuencia.
No obstante, en aplicaciones de RF o microondas se suelen usar los de bajas pérdidas,
con lo que en general los sistemas de microondas implementados mediante la tecnologia
PCB suelen presentar pérdidas de insercion reducidas.

Una de las caracteristicas habituales de los materiales plasticos de microondas es
que poseen una constante dieléctrica baja, comprendida en la mayoria de los casos
entre 2 v 4. No obstante, existen algunas variedades de sustratos plasticos que poseen
constantes dieléctricas mayores, como por ejemplo los sustratos RT/duroid 6010LM,
TMM 6 6 RO3206 de Rogers, con constantes dieléctricas de 10.2, 6.0 y 6.15, respectiva-
mente. Estos materiales logran estos altos valores de permitividad dieléctrica mediante
la mezcla de compuestos plasticos con materiales ceramicos [10].

Los circuitos multicapa con materiales plasticos se forman mediante el pegado de
distintas capas de sustratos plasticos. Este proceso de pegado se realiza utilizando
laminas de materiales especiales, denominados “prepreg” o “bonding film”, que tienen
un punto de fusion inferior al del resto de capas del sustrato, permitiendo la unién
y homogeneizacion de las distintas capas que conforman la placa. Una vez que todas
las laminas de material plastico se unen, es cuando el “stack-up” formado se puede
taladrar y someter a un proceso quimico para la formacién de los “via-holes”. Por
tanto, los “via-holes” tienen una longitud vertical fija determinada por el grosor del
“stack-up” previamente confeccionado. Ademas de estos “via-holes”, también existe la
posibilidad de fabricar las denominadas “microvias”, que son “via-holes” construidos
mediante laser y que solamente pueden atravesar la lamina més externa del “stack-up”.

Una estructura multicapa o “stack-up” se puede construir uniendo, mediante la-
minas de pegado o “prepregs”, otras estructuras multicapa fabricadas previamente o
“sub-stack-ups”. Los distintos “sub-stack-ups” se pueden pegar entre si en distintos
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pasos de fabricacion hasta dar lugar a la estructura multicapa final. Estos bloques ba-
sicos junto con las diferentes fases de pegado son los que determinan la construccion de
los “via-holes”, ya que éstos! resultan del taladrado de los “sub-stack-ups” durante las
distintas fases de pegado. Por tanto, si se desean unir dos niveles metalicos distintos
mediante “via-holes” pueden ocurrir tres situaciones:

= Siambos niveles de metalizacion coinciden con las capas superior e inferior de uno
de los “sub-stack-ups” que forman la estructura multicapa, entonces se podrian
unir mediante un tnico “via-hole” cuyos extremos coincidieran con estos nieveles
metalicos.

= Si la condicion anterior no se verifica y ademas ambos niveles que se pretenden
unir forman parte del mismo “sub-stack-up”, entonces se podria usar un “via-hole”
que los interconectase, pero en este caso sus extremos sobrepasarian a alguno o
a ambos niveles de metalizacion.

= Si ambos niveles de metalizacion pertenecieran a “sub-stack-ups” distintos enton-
ces habria dos opciones. Una seria unir ambos niveles mediante la concatenaciéon
de varios niveles de “via-holes” distintos, cada uno correspondiente a cada uno de
los “sub-stack-ups” existentes entre ambos niveles de metalizacién. Otra opcion
podria ser utilizar algtin “via-hole” construido tras el pegado de los “sub-stack-
ups” implicados, lo que reduciria el nimero de “via-holes” a concatenar.

Por tltimo, si bien es posible realizar diferentes ciclos de pegado de “sub-stack-
ups” para crear diferentes tipos de “via-holes” y “microvias” que proporcionen mayor
versatilidad desde el punto de vista del diseno, en general estos ciclos de creacion de
“sub-stack-ups” también suele incrementar significativamente el coste final de la PCB
[14].

Las limitaciones tecnolédgicas en la fabricacion con materiales plasticos, en cuanto a
anchuras minimas de pistas realizables, separaciones minimas, tolerancias, etc, depen-
den del fabricante de PCB. No obstante, los margenes que se manejan son, en general,
similares a los de la tecnologia LTCC, dado que en ambos casos las pistas se fabrican me-
diante un proceso de impresién. Algunos de los fabricantes de PCB cuyas capacidades
de fabricacién pueden servir de referencia son Printech o Labcircuit, [15, 14]. Algunas
de las caracteristicas principales de sus capacidades de fabricaciéon son: anchuras de
pistas y separaciones minimas estandares de 150 yum ¢ 50 ym en categoria “premium”,
tolerancias estandares en las anchuras de pistas de 25 ym y didmetros minimos de las
vias de 500 um, en categoria estandar, o de 100 um, en categoria “premium”.

Por otro lado, la construccién de “via-holes” plantea dos tipos de restricciones. Una
estd relacionada con las limitaciones para implementar “via-holes” entre los diferentes
niveles de metalizacién, como se ha comentado anteriormente. Esta limitacién supone
una desventaja frente a la tecnologia LTCC, por ejemplo, donde si se pueden definir
“via-holes” para atravesar cada una de las capas de sustrato que forman el “stack-up”.

LA excepcién de las microvias.



El otro tipo de limitacion estd relacionada con los tamanos y tolerancias de los “via-
holes”. No obstante, en este caso los valores habituales no suelen ser muy diferentes de
los permitidos en otras tecnologias como LTCC [14].

Otra de las desventajas de la tecnologia PCB reside en las prestaciones mecanicas de
sus materiales. Normalmente, los sustratos plasticos de microondas tienen una rigidez
muy inferior a la de los materiales ceramicos, menor conductividad térmica y unos
margenes de temperaturas de funcionamiento mucho menores. La rigidez de una placa
de sustrato depende de su altura. Sin embargo, a igualdad de condiciones, los sustratos
ceramicos son mucho maés resistentes ante esfuerzos mecanicos. En muchas aplicaciones,
la capacidad de disipacion térmica que pueda tener un sistema es fundamental para
su correcto funcionamiento y en estos casos los materiales plasticos no son la mejor
opcion. Por otro lado, las temperaturas extremas que pueden soportar los materiales
plasticos sin deformarse son bastante mas reducidas que las de los materiales ceramicos.
Los materiales plasticos suelen fundirse a temperaturas del orden de 200°C, mientras
que los materiales ceramicos lo hacen a partir de 900 — 1000°C, aproximadamente, [10].

1.2.2. Tecnologia HTCC

La tecnologia HTCC esta basada en materiales ceramicos cuya coccion se produce a
altas temperaturas. Los materiales ceramicos empleados en la tecnologia HTCC tienen
permitividades dieléctricas muy elevadas, en torno a 9.5, dado que en su mayoria son
diversos tipos de alimina con diferentes grados de pureza.

A diferencia de lo que ocurre con la tecnologia PCB, los circuitos multicapa en
tecnologia HTCC no necesitan de laminas de pegado para unir las distintas capas que
conformen la placa. De hecho, el circuito se obtiene tras sinterizar las distintas capas
mediante un proceso de coccién donde se han de monitorizar, entre otras cosas, unos
determinados ciclos de temperatura y presiéon [16].

Esta tecnologia plantea ventajas frente a los materiales plasticos como: mayor disi-
pacién térmica, mayor rigidez mecanica y mayor margen de temperaturas para traba-
jar en condiciones extremas. Sus restricciones y limitaciones de fabricacién en cuanto
a anchuras de pistas, separaciones, didmetros de vias, etc. son también, en igualdad
de condiciones (estandar o “premium”), ligeramente mejores que las ofrecidas por la
tecnologia PCB.

No obstante, una de las principales desventajas de la tecnologia HTCC es su alto
coste. Cuando se trata de producciones masivas, la tecnologia HTCC si puede resultar
rentable. Sin embargo, para realizar disenos de prototipado los precios no son compe-
titivos, incluso puede resultar muy complicado encontrar fabricantes para la tirada del
prototipado.

Ademas del coste econémico que pueda tener esta tecnologia, también plantea un
importante inconveniente desde el punto de vista eléctrico, como es el hecho de presen-
tar altas pérdidas de inserciéon como consecuencia de su proceso de fabricacion. Este
problema proviene de que la coccion del sustrato se realiza a temperaturas del orden
de 1600°C, con lo que los materiales conductores que se empleen han de tener un pun-
to de fusion suficientemente alto como para soportar la temperatura de sinterizado.
Por tanto, los metales habituales de alta conductividad (40 — 60 MS/m) no se pueden
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utilizar, debido a su bajo punto de fusion. Los materiales conductores normalmente
empleados en HTCC son tungsteno y molibdeno, cuyos puntos de fusién soportan las
temperaturas de coccidon, pero cuya resistividad es excesivamente alta. Esto implica
que, a pesar de que las pérdidas de los dieléctricos utilizados suelen ser un orden de
magnitud inferior al de los materiales plasticos, las pérdidas de las lineas en HTCC
suelen ser elevadas, [16].

1.2.3. Tecnologia LTCC

La mayoria de las caracteristicas de la tecnologia LTCC se encuentran en un paso
intermedio entre las de las tecnologias PCB y HTCC. La tecnologia LTCC esta basada
en la utilizacion de materiales ceramicos, pero su proceso de coccién es distinto del
llevado a cabo en HTCC, lo que le confiere una serie de caracteristicas que la diferencian
de esta tecnologia. La temperatura a la que se lleva a cabo el proceso de coccion en
LTCC esta en torno a 850°C, bastante inferior a la empleada en HTCC, y esto permite
la utilizacién de pastas conductoras compuestas por metales de alta conductividad,
como el oro o la plata, con un punto de fusién méas bajo que los conductores usados
en HTCC. La conductividad de estas pastas resultan ser menores que la de metales
como el cobre, la plata o el oro. Sin embargo, es bastante superior a la de los metales
empleados en la tecnologia HTCC, logrando asi reducir las pérdidas de insercién [17].

Los materiales dieléctricos empleados en tecnologia LTCC tienen unas constantes
dieléctricas de valores intermedios entre los que poseen los dieléctricos empleados en
las tecnologias PCB y HTCC. Los valores habituales de permitividad en los sustratos
LTCC se sitian entre 5.9 y 7.8. Las tangentes de pérdidas de estos materiales son
muy similares a las de los materiales plasticos de microondas. La conductividad de las
metalizaciones empleadas en LTCC son del orden de las que poseen los conductores
empleados en la tecnologia PCB, aunque algo inferiores dado que las pastas utilizadas
resultan de mezclar elementos metélicos con otros compuestos [17].

El coste asociado a la tecnologia LTCC también se encuentra en un punto intermedio
entre las tecnologias PCB y HTCC. El prototipado en LTCC, si bien no hay muchas
companias que lo lleven a cabo, es mas sencillo de realizar y tiene un coste bastante
menor que en HTCC. Estos costes, aunque suelen ser superiores a los de fabricacion
en PCB, pueden ser asumibles para fines de prototipado.

Una de las principales ventajas de la tecnologia LTCC frente a la PCB es, al igual
que ocurre con la tecnologia HTCC, la definicién de los “via-holes”. Aunque también
tienen sus restricciones de tamano en lo que a diametros se refiere, plantean menos
problemas para conectar niveles de metalizacién internos del circuito que en la tecno-
logia PCB. En general en LTCC los “via-holes” se pueden definir para cada lamina
de sustrato de forma independiente, lo que supone un mayor grado de libertad para
unir verticalmente dos niveles de metalizacién cualesquiera, sin mas que apilar varios
“via-holes” correspondientes a las laminas de sustrato pertinentes.

Por otro lado, las capacidades de fabricacion en cuanto a anchuras de pistas, sepa-
raciones entre ellas, etc, son similares a las proporcionadas por la tecnologia PCB.
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1.3. Objetivos de la Tesis

El principal objetivo de esta Tesis es proponer varias topologias concretas, junto
con sus correspondientes estrategias de diseno, para el desarrollo de diversos subsis-
temas pasivos presentes habitualmente en la arquitectura de un transceptor de RF o
microondas implementado en plataformas multicapa. Todas las propuestas que se pre-
sentan en este documento estan orientadas a disefios de elementos pasivos integrados en
sustratos multicapa y pretenden ofrecer soluciones novedosas para lograr componentes
integrados de tamano reducido y altas prestaciones eléctricas.

Para satisfacer este objetivo general, esta Tesis desarrolla dos lineas de investiga-
cién diferenciadas, siendo ambas necesarias para el desarrollo de cualquier plataforma
multicapa. En concreto, la primera linea de trabajo se centra en el disefio de filtros
paso-banda, mientras que la segunda se focaliza en el desarrollo de otros elementos con
mayores anchos de banda.

Dentro de la linea de disefio de filtros, el objetivo de esta Tesis es presentar nuevas
propuestas de filtros paso-banda de RF o microondas, que son un elemento clave en
cualquier sistema de radiocomunicacién que opera en ambas bandas. En consecuencia
se ha presentado un resumen con algunos de los aspectos mas relevantes de la teoria de
filtros, junto con un repaso de las tendencias mas destacables en este ambito. Teniendo
en cuenta todo esto, se han propuesto, disenado y fabricado distintos filtros integra-
dos en sustrato que suponen aportaciones interesantes al estado del arte actual en la
materia. En particular, las aportaciones se pueden agrupar en dos bloques:

= Disenos de filtros SIW: se ha propuesto una estrategia flexible de disefio de fil-
tros SIW en tecnologia multicapa. La técnica propuesta permite disenar una gran
variedad de respuestas en frecuencia utilizando siempre el mismo tipo de acopla-
miento y usando tan sélo el area asociada a la de un solo resonador. El amplio
rango de aplicacién de la estrategia se demuestra mediante el disenio y fabricacion
de varios filtros paso-banda con caracteristicas eléctricas muy diferentes.

= Diseno de filtros interdigitales con ceros de transmision: se ha presentado el disefio
y fabricacion de dos filtros interdigitales cuya nueva topologia permite introducir
ceros de transmision en su respuesta en frecuencia de una forma novedosa, sin
incrementar el coste ni el tamafio de los filtros interdigitales.

El otro bloque de trabajo de esta Tesis se centra en el diseno de otros componentes
pasivos con mayores anchos de banda e integrados en sustrato. El objetivo en este
linea es presentar diversos disefios habitualmente necesarios en cualquier plataforma
multicapa, como acopladores de banda ancha, cargas adaptadas o transiciones verticales
mediante “via-holes”. El disenio del acoplador de banda ancha que se presenta destaca
por incluir una soluciéon particular en su seccion de mayor nivel de acoplamiento que
evita el deterioro de sus prestaciones intrinsecas. En el caso de los disenos de las cargas
adaptadas y de las transiciones verticales lo que se discuten son dos estrategias de
diseno que se proponen de forma genérica para lograr disenar este tipo de elementos
de una forma eficaz y con buenas prestaciones eléctricas.
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1.4. Contribuciones

En este apartado se enumeran brevemente las aportaciones que se han derivado
del trabajo presentado en esta Tesis. Parte de este trabajo se ha desarrollado en el
marco de varios proyectos de [4+-D, financiados en parte por organismos oficiales y en
parte por empresas privadas. A continuacion, se enumeran estos proyectos de I+D y
las entidades implicadas:

= Los organismos que han financiado parcialmente el trabajo presentado son: La
Junta de Andalucia, AT4 Wireless, el Ministerio de Economia y Competitividad
y la Universidad de Malaga. Ademas, hay que destacar la colaboracion con el
instituto IMST GmbH de Alemania para la fabricaciéon de todos lo disefios en
tecnologia LTCC.

= Los proyectos en los que se ha enmarcado parte del trabajo de este Tesis son:

e Diseno de componentes y subsistemas de radiofrecuencia de alta integracién.
Proyecto de ambito nacional con fecha de inicio 01/07/2008 y duracién 1094
dias. Codigo de referencia: 8.06,/59.2580.

e Lazos de enganche en frecuencia para mejora de prestaciones de ruido de fase
de generadores de instrumentacion de radiofrecuencia. Proyecto de ambito
autonémico con fecha de inicio 02/02/2010 y duracién de 1460 dias. Codigo
de referencia: P09-TIC-5268.

e Receptores coherentes multipuerto. Proyecto de ambito nacional con fecha
de inicio de 01/01/2014 y duracién de 1095 dias. Cédigo de referencia:
TEC2013-46917-C2-1-R.

e Multilayer design software (multilib) and LTCC technology prototyping ser-
vice acess. Proyecto de ambito internacional no UE con fecha de inicio
01/08/2007 y duracién de 730 dias. Codigo de referencia: IMST0000.

e Investigacion en tecnologias de microondas para transmision /recepcién, con-
mutacién y control. Proyecto de &mbito nacional con fecha de inicio 27/10/2005
y duracién de 977 dias. Cédigo de referencia: 806/59.2569.

e Investigacién en receptores de banda ultra ancha. Proyecto de ambito na-
cional con fecha de inicio 01/10/2005 y duraciéon de 1003 dias. Cédigo de
referencia: PWO-IC-003 8.06/59.2570.

e Diseno de dispositivos fotonicos integrados en el infrarrojo cercano y medio
mediante estructuras sub-longitud de onda. Proyecto de ambito nacional con
fecha de inicio 01/01/2017 y duraciéon de 1094 dias. Cédigo de referencia:
TEC2016-80718-R.

Los disenos presentados en los capitulos 4 y 5 ya han sido publicados, dando lugar
a las siguientes aportaciones:



1.5.

B. Lopez-Berrocal, J. de Oliva-Rubio, I. Molina-Fernandez, and J. R. Montejo-
Garai,“Compact interdigital filters with transmission zeros in LTCC technology”
International Journal of RF and Microwave Computer-Aided Engineering, vol.
24, no. 5, pp. 560-570, 2014.

B. Lopez-Berrocal, J. de Oliva-Rubio, E. Marquez-Segura, A. Moscoso-Martir,
. Molina-Fernandez, and P. Uhlig, “High performance 1.8-18ghz 10-db low tem-
perature co-fired ceramic directional coupler” Progress In Electromagnetics Re-
search, vol. 104, pp. 99-112, 2010.

B. Lopez-Berrocal, J. de Oliva-Rubio, and I. Molina-Ferndndez, “Diseno y ca-
racterizacion de cargas adaptadas desde DC a 20 GHz para circuitos planares
de microondas (in spanish),” in Actas del XXIII Congreso Nacional de la URSI,
Madrid, Spain, September 2008.

B. Lopez-Berrocal, J. de Oliva-Rubio, and I. Molina-Fernandez, “Design and im-
plementation of DC-20-GHz lumped resistor matched loads for planar microwave
circuits,” IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques, vol. 57, no.
10, pp. 2439-2443, Oct 2009.

B. Lopez-Berrocal, E. Marquez-Segura, 1. Molina-Fernandez, and J. Gonzalez-
Delgado, “A high quality vertical transition between GCPW and SMCPW lines in
multilayer technology,” in Microwave Conference (EuMC), 2011 41st European,
oct. 2011, pp. 424-427.

B. Lopez-Berrocal, E. Marquez-Segura, 1. Molina-Fernandez, and J. Gonzalez-
Delgado, “A circuit model for vertical multilayer transitions in coplanar wave-
guide technology,” Progress In Electromagnetics Research B, vol. 41, pp. 51-76,
2012.

Los disenos de filtros SIW presentados en el capitulo 3 y en los apéndices C y D estan
aun pendientes de ser publicados. Algunos de estos disenos han sido aceptados para ser
presentados en el XXXII Simposium Nacional de la Unién Cientifica Internacional de
Radio, URSI 2017. Otros disenos estan pendientes de ser enviados para su publicacion
en alguna revista internacional, atin por determinar.

Organizacion de la memoria

Esta memoria de Tesis se organiza de la siguiente forma:

En primer lugar, en el capitulo 2 se presenta un resumen de los aspectos mas
importantes de la teoria de filtros y se comentan algunas de las topologias mas
empleadas dentro del ambito de los filtros integrados en sustrato. Este bloque
permite sentar las bases en las que se fundamentan los disenos de filtros que
posteriormente se presentan y se divide en dos partes: en su primera parte se
hace un repaso de la teoria clasica de filtros, mientras que en la segunda se
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presenta una de las técnicas mas usadas en la actualidad para el diseno de filtros
de microondas, como es la técnica de la matriz de acoplamiento. Esta técnica
es la que posteriormente se emplea como punto de partida para algunos de los
disefios desarrollados en capitulos posteriores.

En el capitulo 3 se propone una novedosa estrategia de diseno de filtros SIW en
tecnologia multicapa. Tras presentar un extenso analisis del estado del arte de
los filtros SIW, en este capitulo se presenta una técnica para disenar de forma
flexible filtros con un amplio abanico de respuestas en frecuencia. Esta estrategia
permite disenar filtros SIW multicapa con o sin ceros de transmisién empleando
siempre el mismo tipo de acoplamientos. Ademas, los filtros resultantes son muy
compactos: el area ocupada por el filtro siempre es igual o menor que la de un
unico resonador, independientemente del orden del filtro. Para la validacion de la
estrategia y de las suposiciones en las que se basa, se disenan y construyen varios
filtros con respuestas muy variadas, cuyas prestaciones pueden ser equivalentes a
las proporcionadas por realizaciones de distinta indole presentes en la bibliografia.
Esto demuestra, no sélo la validez de la estrategia, sino que supone una soluciéon
flexible para implementar multiples tipos de disenos, comparables al estado del
arte en esta materia. Esta estrategia es la principal aportacion de este capitulo.

En el capitulo 4 se muestran dos disenos distintos de filtros interdigitales inte-
grados en sustrato. Los filtros interdigitales constituyen una de las topologias
de filtros de lineas acopladas con una de las mejores relaciones entre factor de
calidad y tamano. En este capitulo se propone una topologia de filtro interdigital
distinta de la clasica, incluyendo elementos adicionales que permiten o facilitan la
introduccion de ceros de transmision en la respuesta en frecuencia. En concreto se
desarrollan y fabrican dos filtros distintos que empleando la misma modificacion
sobre la estructura clasica logran respuestas muy diferentes, puesto que la estruc-
tura fisica introducida puede dimensionarse para presentar dos comportamientos
eléctricos diferentes.

En el capitulo 5 se resumen diversos disenos y estrategias, dentro de la linea de in-
vestigacion de elementos de banda ancha integrados en sustrato. En este capitulo
primero se discute y se presenta el diseno de un acoplador direccional asimétrico
de banda ancha en tecnologia “stripline” que incluye un cuidadoso diseno de las
etapas de acceso, lo que permite mantener una elevada directividad. Tras esto, se
propone una técnica para disenar cargas de banda ancha de altas prestaciones.
Esta técnica genérica se valida mediante dos realizaciones practicas en sustratos
distintos (PCB y LTCC), usando elementos discretos tanto de montaje superfi-
cial como integrados en la misma placa. Por tltimo, se propone una estrategia de
diseno que permite disefiar transiciones verticales de banda ancha y altas presta-
ciones. Mediante esta estrategia se pretende ofrecer una técnica de disefio comun,
de modo que si se aplican siempre los mismos pasos sea posible disefiar con un
esfuerzo razonable cualquier transicion vertical basada en “via-holes”, obteniendo
unas prestaciones aceptables.

11



= Por 1ltimo, en el capitulo 6 se resumen las principales conclusiones de la Tesis,
destacando las aportaciones originales mas relevantes y algunas posibles lineas
futuras de trabajo.
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Capitulo 2

Teoria de Filtros

2.1. Introduccion

Este capitulo resume brevemente los fundamentos del diseno de filtros paso-banda
de microondas. El punto de partida del disefio de un filtro son sus especificaciones,
no soélo respecto a su respuesta en frecuencia, sino también respecto a sus dimensio-
nes, tipo de encapsulado, comportamiento frente a tensiones mecédnicas, respecto a la
temperatura, rango dinamico, etc. Este capitulo se centra exclusivamente en la sintesis
circuital de filtros paso-banda, haciendo un repaso de dos de las técnicas mas utiliza-
das para el disenio eléctrico de filtros paso-banda de microondas: la sintesis polinomica
clasica [6] y la sintesis mediante la matriz de acoplamiento [18, 19].

La sintesis polindmica clasica permite introducir los pasos y conceptos basicos tradi-
cionalmente usados en el disenio de filtros y puede resultar especialmente 1til cuando se
pretende implementar una respuesta en frecuencia todo-polo mediante alguna estruc-
tura clasica. Para estos casos, a partir de las especificaciones eléctricas de partida se
pueden obtener, mediante expresiones cerradas, graficas o tablas, un prototipo circuital
que se puede implementar con diversas topologias fisicas dimensionando adecuadamen-
te la geometria de la estructura seleccionada.

Sin embargo, cuando se pretenden sintetizar disenios con una respuesta en frecuen-
cia con ceros o se necesita emplear estructuras fisicas arbitrarias, resulta bastante mas
practico emplear algin otro tipo de técnica de diseno que proporcione mayor flexibi-
lidad respecto a la configuracion de distintos acoplamientos entre los resonadores que
componen el filtro. En la bibliografia se pueden encontrar otras técnicas de disefio,
entre las que destacan dos técnicas genéricas para disenar filtros con ceros que pue-
den ser implementados mediante cualquier estructura de acoplamiento: la técnica de
extraccion de polos y la técnica de la matriz de acoplamiento [20, 21, 22].

La técnica de extraccion de polos se basa en tratar por separado los ceros y los
polos de la respuesta en frecuencia resultante de la funciéon de aproximacion que se
haya propuesto. Esta técnica se fundamenta en la conexién en cascada de secciones
que implementan los ceros con un bipuerto que implementa los polos de la respuesta
en frecuencia del filtro. La técnica de extraccion de polos presenta la ventaja de que
la ubicacién de cada cero de la respuesta del filtro depende exclusivamente de las
propiedades del bloque que implementa ese cero. Por tanto, la ubicacién de cada uno
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de ellos es insensible tanto a los valores de los elementos circuitales de los bloques que
implementan el resto de ceros como a la realizacién del bipuerto que implementa los
polos de la funcién de transferencia [20].

La técnica de la matriz de acoplamiento es muy utilizada, junto con la respuesta
de Chebyshev generalizada, para la implementacion de filtros paso-banda con ceros de
transmision fuera de la banda de paso.

La técnica enfoca el diseno del filtro como un conjunto de resonadores independien-
tes que se encuentran acoplados entre si, con lo que se basa iinicamente en calcular los
coeficientes de acoplamiento que se necesita implementar entre los resonadores para
obtener la respuesta en frecuencia deseada. A diferencia de la técnica de extraccion de
polos, el diseno de filtros mediante la matriz de acoplamiento se lleva a cabo consi-
derando la estructura circuital como un tnico bipuerto que integra conjuntamente a
todos los polos y ceros de la funcién de transferencia. Por tanto, en este caso la posicion
de cada uno de los polos y ceros de la funcién de transferencia del filtro depende de
todos y cada uno de los coeficientes de acoplamiento entre los resonadores del filtro. En
general, cuando se obtiene la matriz de acoplamiento de un filtro, no es posible asociar
un polo o un cero determinados a un cierto coeficiente de acoplamiento, puesto que la
variacion de cada coeficiente tiene efecto sobre todos los polos y ceros del filtro.

A pesar de que este hecho pueda parecer un inconveniente en el uso de esta técnica
de disefio en comparaciéon con la técnica de extraccion de polos, el enfoque intuitivo que
permite la técnica de la matriz de acoplamiento, junto con la versatilidad que propor-
ciona en la configuracién de diferentes topologias de filtros de resonadores acoplados
ha propiciado la proliferacién de su uso de forma genérica en los disenos publicados
hasta la fecha [23, 24, 25, 26, 27].

La técnica de extraccién de polos supone una construccion en linea del filtro median-
te la conexién en cascada de varios bipuertos. Esta topologia provoca que no ofrezca
tantos grados de libertad como la técnica de la matriz de acoplamiento para encontrar
mediante un procedimiento estandar la configuracién 6ptima que minimice el tamafio
del filtro. Sin embargo, la técnica de la matriz de acoplamiento, que permite implemen-
tar una misma funcion de transferencia con multiples configuraciones de acoplamientos
entre los resonadores que constituyen el filtro, ofrece mucha més flexibilidad para bus-
car la estructura fisica mas conveniente. De este modo, la técnica de la matriz de
acoplamiento supone una herramienta muy potente para lograr disenos tan compactos
como sea posible.

En la primera parte del capitulo se presenta la sintesis polinémica de filtros paso-
banda. En la seccion correspondiente se muestra el procedimiento tradicionalmente
usado para sintetizar una determinada respuesta en frecuencia todo-polo. Este procedi-
miento comienza por la sintesis polinémica del prototipo paso-bajo equivalente norma-
lizado, cuya funcién de transferencia es implementable mediante elementos circuitales
basicos. El diseno continda con las correspondientes transformaciones a paso-banda de
los elementos del prototipo paso-bajo. Finalmente, el prototipo paso-banda obtenido
se implementa mediante alguna de las topologias circuitales clasicas de elementos de
parametros concentrados o de parametros distribuidos.

En la segunda parte del capitulo se presenta un resumen del enfoque de diseno
basado en la matriz de acoplamiento. La teoria de disefio de filtros de resonadores

14



acoplados mediante la técnica de la matriz de acoplamiento no es reciente. Sin embargo,
ha sido en los ultimos anos cuando su uso se ha extendido masivamente en el campo del
diseno de filtros paso-banda de microondas. En la seccion correspondiente se muestra
un resumen de la técnica de diseno y de la teoria que la sustenta. La seccién se centra
fundamentalmente en la interpretacién de la matriz de acoplamiento y en la forma de
operar con ella. Lo primero permite interpretar correctamente el efecto de los elementos
de la matriz sobre la respuesta de un prototipo. Lo segundo permite aprovechar toda
la flexibilidad de disefio que esta herramienta puede ofrecer.

2.2. Sintesis polinémica clasica de filtros paso-banda

El primer paso en el diseno eléctrico de un filtro pasa por escoger una funciéon de
aproximacién a la respuesta ideal y determinar con qué orden cumple las especificacio-
nes de selectividad en frecuencia, tanto en transmision como en reflexién. En bipuertos
pasivos y sin pérdidas las pérdidas de insercién y de retorno son dependientes, por lo
que los coeficientes de transmisién y de reflexiéon también lo son. Independientemente
de sobre cudl de ellas se hayan impuesto especificaciones més restrictivas, tradicional-
mente se suele empezar determinando la expresiéon del pardmetro So; a partir de las
especificaciones de pérdidas de insercién y de retorno.

En el caso de sistemas lineales e invariantes en el tiempo, el coeficiente de transmi-
sion, Ss1, se puede expresar como una funciéon racional en el dominio transformado de
Laplace,

521 (S) =

SIOR (2.1)

donde N (s) y D (s) son el numerador y el denominador respectivamente de la funcién
de transferencia Sy (). La frecuencia compleja s se define como s = o+ jw. Si ademds
se considera un filtro pasivo y sin pérdidas, la matriz de pardmetros S es unitaria y
simétrica, con lo que

1511 (W) > + [Sa1 (w)]* = 1. (2.2)

Por tanto, mediante la sintesis de la funcién de transferencia en transmision se obtiene
también la funcién de transferencia en reflexion.

Como se presenta en las siguientes secciones, el enfoque clasico del diseno de filtros
paso-banda de microondas parte de las ecuaciones (2.1) y (2.2). Se comienza propo-
niendo distintas funciones de aproximacién para la ganancia de insercion, |Sy; (w)|2,
que proporcionan una funcién de transferencia So (s) realizable. Una vez seleccionado
el tipo de funciéon de aproximacion, se calcula cudl es el orden del filtro que se necesi-
ta para satisfacer las especificaciones de selectividad de la respuesta en frecuencia. A
partir de aqui, se plantean diferentes modelos circuitales que sintetizan la funcién de
transferencia deseada [28].
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2.2.1. Prototipo paso-bajo

En la sintesis polindmica clasica de filtros todo-polo, el disenio de cualquier tipo de
filtro se basa en la utilizacion de una respuesta equivalente paso-bajo normalizada. Este
tipo de respuesta normalizada tiene la ventaja de que permite desarrollar, a partir de la
funcién de aproximacién seleccionada como respuesta en frecuencia, un proceso de sin-
tesis polinémica mediante el que obtener una red LC en escalera. Ademas, su naturaleza
normalizada permite independizar el proceso de diseno circuital del tipo de respues-
ta que se desea implementar: paso-banda, paso-alto, paso-bajo, banda-eliminada, etc.
Una vez que el prototipo paso-bajo se ha sintetizado, el proceso continia realizan-
do la transformacion y el escalado correspondientes para obtener el modelo circuital
desnormalizado. Finalmente, se selecciona una topologia concreta para su implementa-
cién fisica mediante elementos de circuito de parametros concentrados o de parametros
distribuidos [6].

La respuesta paso-bajo ideal, en médulo y fase, se presenta en la figura 2.1.

1S21(@ )P ¢ (@)
1 Tt @
1
B -1 0 o=l ®
'(TJC— '1 0 (00:1 (_’j 'td (T)C__

(a) (b)

Figura 2.1: Respuesta en frecuencia del prototipo paso-bajo ideal normalizado. (a)
Respuesta en amplitud. (b) Respuesta en fase.

La funcién ¢ (w) representa la fase de Sy (@), tq representa el retardo y @, es la
frecuencia de corte normalizada, [28]. En la préactica resulta imposible implementar un
filtro ideal con una respuesta como la que se presenta en la figura 2.1. Por esta razon,
en su lugar se plantean otras respuestas en frecuencia que si sean implementables y que
se aproximen a la respuesta ideal lo suficiente como para satisfacer las especificaciones
eléctricas de partida. En la bibliografia es posible encontrar diversas funciones de apro-
ximacion, entre las que destacan las respuestas de Chebyshev y de Butterworth para
el caso de filtros todo-polos. En el caso de filtros con ceros, las funciones de aproxi-
macién mas utilizadas son las respuestas elipticas y de Chebyshev generalizada [6]. En
las propuestas mas recientes aparecidas en la bibliografia, la respuesta de Chebyshev
generalizada o pseudo-eliptica es la que se utiliza con mayor frecuencia. Por tanto, se
va a presentar una breve discusion de las caracteristicas mas relevantes de este perfil
de respuesta.
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2.2.1.1. Respuesta en frecuencia de Chebyshev generalizada

Este tipo de respuesta permite introducir ceros en la funcién de transferencia. A
diferencia de la respuesta eliptica, con la respuesta de Chebyshev generalizada se pue-
den controlar la cantidad y la ubicacién de los ceros de transmision, a costa de no
poder mantener un cierto valor de rizado en la banda de rechazo. De esta manera, se
logra tener una buena relacién de compromiso para lograr satisfacer las especificaciones
eléctricas con un nimero reducido de ceros, lo que reduce la complejidad del disenio y
su dificultad de fabricacion. Matematicamente la respuesta de Chebyshev generalizada
se define como

1
10k (W)
donde Cy () representa la funcién de Chebyshev generalizada. En general, esta es

una funcién racional! que se puede expresar como un cociente de polinomios ménicos?
multiplicado por una constante [18]:

|Sa1 (@)[° (2.3)

F(w
Oy (@) = K - PEw; | (2.4)
Considerando esta expresion racional de la funcién de Chebyshev generalizada y la
ecuacion (2.3), se puede deducir que la ganancia de inserciéon también puede expresarse
como un cociente de polinomios 3.
La funciéon de Chebyshev generalizada también se puede expresar matematicamente

mediante la siguiente ecuaciéon no lineal:

=1 (- Nz —1 (1—wi —
On (5) = cos [(N —n,) cos Ec;;) j— > opZq COS (&)1@];)} 0 < |0 S,l @25)
cosh [(N —n,)cosh™ (0) + X232, cosh (%;k")} 1< |w|

donde, n, representa el nimero de ceros de transmision y N el orden del filtro. En el
caso de que n, = 0, la respuesta no poseeria ningtin cero de transmision, originando una
respuesta de Chebyshev todo-polo. Esta representaciéon matematica resulta muy util,
ya que permite obtener graficamente la ganancia de insercién del filtro. De este modo
se puede determinar facilmente el orden del filtro asi como el nimero y la ubicacion de
los ceros de transmision necesarios para satisfacer las especificaciones eléctricas.

Como se muestra en la figura 2.2, donde se presentan dos ejemplos de médulos de
coeficientes de transmision para respuestas de este tipo, es posible elegir las frecuencias
wi donde se pretende que aparezcan los ceros de transmision.

2.2.1.2. Filtro paso-bajo con elementos en escalera

La forma més inmediata de implementar circuitalmente un filtro es una red paso-
bajo LC en escalera. Estos circuitos solo son tutiles para la implementacion de filtros

IEn el caso de respuestas todo-polo, esta funcién se simplifica en el tradicional polinomio de Chebys-
hev [6].

2Polinomios cuyo coeficiente del término de mayor orden es unitario.

3Esto concuerda con la definicién establecida en la ecuacién (2.1)
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Figura 2.2: Amplitud de algunas respuestas de tipo Chebyshev generalizada para apro-
ximar la respuesta ideal del prototipo paso-bajo. (a) Respuesta de Chebyshev gene-
ralizada asimétrica de orden 5 con 1 dB de rizado en la banda de paso y un cero de
transmision en w = —1,5. (b) Respuesta de Chebyshev generalizada simétrica de orden
5 con 1 dB de rizado en la banda de paso y dos ceros de transmision en w = +1,5.

todo-polo, pero pueden usarse como base para la realizacion de disenos mas complejos.
Por tanto, se va a presentar brevemente la sintesis de un filtro paso-bajo todo-polo
mediante una red LC en escalera a partir de una funciéon de aproximacion.

Para que el filtro sea realizable, su respuesta al impulso ha de ser real. Por tan-
to, su respuesta en frecuencia, Ss; (w), debe ser hermitica. Por lo que la funcién de
aproximacion puede expresarse como

|Sa1 (W)[* = Sa1 (w) 3 (w) = Sar (5) Sar (—s)

Si se obtienen las raices de So (s) 591 (—s), para que la respuesta del filtro sea
estable, se han de escoger como polos de la ecuacién (2.1) aquellas soluciones que
se encuentren en el semiplano izquierdo del plano complejo s, [28]. Sustituyendo la
ecuacion (2.6) en la ecuacion (2.2) se puede obtener una expresién para el coeficiente
de reflexién,

(2.6)

[s=jw -

S11(8) S11 (—$) + Sa1 (8) So1 (—s) = 1. (2.7)

Cuando estos conceptos se aplican al prototipo paso-bajo normalizado, es posible
usar la ecuacién (2.7) para obtener el parametro Sy; (5) del circuito a partir de la funcion
de aproximacién. Por tanto, se puede calcular la impedancia de entrada normalizada
del filtro, Z, (5).

- 14+ 511 (s
Zin (5) = +711(f) '
1-— Sll (8)
De la expresion de la impedancia de entrada del filtro de la ecuacion (2.8), se puede

efectuar un desarrollo polinémico de donde se extraen los elementos circuitales nor-
malizados que proporcionan la ganancia de insercién correspondiente a la funcion de

(2.8)

18



aproximaciéon. De este modo, la impedancia de entrada del filtro se puede implementar
circuitalmente combinando elementos L’s y C’s normalizados hasta acabar en la carga
del circuito. En general, la inmitancia de entrada se puede expresar sin indicar expli-
citamente la naturaleza inductiva o capacitiva de cada uno de los elementos, puesto
que las inmitancias estdn normalizadas y son adimensionales. Para esto, se identifica
cada elemento con un coeficiente denominado gi. De esta forma se puede expresar la
impedancia de entrada del filtro como

_ 1

92§ +

—. (2.9)

ecuacién que estd asociada al circuito eléctrico de la figura 2.3(a). Andlogamente la
admitancia de entrada del filtro se puede definir como

_ 1

g2§ +

. , (2.10)
que esta asociada al modelo circuital de la figura 2.3(b).

En resumen, se puede afirmar que una vez que se ha seleccionado la funciéon de apro-
ximacién que satisface las especificaciones eléctricas impuestas, |Sa; (@)\2, ésta conlleva
una respuesta en frecuencia, Sp; (w). Si la funcién de aproximacién es todo-polo, la
respuesta en frecuencia se corresponde univocamente con unos coeficientes gy determi-
nados que se obtienen tras un proceso de sintesis polinémica.

Estos coeficientes g se corresponden con los valores normalizados de los elementos
que constituyen el prototipo paso-bajo del filtro deseado y pueden tener un caracter
inductivo o capacitivo. La distribucion de esos elementos en el prototipo paso-bajo
siempre es alternando inductancias en configuracion serie con capacidades en configu-
racion paralelo.

Ademas, debido al proceso de normalizacion, el modelo circuital se puede plantear
en términos de inmitancias genéricas, provocando que el desarrollo polinémico resumido
en las ecuaciones (2.9) y (2.10) se pueda representar con dos posibles soluciones duales,
como muestra la figura 2.3, donde N representa el orden del filtro sintetizado [6].

2.2.1.3. Diseno del prototipo paso-bajo equivalente con inversores de in-
mitancia

Los inversores de inmitancia son una soluciéon que permite realizar la sintesis cir-
cuital presentada en el apartado anterior usando tan sélo un tipo de elemento reactivo.
De este modo, el prototipo paso-bajo se podria diseniar empleando exclusivamente in-
ductores en serie o condensadores en paralelo.

Un inversor de inmitancias es un bipuerto disenado para que su inmitancia de
entrada sea inversamente proporcional a su inmitancia de carga. Se puede hablar indis-
tintamente de inversores de impedancia, o inversores K, y de inversores de admitancia,
o inversores .J. Dada esta dualidad y para simplificar el anélisis circuital, seguidamente
se prosigue Unicamente con los inversores de admitancia.
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Figura 2.3: Estructura circuital con elementos en escalera para implementar el prototipo
paso-bajo. (a) Modelo circuital desarrollado a partir de la impedancia de entrada del
filtro. (b) Modelo circuital desarrollado a partir de la admitancia de entrada del filtro.

Un inversor de admitancia se caracteriza por su constante de inversiéon J y queda
definido mateméticamente por su matriz de pardmetros ABCD,

A B 0 +—
= 3l (2.11)

C D TF5J 0

Considerando esta ecuacion, la sintesis circuital del prototipo paso-bajo presentada
en la figura 2.3(b) se puede expresar en términos de inversores de admitancia como se
muestra en la figura 2.4. Para que esta equivalencia circuital sea efectiva los valores
normalizados que poseen las constantes de inversion son

Ggg 30,1 C:1: 31,2 Cj: CN:: jN,N+1 §GL

Figura 2.4: Estructura circuital de un prototipo paso-bajo mediante inversores de ad-
mitancia.
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Como se observa en la ecuacién anterior, los valores normalizados de las constantes
de inversién dependen de los mismos coeficientes g presentados en el apartado anterior,
que son los que definen el prototipo paso-bajo equivalente original. Ademas, estas
constantes de inversion introducen dos tipos de elementos adicionales: las cargas G, G,
y los elementos reactivos CY. Esto supone que la inclusion de los inversores de inmitancia
en el prototipo paso-bajo original proporciona N+ 1 grados de libertad adicionales, ya
que los valores de estos nuevos elementos se pueden seleccionar libremente siempre que
verifiquen la ecuacién (2.12) [6]. Estos N + 1 grados de libertad adicionales se suelen
usar seleccionando todos los valores Gg = G = () como unitarios. En este caso
particular, la ecuacién (2.12) se simplifica quedando:

Jekr1 = ;, para k=0,1,2,..., V. (2.13)
9kGk+1
La dificultad en la utilizacién de inversores para la implementacion de filtros paso-
bajo consiste en conseguir una implementacion real para los inversores con las mismas
caracteristicas que los inversores ideales que se han discutido en los parrafos anteriores.
Los inversores ideales poseen una respuesta invariante en frecuencia. Sin embargo,
cualquier implementacién real de un inversor posee una respuesta en frecuencia que
solo puede ser considerada constante en un determinado ancho de banda alrededor de
la frecuencia central de disenio del inversor.
En la practica, los inversores de inmitancia se realizan mediante redes de caracter
concentrado, distribuido o semidistribuido, cuyo comportamiento se aproxima al ideal
tnicamente en un ancho de banda determinado [6].

2.2.2. Sintesis circuital paso-banda

En este apartado se transforma el prototipo paso-bajo sintetizado en un filtro con
respuesta paso-banda. Esta transformaciéon afecta a varios aspectos que se comentan
brevemente a continuacion: la transformacion de los elementos reactivos y la transfor-
macién de frecuencias asociada. Ademas, también es necesario el cdlculo de las cons-
tantes de inversion de los inversores de inmitancia, si el prototipo paso-bajo los tuviese
y finalmente el tltimo paso seria el escalado de las inmitancias de carga [6].

2.2.2.1. Transformacién de elementos reactivos y de frecuencias

En este apartado se presenta la transformacion de los elementos reactivos del proto-
tipo paso-bajo en resonadores paso-banda y la transformacion de frecuencias asociada.
En la figura 2.5 se resume cual seria la transformacion genérica de un elemento del pro-
totipo paso-bajo en su correspondiente resonador paso-banda. De este modo el circuito
correspondiente paso-banda estaria constituido por la concatenacién también en es-
calera de resonadores en configuraciéon serie con otros en configuracion paralelo. La
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principal condicion que deben cumplir cada uno de estos resonadores serie y paralelo
es:

1. Que los valores de sus elementos deben satisfacer que la frecuencia de resonancia
del resonador coincida con la frecuencia central de la banda de paso del filtro.

2. Que la pendiente de la curva de reactancia del resonador, en la frecuencia de
resonancia, sea igual a la pendiente del componente paso-bajo original.

En general, cualquier resonador fisico sin pérdidas puede modelarse circuitalmente
mediante una de las dos configuraciones (serie o paralelo) representadas en la figu-
ra 2.5. Para cada tipo de resonador fisico siempre se pueden encontrar valores de los
elementos circuitales L y C que ajustan la respuesta del modelo circuital correspon-
diente a la del resonador fisico. Estos valores se calculan mediante expresiones cerradas
particularizadas para cada caso [6].

Elemento serie del Resonador serie
prototipo paso-bajo concentrado paso-banda

Mg.dwv\_{

Lk I—k Cks

S

Elemento paralelo del Resonador paralelo
prototipo paso-bajo concentrado paso-banda
o————0 o O

I — I
o— Ll o o O
Ck Lkp Ckp

Figura 2.5: Esquema de transformacion de los elementos reactivos que forman el pro-
totipo paso-bajo en su correspondiente resonador paso-banda

Para ilustrar la relaciéon que existe entre un elemento del prototipo paso-bajo y
su correspondiente resonador paso-banda, a continuaciéon se presenta brevemente el
caso particular de la relacion existente entre los elementos serie de la figura 2.5. Para
el caso de un inductor serie cuya inductancia tiene un valor Lj, resulta obvio que su
impedancia, Zy (s), es Zy (s) = s-Ly. Por tanto, también se verifica que Z, (w) = jw- Ly,
donde s = jw. En las figuras 2.6(a) y 2.6(b) se representa su diagrama de polos y ceros
en el plano complejo s y su reactancia, X (w) = Im [Z; (w)], respectivamente. Como
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se puede observar en la figura 2.6(a), el inductor serie se caracteriza por tener un
cero en el origen del plano complejo*. Ademds, como se aprecia en la figura 2.6(b), su
reactancia es lineal con la frecuencia, siendo el valor de su inductancia, Ly, la constante
de proporcionalidad o pendiente de la recta dibujada.

Por otro lado, si se analiza un resonador serie concentrado LC, como el representado
en la figura 2.5, se puede establecer una relaciéon de equivalencia con el modelo del
inductor serie anterior, bajo ciertas condiciones que a continuacién se presentan.

La impedancia de un resonador serie concentrado Lj,C}s se puede calcular como

1 . 1+ LkSOkSSQ

Zs (8) = shys + 2.14
ks (5) bt o C. (2.14)
Si se definen los parametros 7, = éZZ y Wy = ﬁ, entonces la ecuacion
anterior (2.14) se puede reescribir como
Wo S
Zio (5) = 7, ( ) : 2.15
s) = Zo (2 = (215)
de donde se deduce que la impedancia del resonador expresada en funcion de w es:
. w Wo
Z =94yl ———). 2.16
ks (W) J40 <W0 w ) ( )

A partir de las ecuaciones anteriores se puede obtener el diagrama de polos y ceros
en el plano complejo de un resonador concentrado serie Lj;Cls, como se muestra en la
figura 2.6(c)®. También se muestra su reactancia, Xjs (w) = Im [Z, (w)], representada
en la figura 2.6(d).

La expresion (2.16) puede simplificarse bajo la aproximacién de banda estrecha
(w—wp) << wp. Efectivamente, se puede aproximar

, w w0> w — Wy
=———] = , 2.17
“ (wo w wo/2 ( )

donde w' es la frecuencia paso-bajo equivalente. Con esta definicion

T (W) = G700 0w wy A 7 | L0 2.1

y haciendo la sustitucién s’ = jw' se obtiene

Zis (8) = Zos' . (2.19)

Con este cambio de variable, la ecuacién anterior (2.19) tiene un diagrama de polos y
ceros en el plano normalizado s’ como el de la figura 2.6(e). Comparando este diagrama
con el del inductor serie de la figura 2.6(a), resulta que ambos son equivalentes siempre
que se tome el plano normalizado s’ en el caso del resonador serie. Igualmente, la
reactancia Xy, (w’) resultante, en funcién de la frecuencia normalizada w’, se representa
en la figura 2.6(f). Esta curva tiene la misma forma que la correspondiente a la del

4Dicho cero se representa mediante un circulo.
5 . .
°El polo se simboliza con unas aspas.
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Figura 2.6: Relacién existente entre un elemento serie L del prototipo paso-bajo equi-
valente y un resonador serie concentrado LysCys. (a) Inductor serie: diagrama de polos
y ceros en el plano s. (b) Inductor serie: reactancia Xy, (w). (¢) Resonador serie concen-
trado LysCys: diagrama de polos y ceros en el plano s. (d) Resonador serie concentrado
LysCys: reactancia X, (w). (e) Resonador serie concentrado LysCy: diagrama de polos

y ceros en el plano normalizado s'. (f) Resonador serie concentrado LjsCls: reactancia
/
X ks (w )
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inductor serie se la figura 2.6(b). En ambos casos la reactancia es una funcién lineal
de primer orden con respecto a la frecuencia, que en el caso del resonador serie es la
frecuencia normalizada «’. Estas rectas se diferencian en la pendiente de la curva, como
se indica en las figuras.

Mediante este breve andlisis se pone de manifiesto la relacion existente entre el
elemento serie del prototipo paso-bajo y un resonador serie concentrado LC. Dicho
resonador, bajo la condicién de banda estrecha y aplicando la transformacion de fre-
cuencias correspondiente, tiene un comportamiento equivalente al de un inductor serie.
Un andlisis andlogo se podria realizar en el caso de los elementos en configuracion
paralelo, llegando a la misma conclusion.

Por ultimo, usando la terminologia habitual en la sintesis de filtros, se puede norma-
lizar la frecuencia paso-bajo equivalente, definiendo la frecuencia paso-bajo equivalente
normalizada como

/
b= = e (25 (2.20)
FBW FBW \w; w

donde wy es la frecuencia central de la banda de paso del filtro

Wy = /W12 , (221)

siendo w; y we las frecuencias angulares que marcan los limites de la banda de paso, y
donde FBW es el ancho de banda fraccional, definido mediante

— W2 . BW
Wo Jo '

Bajo la aproximacion de banda estrecha, se puede aproximar

W — /wiw

~ v (2.23)
(w1 — Cdg) /2

Esta transformacion de frecuencia no afecta al escalado de los inversores, puesto
que idealmente su respuesta es invariante con la frecuencia.

FBW = 21

(2.22)

w =

2.2.2.2. Desnormalizacién de inversores de inmitancia

El ultimo paso del proceso para obtener el modelo circuital paso-banda del filtro
es calcular el valor desnormalizado de las constantes de inversion, en el caso de que el
prototipo paso-bajo esté basado en inversores de inmitancia, o en escalar las inmitancias
de carga, si se ha considerado el prototipo paso-bajo en escalera.

En el prototipo con inversores de inmitancia, por simplicidad, sélo se muestra el
caso basado en inversores de admitancia. Los valores desnormalizados, en el modelo
paso-banda, de las constantes de inversion se pueden obtener mediante la expresion:

Jeki1 = Jpps1 FBWwy Cy; para k =0,1,2,..., N. (2.24)

donde J_k,kﬂ se obtiene a partir de la ecuacién (2.13) y el resto de variables que aparecen
se han definido previamente.
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En el caso de un prototipo paso-bajo “en escalera”, este tltimo paso es el escalado
de inmitancias. Esto se realiza a partir de los coeficientes gy vy gni1, mostrados en
la figura 2.3, y de la elecciéon de la inmitancia de referencia, Zy o Y. Con esto, las
inmitancias con las que habria que cargar el filtro paso-banda, Zg, Z; 6 Yg, Y7, se
calcularian mediante

Za = Zog0; Zr = ZognN+1, (2.25)
Yo =Yog0; Yr=Yogn+1- '

2.2.3. Implementacion fisica: topologias clasicas

Una vez que el prototipo circuital paso-banda esta sintetizado, el ultimo paso del
disefio es su implementacion fisica mediante una topologia concreta. Desde hace més
de medio siglo, en la bibliografia se puede encontrar una gran variedad de topologias
para implementar filtros paso-banda de microondas. A partir de estas opciones y con-
siderando los requerimientos eléctricos y de cualquier otro tipo del disefio (de tamano,
manejo de potencia, etc.), es posible seleccionar una de estas topologias e implementar-
la convenientemente. En la teoria clasica esta implementacion se lleva a cabo mediante
un conjunto de expresiones cerradas o soluciones tabuladas que permiten obtener las
dimensiones de la estructura a partir del prototipo circuital [6].

A continuacion, se presentan algunos ejemplos de las topologias mas habituales. En
las figuras 2.7 y 2.8 se muestran representaciones de algunas estructuras clasicas.

En la figura 2.7(a) aparece el esquema de un filtro de resonadores acoplados por
“gaps” capacitivos [6]. En este caso, los resonadores estan constituidos por lineas de
transmision de longitud ¢ (aproximadamente A/2) e impedancia caracteristica Zy. Estos
resonadores se acoplan extremo a extremo mediante un “gap” de caracter capacitivo
que se caracteriza por su susceptancia, “B”. Este parametro forma parte del inversor de
admitancias implementado en el filtro entre los resonadores adyacentes 6. Los inversores
de admitancia se completan de forma implicita en la figura mediante reducciones en
las longitudes de las lineas que constituyen los resonadores involucrados’.

En la figura 2.7(b) se muestra el esquema de un filtro de lineas acopladas “en
escalera”. Esta topologia también se basa en usar resonadores de longitud \/2, aunque
en esta caso la distribucion geométrica de los resonadores y la forma de implementar los
inversores de admitancia son totalmente distintos. Geométricamente, los resonadores se
ubican unos a continuacion de otros existiendo un solapamiento lateral cuya longitud
es la mitad de la de cada resonador, como se puede observar. Este solapamiento lateral
permite implementar los inversores de admitancias del modelo circuital mediante un par
de lineas acopladas de longitud /4 8, de modo que el valor de la constante de inversién
se puede traducir en un determinado valor de acoplamiento entre lineas, caracterizado
por sus impedancias par e impar, Zy, y Zo,, respectivamente [6].

6El pardmetro “Bj” también forma parte de los inversores de admitancia entre los resonadores
externos y las cargas del filtro.

"Esta forma de implementar los inversores de admitancia se corresponde con una realizacién par-
ticular comentada en [6].

8A la frecuencia central de la banda de paso del filtro.
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Por otro lado, en la figura 2.8 se muestra un esquema de un filtro interdigital
y de un filtro “combline”. El filtro interdigital de la figura 2.8(a) es una estructura
que se obtiene a partir de la topologia anterior de lineas acopladas “en escalera”. La
estructura resultante es un conjunto de multiples lineas acopladas de longitud \/4, cuya
distribucion permite obtener una soluciéon bastante mas compacta que su predecesora.
Otra versiéon que también deriva de la topologia de lineas acopladas “en escalera”
es la topologia “combline”. Esta se muestra en la figura 2.8(b) y se diferencia de la
interdigital fundamentalmente en las cargas de los extremos de los resonadores. Lo
mas destacable es que en este caso todos los resonadores acaban en un extremo en una
capacidad mediante la que se logra reducir la longitud de los resonadores [29].

Estas dos ultimas topologias requieren una mencion especial ya que en implemen-
taciones planares suponen una buena solucién de compromiso entre tamano y factor
de calidad de los resonadores [29]. Concretamente, en capitulos posteriores la topologia
interdigital clasica se ha empleado, junto con la introducciéon de nuevos elementos en
su estructura, con el objetivo de mejorar las prestaciones de la respuesta del filtro, en
lo que constituye una de las aportaciones de esta Tesis.

2.3. Sintesis de filtros paso-banda mediante la ma-
triz de acoplamiento

La técnica de la matriz de acoplamiento es una herramienta de disefio intuitiva
y muy versatil para disenar filtros paso-banda de microondas basados en resonadores
acoplados. Las caracteristicas cualitativas que la hacen especialmente 1til se pueden
resumir en los siguientes aspectos:

= Enfoca el diseno de filtros como un conjunto de resonadores acoplados entre si.
Esto permite asociar cada elemento de la matriz con un elemento fisicamente
identificable y separado en la implementacién final, cada elemento de la matriz
describe el acoplamiento entre dos de los resonadores que componen el filtro. Esto
facilita la compresion intuitiva del disefio.

» La técnica de la matriz de acoplamiento se puede aplicar a cualquier disefio basado
en resonadores acoplados, independientemente de la naturaleza de los mismos.
Esto permite poder realizar cualquier disefio con resonadores arbitrarios siempre
que estos resuenen y se acoplen entre si como indique la matriz de acoplamiento.

= Esta técnica proporciona una gran versatilidad de disefio ya que permite aplicar
transformaciones matematicas sobre la matriz con las que es posible hallar dis-
tintas topologias de filtro sin cambiar la respuesta en frecuencia que sintetiza.
Este punto constituye una caracteristica potentisima dado que significa que se
pueden buscar distintas relaciones de acoplamientos que implementen la misma
respuesta, con lo que se dispone de una gran flexibilidad para pasar del prototipo
sistémico de resonadores acoplados a la topologia fisica mas conveniente, en fun-
cion de las limitaciones que sea necesario imponer respecto a las caracteristicas
fisicas de la implementacion.
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Historicamente esta técnica no es reciente. Sin embargo, ha sido en los tltimos anos
cuando su uso se ha extendido masivamente. Fue en la década de los setenta cuando
Atia y Williams introdujeron por primera vez el concepto de matriz de acoplamiento,
aplicado originalmente para disefiar un filtro paso-banda con respuesta simétrica me-
diante resonadores de guiaondas, [30]. Posteriormente, Richard J. Cameron, desarrolld
y generalizd esta teoria como se conoce hoy en dia para el diseno de filtros paso-banda
de microondas basados en resonadores acoplados [18].

Esta seccion, dividida en tres apartados, presenta la técnica de la matriz de acopla-
miento, que es la herramienta que se ha empleado en capitulos posteriores para realizar
varios disenios de filtros planares de microondas. En el primer apartado se presenta un
breve resumen de la teoria que sustenta la obtencion de la matriz de acoplamiento para
caracterizar filtros de resonadores acoplados. En el segundo apartado se comenta cémo
se pueden efectuar transformaciones matematicas sobre la matriz, lo que propicia que
se puedan proponer diversas topologias de acoplamiento para implementar la misma
respuesta en frecuencia. Por tltimo, en el tercer apartado se muestra el procedimiento
para determinar si los componentes del filtro implementan realmente los valores de
acoplo especificados en la matriz.

2.3.1. Procedimiento de sintesis de la matriz de acoplamiento

En este apartado se describen brevemente los distintos pasos que se efectiian para
obtener la matriz de acoplamiento que caracteriza un filtro de resonadores acoplados
con una determinada respuesta en frecuencia, para satisfacer unas especificaciones eléc-
tricas concretas. Este procedimiento de sintesis de la matriz de acoplamiento a partir
de unas especificaciones eléctricas es un proceso complejo cuyo desarrollo detallado se
puede encontrar en la bibliografia [18, 19]. En este apartado sélo se describen superfi-
cialmente los pasos del proceso de sintesis, con el objetivo de explicar a alto nivel como
se obtiene la matriz de acoplamiento.

El método de sintesis de la matriz de acoplamiento puede explicarse haciendo re-
ferencia a la figura 2.9. En esta figura se ha representado un cierto circuito bajo un
enfoque de caja negra (figura 2.9(a)) en la que la descripcién del comportamiento del
circuito se hace desde un punto de vista de entrada-salida, y también se ha representa-
do el mismo circuito (figura 2.9(b)) teniendo en cuenta su topologia interna formada,
en este caso, por un conjunto de resonadores acoplados entre si. La técnica de la matriz
de acoplamiento busca encontrar el circuito de la figura 2.9(b) que desde un punto de
vista de entrada-salida (figura 2.9(a)) proporcione la ganancia de inserciéon deseada.

En el enfoque entrada-salida de la figura 2.9(a), el filtro se analiza como un bipuerto
9

genérico cuya matriz de parametros de admitancia, {Y} by € pueda obtener mediante
un procedimiento de sintesis polinémica similar al desarrollado en la seccion 2.2.

En el enfoque basado en la descripcién interna (o completa) del circuito, se supone
una estructura genérica de un circuito de orden N como el del la figura 2.9(b). En este
circuito cada resonador i-ésimo se modela con los elementos L; y C; y los acoplamientos

de cualquier naturaleza entre los resonadores se representan circuitalmente mediante el

9De dimensién 2x2
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Figura 2.9: Modelo circuital genérico de filtros de resonadores acoplados. (a) Enfoque
como bipuerto. (b) Enfoque basado en elementos L;C; y acoplamientos genéricos M;;.

término M, ;. El circuito se formula ahora en funcién de todas las corrientes de malla,

dando lugar a una matriz de impedancias de malla!® [Z}N e

Por ultimo, el proceso de sintesis de la matriz de acoplamiento concluye relacionando
la matriz de parametros de admitancia {Y} o’ procedente del andlisis como bipuerto,
con algunos de los elementos de la inversa de la matriz de impedancias de malla
[Z} ;\;N, resultante del analisis de mallas. Mediante esta asociacion se logra que la
matriz de acoplamiento obtenida proporcione una respuesta en frecuencia idéntica a la
funcién de aproximaciéon seleccionada durante el procedimiento de sintesis polindémica
para satisfacer las especificaciones del filtro.

El analisis de los dos enfoques propuestos en la figura 2.9 y la relacién entre las
matrices resultantes de ambos, supone un procedimiento que no es trivial y que se

10De dimensién NxN.
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basa en solventar una cantidad importante de pasos. Para facilitar la comprension del
procedimiento de sintesis de la matriz de acoplamiento, a continuaciéon se enumeran
los principales pasos en los que se basa y que seran desarrollados en los subapartados

siguientes:

1. Analisis del circuito de la figura 2.9(a): permite sintetizar la matriz de pardmetros

de admitancia {}7} - del bipuerto. Para esto hay que:

a)
b)

Calcular la funciéon de Chebyshev generalizada como funcién racional.

Obtener el numerador y denominador de los parametros S del bipuerto. Este
paso se basa en expresar la ganancia de insercién en términos de la funcion
de Chebyshev generalizada calculada en el paso anterior y considerar al
bipuerto como pasivo, sin pérdidas y realizable.

Calcular los parametros de admitancia del bipuerto a partir del numerador y
denominador de los parametros S. Los parametros de admitancia obtenidos
comparten todos el mismo denominador, Yy (5), y se pueden descomponer
como suma de fracciones simples.

2. Analisis del circuito de la figura 2.9(b): permite obtener la matriz de impedancias

de malla del circuito, [Z}N e Este andlisis se basa en los siguientes pasos:

)
b)

¢)

X

Analisis de mallas.
Normalizacion de elementos y aproximacion de banda estrecha.

Descomposicién de la matriz de impedancias de malla como suma de matri-
ces.

3. Relacién de las matrices [Y} nen ¥ {Z } NN procedentes de los dos pasos anteriores.

Este ultimo paso se descompone a su vez en:

a)

Calcular los parametros de admitancia del circuito de resonadores acoplados
a partir de la matriz de impedancias de malla, aplicando las condiciones de

circuito apropiadas. Esto permite identificar los parametros de admitancia
-1
del bipuerto con determinados elementos de la matriz {Z ]N e
X
Aplicando algunas propiedades que debe satisfacer la matriz de acoplamien-
to y haciendo uso de algunas expresiones algebraicas, los pardametros de
admitancia calculados en el paso anterior se pueden expresar como suma de

fracciones simples.

Igualando los parametros de admitancia obtenidos a partir de la sintesis
polinémica y los calculados a partir del analisis de mallas, se puede establecer
que las raices del denominador comin Y} () se identifican con los autovalores
de la matriz de acoplamiento. Ademas, los residuos que resultan en la sintesis
polinéomica permiten construir los vectores Ty, y T, necesarios para la
construcciéon de la matriz de acoplamiento.

Describiremos a continuaciéon, con mayor detalle, cada uno de los tres pasos enu-

merados.
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2.3.1.1. Sintesis de la matriz de parametros de admitancia

En este apartado se presenta el primer paso para sintetizar la matriz de acoplamien-
to. Como se ha comentado, este primer paso tiene como objetivo obtener a partir de
las especificaciones eléctricas de partida la matriz de parametros de admitancia {}7]2 )
que caracterizan al filtro deseado bajo el enfoque del anélisis como bipuerto mostrado
en la figura 2.9(a). Para esto se lleva a cabo un proceso de sintesis polinémica similar
en algunos aspectos al que se ha planteado en el apartado 2.2 para el disefio clasico de
filtros.

En el caso del enfoque clasico de la sintesis de filtros todo-polo, como se ha presen-
tado en 2.2.1, la sintesis del prototipo paso-bajo a partir de la impedancia de entrada
del bipuerto resulta relativamente sencilla e intuitiva. Partiendo de la funcién de apro-
ximaciéon para la ganancia de insercion se obtienen los parametros S del bipuerto en el
dominio transformado de Laplace y con los parametros S se obtiene la impedancia o
la admitancia de entrada del prototipo paso-bajo normalizado. Puesto que se trata de
filtros que no poseen ceros, la sintesis circuital del prototipo paso-bajo equivalente es
muy sencilla si se dispone de la funcién racional de cualquiera de sus inmitancias de
entrada. En efecto, si se desarrolla la inmitancia de entrada mediante divisiones sucesi-
vas se obtiene una forma racional que constituye una respuesta directamente realizable
mediante la topologia clasica de inductores y condensadores “en escalera” [6].

En el caso de la sintesis mediante la matriz de acoplamiento, la funcién de aproxi-
maciéon utilizada suele ser méas compleja, incluyendo la posibilidad de introducir ceros
de transmision en ubicaciones arbitrarias fuera de la banda de paso. Por este motivo,
la obtencién de los polinomios que forman la funcién de transferencia racional del filtro
es un proceso algo mas complejo, asi como los pasos siguientes en el procedimiento de
sintesis de la matriz [18, 21, 22].

Aunque la descripcion en profundidad de la sintesis polinémica para la matriz de
acoplamiento no se recoge en este documento por cuestiones de brevedad, resulta con-
veniente identificar los distintos pasos intermedios que contiene y discutir los aspectos
cualitativos mas relevantes de éstos. A continuacién se enumeran y se comentan al-
gunos aspectos de los distintos pasos intermedios que permiten obtener la matriz de
parametros de admitancia {Y} - del bipuerto a partir de las especificaciones de entra-
da:

1. Obtencién como cociente de polinomios de la funcién de aproximacién de la
ganancia de insercion del filtro.

2. Obtencién de los numeradores y denominadores de los parametros S en el dominio
transformado de Laplace a partir de la ganancia de inserciéon anterior.

3. Obtencion de los parametros de admitancia [37]2 ) del bipuerto a partir de los
X
parametros S anteriores.
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En primer lugar, para satisfacer unas especificaciones eléctricas determinadas, se
escoge una funcién de aproximacién de tipo Chebyshev generalizada como!

1
1+ e} (@)

donde Cy (w) representa la funcién de Chebyshev generalizada que se puede expresar
de forma racional como'?

1S5 (@)[? (2.26)

Cy (w) = K - M , (2.27)
P (@)
siendo F' (w) y P () dos polinomios ménicos y K una constante.

En este caso determinar el polinomio P (w) es sencillo ya que sus raices son los ceros
de la ganancia de inserciéon. Esto se puede deducir introduciendo la ecuaciéon (2.27) en
la ecuacién de la ganancia de insercién (2.26). Sin embargo, calcular el numerador F' (w)
de la funcion de Chebyshev generalizada es bastante mas complejo y requiere de un
proceso recursivo [21]. De esta forma finalmente resulta posible expresar la ganancia de
insercion de la ecuacién (2.26) como una funcién racional en funcién de estos polinomios
P(w)y F ().

Como se ha comentado en el apartado 2.2, al ser el filtro un sistema lineal e inva-
riante en el tiempo, su funciéon de transferencia en transmision se puede expresar como
una funcion racional. Ademas, al ser pasivo y sin pérdidas se cumple la relacién de
la ecuacion (2.2). Esto provoca que los pardmetros S en transmision y en reflexién se
pueden extraer unos de otros. Asi, se pueden expresar como cocientes de polinomios
compartiendo ademas el mismo denominador.

Por otro lado, la ecuacién (2.6) permite asociar la ganancia de insercién obtenida
en el paso anterior con el pardmetro Sy (s). Por tanto, se puede demostrar que los
parametros S del filtro en el dominio de Laplace se pueden expresar como funciones
racionales donde sus numeradores resultan estar asociados a los polinomios P (5) y
F (5)'3, y donde el denominador comtin se puede extraer a partir de dichos polinomios
aplicando la condicién representada mediante la ecuacién (2.7) [18]. Por conveniencia,
los parametros S se suelen expresar como

So1 (5) = PE<8(?S)/E : (2.28)
Si1 (5) = Fég()g/)e’" , (2.29)

donde P (s), asociado al paso anterior, es un polinomio que se define al decidir la
posicion de los ceros de la ganancia de insercién y cuyo grado debe ser menor o igual
que el orden del filtro, € es un una constante de normalizacién relacionada con el nivel
de pérdidas de retorno en la banda de paso y €, es una constante de valor unidad si
el orden de P (S) es menor que el del filtro. El polinomio F'(s) también resulta del

HPor comodidad en la lectura se repite de nuevo la ecuacién (2.3) previamente presentada.
2También por comodidad se repita también la ecuacién previa (2.4).
13Estos polinomios se obtienen a partir de los polinomios calculados previamente P (@) y F (@) .
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paso anterior, tiene un grado igual al orden del filtro y contiene los ceros del coeficiente
de reflexién. Por tltimo, el polinomio E (5) es el denominador comin que se puede
calcular a partir de P (5) y F(8) aplicando la ecuacién (2.2). Al aplicar esta igualdad,
aparecen diferentes soluciones para el polinomio F (s), de modo que hay que definirlo
procurando que sus raices estén ubicadas en el semiplano izquierdo del plano complejo
s, con el fin de garantizar la estabilidad del sistema. Este polinomio tiene un orden
igual al del filtro y contiene los polos del coeficiente de transmision.

Aligual que los parametros S, los parametros de admitancia del bipuerto también se
pueden expresar como un cociente de polinomios en el dominio transformado de Lapla-
ce. Se puede demostrar que es posible determinar los numeradores y denominadores de
los pardmetros Y del bipuerto a partir de los polinimios P (s), F'(5) y E (5) obtenidos
en el paso anterior [21]. Ademads, en este proceso resulta que todos los pardmetros de
admitancia del bipuerto comparten el mismo polinomio denominador, Yy (s) [22]. Por
tanto, es posible realizar su descomposicion en fracciones simples de la forma

7], = o [Ylm(s) Yian (5) 1 :j[ 0 Ko ]+i L l Ri Ria 1
22 Yy (5) | Yon (5) Yo, (5) Ko 0 §—j\ | Rowx Raog

(2.30)
donde Kj es una constante real de valor 0 salvo cuando el niimero de ceros de trans-
misién es igual al orden del filtro, jA; son las raices del denomidador Yy (S) y donde
los elementos R) son los numeradores de las fracciones o residuos.

k=1

2.3.1.2. Obtenciéon de la matriz de acoplamiento mediante analisis de ma-
llas

En este apartado se analiza el modelo circuital presentado en la figura 2.9(b). En
esta representacion circuital de un filtro de N resonadores acoplados cada resonador
i-ésimo se modela mediante los elementos L; y C;, mientras que los acoplamientos entre
éstos'®, independientemente de la naturaleza de los mismos, se representan como M;;.

Bajo este enfoque, se puede establecer un andlisis del circuito nodal o por mallas.
En este caso se ha considerado un analisis por mallas obteniéndose la siguiente relacion

V,[1,0,0,...,01" = [Z]yon - [0y oy ooy INTE (2.31)

donde V; es la tension del generador independiente, [Z],, , representa la matriz de
impedancias de malla del circuito de la figura 2.9(b) y donde I; representa la corriente
en la malla i-ésima en dicho circuito [18]. A continuacion se presenta la forma completa
de esta matriz de impedancias

Rg +sLy + ﬁ —sLo —slin
—sLo; sLo + % —sLon
[Zlnen = e , (2.32)
—sLyy —sLno RL"‘SLN‘Fﬁ

[1352)

1Entre un resonador “i” y un resonador “j”.
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donde L;; representa la inductancia mutua entre el resonador “i” y el resonador “j”
[19]. Esta inductancia mutua se relaciona con el acoplamiento A;; de la siguiente forma

Ly (2.33)
\/LiL;

Por conveniencia, resulta ttil efectuar un proceso de normalizacion sobre la matriz
de impedancias de la ecuacién (2.32). Por simplicidad, esta normalizacion se realiza
para el caso particular de considerar a todos los resonadores sincronos, esto es, con la
misma frecuencia de resonancia (L; = Ly =...=Ly=L; C;=Cy=..=Cy=0C).
Bajo estas condiciones, la normalizacion se efectiia considerando:

Mij =

1

= Un factor de normalizacién sobre la matriz [Z]y, \ de 5w

= La relacion entre el acoplamiento mutuo y la inductancia mutua presentada en
la ecuacién (2.33).

= La transformacién del plano complejo s al plano complejo normalizado s, con la
correspondiente transformacion de frecuencias asociada y aproximacion de banda
estrecha, presentada en el apartado 2.2.2.1.

De este modo, la matriz de impedancias de malla normalizada, [Z} . del circuito
bajo estas condiciones es

woL}'%ngW +s _jM12 _j]\z[lN
[Z}N = — 3 Moy S —jMsn 7 (2'34)
—jMyx1 —jMpyy ... —BL_ 45

woL-FBW

donde M;; son los acoplamientos normalizados existentes entre los resonadores, que se
pueden calcular a partir de los valores de acoplamientos M;; como

My = s

Y FBW

Por 1ltimo, si se realiza un analisis similar en el caso general de resonadores asin-

cronos, el resultado que se obtiene es el mismo pero con un término adicional en la

matriz diagonal denominado autoacoplamientos, M;;. Estos nuevos elementos tnica-
mente aportan la informacién de asincronia de cada uno de los resonadores [18].

Considerando la ecuacion (2.34), la matriz de impedancias normalizada resultante
del analisis de mallas se puede expresar como una suma de matrices de la forma

(2.35)

2]y = |Qem] + 5101 -5 [M] (2:36)
donde cada una de las matrices de la expresién posee un significado propio [19]:

] [M } es la matriz conocida como matriz de acoplamiento. Los elementos M ;
que no pertenecen a la diagonal son la suma aritmética de los acoplamientos
eléctricos y magnéticos normalizados entre el resonador “i” y el resonador “j”.
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Los elementos M” de la diagonal o autoacoplamientos son cero para resonadores
sincronos que resuenan a la frecuencia central de la banda de paso del filtro, y
son proporcionales a la desviacién de la frecuencia de resonancia respecto a la
frecuencia central de la banda de paso del filtro, para aquellos resonadores que
sean asincronos. Los elementos ]\_41-_17,- y ]\meﬂ representan acoplos entre resona-
dores vecinos y se suelen denominar acoplos principales o acoplos adyacentes. Por
contraposicién, el resto de los acoplamientos suelen denominarse acoplamientos
cruzados.

» [U] es la matriz identidad.

n [Qm} Es la matriz de factores de calidad externos normalizados, definida asi a

conveniencia teniendo en cuenta la definicién de factor de calidad externo, Qeys,

[19]:
R; 1
= , 2.37
wOL Qemti ( )
y su correspondiente valor normalizado, Qu;, como
1 1
(2.38)

Ouwrti QeatiFBW

Esta matriz posee todos sus elementos igual a cero salvo los elementos que incor-

poran los factores de calidad externos del primer y dltimo resonador, Q11 = 3 lt
ext,g

v Q NN = ﬁ, siendo N el orden del filtro. Si existe algin otro resonador aco-

plado al genefador o a la carga, el elemento correspondiente de la diagonal de
esta matriz contendria el factor de calidad externo correspondiente.

2.3.1.3. Sintesis de los elementos de la matriz de acoplamiento utilizando
-1

la relacién entre {?} oo Y [Z] NxN

Como se ha comentado en la introduccién de esta seccidn, el dltimo paso en la
sintesis de la matriz de acoplamiento consiste en relacionar la matriz de parametros de
admitancia con la matriz de impedancias de malla. Por tanto, se termina relacionando
la matriz de parametros de admitancia con la matriz de acoplamiento. De esta forma
se demuestra que las raices de Yy (S) son los autovalores de la matriz de acoplamiento y
que los residuos R}, se pueden usar para construir la matriz en la forma que se describe
en este apartado.

Para establecer esta relacion, en primer lugar hay que expresar los parametros
de admitancia del circuito de la figura 2.9(a) mediante la matriz de impedancias de
malla calculada en el paso anterior. Tras el proceso de normalizacién y al despejar las
corrientes de malla de la ecuacién (2.31) queda

Iy V) = (2] -V, [1,0,.0]" (2.39)



donde {Z} _iN es la inversa de la matriz descompuesta como suma de matrices en la
ecuacion (2.36).

A partir de la ecuacion (2.39) se pueden obtener los parametros de admitancia del
bipuerto. Para esto se aplica la definicién de parametro de admitancia con la condicién
de cortocircuito en el puerto correspondiente. Esto provoca para este caso particular
que la matriz de factores de calidad, Q.., no influya en este proceso y que se pueda
identificar a cada parametro de admitancia con determinados elementos de la matriz

-1
{Z]N + En concreto, Y (8) es el primer elemento de la tltima fila de la inversa de

{Z } vy € Y22 (8) es el ltimo elemento de la tltima fila

Yar (5) = []: = Z] () =[-jM -] (2.40)
Yas (3) = [Z = Z]  (NN)=[-jh U] (2.41)

donde se considera que 5 = jw [18].

La matriz {M}N debe ser una matriz real y simétrica respecto a su diagonal
X
principal, teniendo en cuenta que los acoplamientos mutuos que existen entre dos reso-

(( ki (132

nadores y “j” son reciprocos: M; ; = M, ;. Por esto, todos sus autovalores son reales

y es posible encontrar una matriz {T}N y cuyas filas (o columnas) sean ortogonales
X

entre si y que satisfagan la relacion

—[M] = [7]-a]- [T]', (2.42)

donde [A] es una matriz diagonal que contiene los autovalores \; de — {J\Zf ] [18].

Teniendo en cuenta la ecuaciéon anterior, las ecuaciones (2.40) y (2.41) se pueden
reescribir de la siguiente forma

_ _ ~1
Yoo (8) = [jT-A-T' =3U| (2.43)
_ _ -1
You (5) = [jT-A-T'=5U| . (2.44)
Por otro lado, a partir del algebra matricial, se satisface la siguiente solucion general

[18]:

-1

JT AT —5U] :—Z

, para i,7 =1,2, ..., N . 2.45
— )\k p j (2.45)

Si se introduce la ecuacién anterior en las ecuaciones (2.43) y (2.44), se puede
obtener que

N T T,

k=1 S — J e ’

(2.46)
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S (2.47)

Al comparar las ecuaciones (2.46) y (2.47) de los parametros Y del bipuerto en
funcion de expresiones derivadas del analisis circuital correspondiente a la estructura
multirresonadora de la figura 2.9(b) con la ecuacion (2.30) donde dichos pardmetros Y
se calculan en funcion de expresiones cerradas derivadas a partir de la sintesis polino-
mica, se pueden obtener dos conclusiones fundamentales para la sintesis de la matriz
de acoplamiento:

= Los autovalores \; de la matriz — []\_4 } son las raices del polinomio denominador
comun de todos los pardmetros Y del bipuerto, Yy (5).

» Los vectores T y Tvi se pueden obtener a partir los residuos Ry, procedentes
de la ecuacion (2.30).

El ultimo paso para sintetizar la matriz de acoplamiento es construir la matriz
[T}. A partir de los vectores T, y Tyr se puede construir esta matriz aplicando un
procedimiento como Gram-Schmitt de ortonormalizacién [18].

De esta forma, a partir de las especificaciones eléctricas iniciales se puede calcular

la matriz de acoplamiento normalizada, [M } , cuyos elementos si se desnormalizan apli-

cando la ecuacion (2.35) representan los acoplamientos mutuos que fisicamente existen
en el problema original del filtro de resonadores acoplados.

2.3.2. Matriz de acoplamiento: tipos, transformaciones y to-
pologias

En este apartado se comentan las distintas formas que puede presentar el problema
de un filtro de multiples resonadores acoplados mediante la técnica de la matriz de
acoplamiento, las transformaciones matematicas que se pueden realizar sobre la matriz
en busca de la configuracién méas apropiada en cada caso particular de aplicacién y
distintas topologias clasicas que se usan habitualmente en la bibliografia.

2.3.2.1. Tipos de matriz de acoplamiento

La forma méas habitual de caracterizar un filtro de resonadores acoplados mediante

la matriz de acoplamiento es emplear la matriz []\_4 } . de dimensiéon NxN sintetizada
X

en el paso anterior junto con los factores de calidad externo, Qe., que determinan
la relacion del primer y ultimo resonador con las entradas al filtro desde las cargas
externas. En la figura 2.10(a) se muestra un ejemplo de caracterizacion de un filtro de
4 resonadores mediante este tipo de matriz de acoplamiento. Este formato se puede
usar siempre que el nimero de ceros de transmisién introducidos en la respuesta en
frecuencia sea menor o igual que N — 2, donde N es el orden del filtro [18].

En la bibliografia también se utiliza otro formato para presentar la técnica de
la matriz de acoplamiento. Se trata de caracterizar al filtro mediante una matriz
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Figura 2.10: Tipos de matrices para caracterizar un filtro de multiples resonadores
acoplados mediante la técnica de la matriz de acoplamiento. (a) Matriz NxN. (b)
Matriz N +2x N + 2

[M }N , de dimension N 42 x N + 2, que resulta de anadir a la matriz [M }

+2 x N+2 NxN
original dos filas y dos columnas. Esta nueva matriz también permite describir cual-
quier filtro caracterizado mediante una matriz de tipo Nx/V, ya que incluye a la original,
como se observa en la figura 2.10(b) [22].

La matriz N + 2 x N + 2 se construye anadiendo en la matriz Nx N dos filas y
dos columnas asociadas a la fuente y a la carga del filtro. Esto permite caracterizar
también la existencia de acoplamientos de la fuente y la carga del filtro con cualquier
resonador (Mg, Mys,..., M1z, Mra, etc, en la figura 2.10(b)), ademés de con el primero
y con el tltimo respectivamente (M, y My, en la figura 2.10(b)). Incluso, este tipo de
matrices N 4+ 2 x N + 2 también permite indicar acoplamientos directos entre fuente y
carga (M, y My, en la figura 2.10(b)).

Los acoplamientos ]\7[g1 y My, se relacionan con los factores de calidad externos
normalizados Q_mg ¥ Qextr. como se indica en la figura 2.10(b).

La principal aportacion de este formato es que permite caracterizar filtros de reso-
nadores acoplados cuyo nimero de ceros de transmision sea igual al orden del filtro,
N, como maximo [22].

2.3.2.2. Transformaciones de la matriz de acoplamiento y topologias cané-
nicas

El proceso de sintesis de la matriz de acoplamiento definido por el apartado 2.3.1.3
generalmente proporciona una matriz de acoplamiento llena. Teniendo en cuenta que
los elementos de la matriz definen acoplamientos fisicos entre los diferentes resonadores
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del filtro, no todas las matrices poseen una estructura adecuada para su implementacién
fisica. De hecho, la estructura de filtro definida por una matriz llena en la que cada
resonador del filtro esta acoplado con todos los demas es, hasta la fecha, imposible de
implementar en las tecnologias de fabricacién méas habituales. Sin embargo, cualquier
matriz de acoplamiento que posea los mismos autovalores y se pueda formar a partir de
los mismos residuos de la ecuacién (2.30) poseerd la respuesta en frecuencia disenada
[18]. Afortunadamente, es posible alterar matematicamente la estructura de la matriz
respetando ambas condiciones.

Las transformaciones de similitud son operaciones matematicas que permiten anular
determinados elementos de una matriz sin modificar la respuesta en frecuencia del
filtro que ésta caracteriza. De esta manera, mediante rotaciones, es posible cambiar
la configuracion de la matriz. Esta caracteristica es muy importante ya que confiere a
esta técnica una gran versatilidad, puesto que segin el tipo de implementacién fisica
a utilizar, habra configuraciones de acoplamientos no adyacentes mas ventajosas que
otras, [21].

Existen algunas configuraciones habitualmente utilizadas, denominadas canonicas,
entre las que se encuentran las configuraciones “transversal”, “arrow”, “folded” o “box-
section” [23]. Un resumen de estas configuraciones se presenta en la figura 2.11 | donde
los resonadores se muestran como nodos numerados y los acoplamientos entre ellos son
identificados por lineas continuas o discontinuas, dependiendo de si corresponden a
acoplamientos adyacentes o cruzados, respectivamente. En la figura 2.12 se presentan
estas mismas topologias pero mediante su representacion matricial asociada, en este
caso en el formato N +2 x N + 2.

S 1 2
O ° ~
0 o
L 4 3
(a) (b)
S 1 2 S 1 2
o I S+
le/://t / : :
L 4 3 A S

(c) (d)

Figura 2.11: Diagrama con algunas formas canodnicas de la matriz de acoplamiento.
Ejemplo para filtros de orden 4. (a) Configuracion “transversal”. (b) Configuracién
“folded”. (c) Configuracion “arrow”. (d) Configuracion “boz-section”.
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Figura 2.12: Matriz de acoplamiento de tipo N + 2 x N + 2 con algunas formas cano-
nicas de la matriz de acoplamiento. Ejemplo para filtros de orden 4. (a) Configuracién

“transversal”. (b) Configuracién “folded”. (c) Configuracién “arrow”. (d) Configuracién
“box-section”.

En las figuras 2.11(b) y 2.11(c) se presentan las configuraciones “folded” y “arrow”,
que son las formas candénicas més extendidas. Por tltimo, en la figura 2.11(d) aparece
un ejemplo de la configuracion “boz-section”, que es de especial interés en determinadas
aplicaciones como en la realizacién de filtros duplexores [18].

2.3.3. Dimensionamiento de la geometria del prototipo fisico

Este es el dltimo paso en el diseno de filtros paso-banda mediante la matriz de aco-
plamiento. Una vez que se ha seleccionado la configuracién mas adecuada de la misma,

resulta necesario obtener la geometria del filtro a partir de los valores de acoplamiento
normalizados de la matriz.
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Figura 2.13: Caracterizacion del factor de calidad externo, (.., de un resonador doble-
mente cargado. (a) Modelo circuital. (b) Correspondencia con el coeficiente de trans-
mision del modelo circuital.

En el proceso de disenio de la geometria del filtro se deben dimensionar tres com-
ponentes diferentes. Cada uno de los componentes se corresponde con un elemento
diferente de la matriz de acoplamiento: los factores de calidad externos, los acoplamien-
tos adyacentes y cruzados y los autoacoplamientos. Cada uno de estos componentes
necesita una metodologia de disenio especifia que se discute en uno de los apartados
siguientes.

2.3.3.1. Caracterizacion del factor de calidad externo

La caracterizacion del factor de calidad externo se puede realizar de dos formas,
dependiendo si se considera al resonador simple o doblemente cargado. La condicién del
resonador simplemente cargado es el caso general. En cambio, ().,; también se puede
obtener a partir de un resonador doblemente cargado si el resonador es simétrico [19].
Este segundo procedimiento es el que se ha utilizado para caracterizar el factor de
calidad externo en los filtros disenados en los capitulos posteriores. Por esta razon, a
continuacion se introduce brevemente en qué consiste dicho procedimiento.

El modelo circuital de un resonador doblemente cargado se presenta en la figura
2.13(a). Para este circuito se verifica que el factor de calidad externo se puede extraer
a partir del médulo del coeficiente de transmision entre los puertos 1 y 2 de esta figura.
En concreto, la relacion existente establece que el factor de calidad externo se puede
calcular como el doble del ancho de banda de 3 dB del bipuerto de la figura 2.13(a):

2fo
BW3 dB ’

donde BW3 4p es el ancho de banda en el que el valor del médulo del pardmetro Sy
cae 3 dB con respecto a su maximo en la frecuencia de resonancia fy [19].

La relacién de la ecuacién (2.48) se pone de manifiesto en la figura 2.13(b). En ella
se presenta un ejemplo del médulo del S5; para un caso de caracterizacién del factor
de calidad externo, donde se muestra una forma tipica de este tipo de curvas. En esta

Qeat = (2.48)
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Figura 2.14: Caracterizacién del acoplamiento fisico entre dos resonadores. (a) Modelo
circuital genérico (b) Correspondencia con el coeficiente de transmisién del modelo
circuital.

figura se ha considerado un resonador con una frecuencia de resonancia fy y se indica
el ancho de banda de 3 dB sobre la curva del médulo del coeficiente de transmision.

En la practica, para calcular el factor de calidad externo se realiza una simulacién
electromagnética del correspondiente resonador incluyendo las transiciones a las lineas
de acceso disenadas.

2.3.3.2. Caracterizacion de acoplamiento entre resonadores

El procedimiento para caracterizar los acoplamientos entre los resonadores del filtro
se basa en la teoria general de resonadores acoplados de microondas [31]. El acopla-
miento , k;; = M;;, que existe entre dos resonadores “i” y “j”, o simplemente también
llamado k de forma genérica, puede ser puramente eléctrico , puramente magnético o
mixto y puede tener signo positivo o negativo y se obtiene a partir de los coeficientes
de acoplamiento normalizados M;; a través de la ecuacién (2.35). El calculo analitico
del acoplamiento entre dos resonadores a partir de sus caracteristicas fisicas es, en la
mayoria de los casos, inviable. Por esta razon resulta necesario el uso de herramientas
electromagnéticas para caracterizar la relacion de acoplamiento entre dos resonadores
cualesquiera.

El objetivo final del anélisis es conseguir dimensionar los resonadores para obtener el
acoplamiento deseado. En la mayoria de los casos, debido a las caracteristicas fisicas de
los sistemas de guiado en los que se implementan los resonadores, es necesario recurrir
a simuladores electromagnéticos capaces de obtener la variacion en frecuencia de los
pardmetros S del conjunto a partir de las soluciones numéricas de los campos [19].

En general, se puede establecer una relacion entre el acoplamiento k y la respuesta
en frecuencia del par de resonadores acoplados, cuya base teérica puede explicarse con
ayuda del circuito de la figura 2.14 [19, 32]. En la figura se presenta el modelo LC'
de dos resonadores acoplados, cuyo acoplamiento mutuo tiene un valor de k15 y es de
cualquier naturaleza.
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Para caracterizar el acoplamiento genérico ko entre ambos resonadores es necesario
excitar a ambos de alguna forma. Esto se representa en la figura 2.14(a) mediante los
generadores de carga y fuente, Vj; y V2 con sus respectivas impedancias. No obstante,
estas condiciones de carga pueden interferir en la caracterizacién del acoplamiento entre
los resonadores referenciados en los puertos 1 y 2, que es el objetivo original. Para evitar
este efecto de carga, idealmente bastaria con considerar factores de calidad externos de
valor infinito en ambos puertos. En la practica la condicién que se aplica es que estos
factores sean suficientemente altos como para que su efecto sobre la caracterizacion
del acoplamiento sea despreciable, lo que se indica en la figura 2.14(a) como condicién
adicional del modelo circuital [19].

El mddulo del coeficiente de transmision, |Sa|, del circuito de la figura 2.14(a)
tiene una forma como la que se muestra en la figura 2.14(b). Como se puede observar,
el moédulo del Sy; tiene dos frecuencias , f,1 y fp2, que aparecen en la respuesta en fre-
cuencia del conjunto. Estas frecuencias de resonancia son las denominadas frecuencias
caracteristicas del |Sg;| correspondiente al par de resonadores acoplados.

Analizando el circuito de la figura 2.14(a) es posible demostrar que el acoplamiento
k12 puede calcularse a partir de las frecuencias anteriores mediante la expresion

1 (fo fo 2 — ) (f& —f§1>2
k= (292 /0 — 2.49
2 <f01 * f02> J (fgz + [ fo+fo) (2:49)

donde fy1 v foo se corresponden con las frecuencias de resonancia de cada resonador
aislado o sin acoplar y f,1 ¥ fp2 son las frecuencias caracteristicas de resonancia que
aparecen en el modulo del coeficiente de transmisién [19].

En el caso particular de considerar resonadores sincronos, la expresion anterior se
reduce a

2 2
_ P2 pl
k if;?2+f51 : (2.50)

Segun las ecuaciones (2.49) y (2.50) el acoplamiento calculado a partir del andlisis
circuital de un par de resonadores acoplados puede tener un signo positivo o negati-
vo, indistintamente. No obstante, para el diseno de filtros lo realmente necesario es
determinar el signo relativo del acoplamiento, esto es, determinar qué acoplamientos
son de un signo y cudles son del signo opuesto. El signo relativo se puede extraer a
partir de los pardmetros S del bipuerto. Por ejemplo, si los coeficientes de transmi-
sion de dos acoplamientos tienen fases opuestas, entonces ambos acoplamientos son de
signo contrario. La observacion del signo relativo también se puede realizar a partir de
movimiento relativo de las frecuencias caracteristicas del |So| [19].

En resumen, en la practica la caracterizacién del acoplamiento existente entre dos
resonadores se lleva a cabo mediante simuladores electromagnéticos y consiste en si-
mular la estructura geométrica de ambos resonadores acoplados segiin convenga, ex-
citandolos mediante un factor de calidad externo alto, e identificar las frecuencias
caracteristicas de resonancia que aparecen en el modulo del parametro Ss; simulado.
Con estas frecuencias y aplicando la ecuacion (2.49) o (2.50), segin el caso, se logra
obtener el valor de acoplamiento.
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2.3.3.3. Correccion de la frecuencia de resonancia de los resonadores

En dltimo lugar queda por interpretar los valores de los autoacoplamientos M;;.
En la normalizacién de la matriz de impedancias de malla de la ecuacién (2.32) se
han supuesto todos los resonadores sincronos. Como resultado de esta suposicion los
elementos de la diagonal en la matriz de impedancias de malla normalizada, ecuacién
(2.34), son todos

HNNE (2.51)

por lo que los elementos de la diagonal de la matriz de acoplamiento en la ecuacion
(2.36) son todos cero, My = 0.

Si se permite asincronia en los resonadores, la desviacién entre la frecuencia de
resonancia de cada resonador y la frecuencia central de la banda de paso del filtro
se puede modelar manteniendo las capacidades de todos los resonadores idénticas,
C; = Cy, e incluyendo una variacion en la inductancia de cada resonador, L; = Lo+AL;,
donde Ly y Cy determinan mediante la expresiéon habitual la frecuencia de resonancia
de un resonador sintonizado a la frecuencia central de la banda de paso del filtro.

En este caso, cuando se normaliza la matriz de impedancias de malla de la ecuacién
(2.32), la matriz normalizada de la ecuacién (2.34) es idéntica a la que se obtiene con
todos los resonadores sincronos, salvo en la diagonal. Los elementos de la diagonal
ahora son

AL;
LoFBW"

Como resultado, en la ecuacién (2.36) los elementos de la diagonal de la matriz de
acoplamiento ahora son M, = — LO%%"W y modelan la asincronia del resonador corres-
pondiente [21]. Por tanto, en el proceso de diseno de los filtros, es necesario ajustar las
frecuencias de resonancia de los resonadores para sintetizar las asincronias descritas en

la diagonal de la matriz de acoplamiento.

Z] i) =5+ (2.52)
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Capitulo 3

Filtros SIW en PCB

3.1. Introducciéon

En este capitulo se presentan varios prototipos de filtros paso-banda de microon-
das implementados en guia-ondas integradas en sustrato, tecnologia también conocida
como SIW (“Substrate Integrated Waveguide”). Se trata de filtros paso-banda de reso-
nadores acoplados, como los presentados en el capitulo 2. En este capitulo se propone
una estrategia de disefio desarrollada especificamente para la topologia de resonadores
utilizada. La aplicacion de la técnica propuesta se ilustra mediante el diseno e imple-
mentaciéon de varios prototipos con caracteristicas muy variadas. Todos los disenos que
se presentan en este capitulo se han realizado a partir de la técnica de la matriz de
acoplamiento, haciendo uso de la herramienta Dedale [33].

La combinacion de la arquitectura seleccionada de resonadores en tecnologia SIW
y la técnica de disefio propuesta, presenta una serie de ventajas muy interesantes que
se iran discutiendo a lo largo del capitulo. En resumen, ha permitido diseniar una gran
variedad de respuestas, utilizando siempre la misma estrategia de disefio y empleando
una superficie de PCB que es siempre igual a la de un tnico resonador. Ademas,
las prestaciones eléctricas obtenidas con este tipo de filtros son similares a las de las
propuestas més novedosas aparecidas recientemente en la bibliografia.

El capitulo comienza con esta seccion de introduccién, en la que se realiza una
contextualizacion del estado del arte y de las tendencias en el ambito de los filtros STW.
La contextualizacion abarca desde una breve discusion de los fundamentos basicos de
este tipo de filtros hasta las diferentes lineas de disefio que se pueden encontrar en la
bibliografia. La seccién de introduccion también incluye la presentacion de los objetivos
de este capitulo y su organizacion.

3.1.1. Contextualizaciéon y estado del arte

El diseno de filtros SIW ha supuesto en los ultimos afios, y constituye en la ac-
tualidad, una importante linea de investigacion y desarrollo en el contexto del disenio
de filtros paso-banda de microondas [34]. Este tipo de filtros son una versién de los
filtros tradicionales en guias de onda. De hecho, esta relacién ha sido probablemen-
te uno de los factores que ha propiciado el enorme interés de la comunidad cientifica
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por este tipo de filtros. El disefio de filtros de resonadores acoplados en guias de onda
es una disciplina con un considerable estado de madurez. Si a esta madurez se unen
otros factores importantes a favor de los filtros SIW para determinadas aplicaciones,
se puede entender la intensa actividad que se desarrolla actualmente en este campo.
Los filtros SIW son facilmente integrables con otras estructuras planares, permiten re-
ducir el tamano respecto a los filtros en guia de ondas gracias a mayores valores de la
constante dieléctrica del sustrato y son compatibles con técnicas de fabricacién de bajo
coste. Por lo tanto, suponen una gran oportunidad de aplicar las técnicas de diseno de
filtros en guias de onda en situaciones donde existan restricciones de peso, tamano y
coste. Evidentemente, el precio a pagar es una menor capacidad de manejo de potencia,
pérdidas mayores y una menor selectividad.

Los filtros SIW se fabrican en tecnologia monocapa o multicapa. El sustrato consti-
tuye el material dieléctrico que rellena los resonadores y las paredes metalicas laterales
de las guias se implementan mediante filas de taladros metalizados o “via-holes”.

Este tipo de construccion posibilita que los filtros se puedan fabricar mediante
técnicas convencionales de placas multicapa, bien sea en tecnologia de circuito impreso
(PCB) o en cerdmica de baja temperatura (LTCC).

En la figura 3.1 se presenta la geometria de un resonador SIW. En la figura se
define la nomenclatura para los parametros geométricos mediante los que se calculan
las frecuencias de resonancia del resonador, que se pueden obtener particularizando las
expresiones utilizadas para los resonadores clasicos en guia de onda rectangular. En la
figura 3.1(a) se definen las dimensiones de un resonador guia-ondas genérico. Por otra
parte, en la figura 3.1(b) se muestra una vista en planta de un resonador SIW, donde se
indican los parametros asociados a la construccion particular de las paredes verticales
mediante “via-holes”.
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Figura 3.1: Definicién de dimensiones de un resonador SIW genérico. (a) Vista 3D sin
“via-holes” en las paredes metdlicas verticales. (b) Vista en planta incluyendo los “via-
holes” de las paredes laterales verticales.

Los resonadores SIW presentan dos particularidades con respecto a los resonadores
en guia rectangular. En primer lugar, la altura h,.s del resonador suele ser mucho menor
que sus otras dos dimensiones (wyes ¥ lres), como se muestra en la figura 3.1(a). Ademas,
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las paredes metdlicas del resonador SIW se construyen mediante “via-holes”, de la
forma mostrada en la figura 3.1(b). Estas caracteristicas permiten que las frecuencias
de resonancia de un resonador SIW, f,,.,,,, se puedan calcular a partir de las expresiones
clasicas de un resonador en guia rectangular aplicando ciertas modificaciones [35]. La
aproximaciéon consiste en despreciar la dependencia de la frecuencia de resonancia con la
altura del resonador e introducir unos factores de correccién sobre las dimensiones w,.s
v s, debido al efecto de discretizacién que los “via-holes” introducen sobre las paredes
metélicas verticales [36]. Teniendo en cuenta estas consideraciones, las frecuencias de
resonancia de los modos TM,,,,,0 en un resonador SIW, f,..0, quedan determinadas por

la siguiente expresién
& mr )’ nr\?
Jimno = ( ) + ( ) : (3.1)
271'1 / Uy €r Weff leff

donde u, y €. son la permeabilidad magnética y la constante dieléctrica relativas del
material del sustrato, respectivamente. La anchura y la longitud efectiva del resonador
SIW son weyfr ¥ legs respectivamente. Ambas se calculan a partir de la anchura, wres,
y longitud, l,.s, reales de la cavidad,

d2
Weff = Wres — m ) (32>
d2
le = lres YT 3.3
I 0.950 (3-3)

siendo d el diametro de los “via-holes” y b la distancia entre centros de dos “via-holes”
adyacentes, como se muestra en la figura 3.1(b). Las dimensiones w,¢s y l.s se definen
entre los centros de los “via-holes” que determinan las esquinas correspondientes del
paralelepipedo definido.

Los filtros SIW presentan ciertas ventajas frente a otras topologias de implementa-
cion de filtros de microondas en tecnologias multicapa, como filtros de lineas acopladas
o de parametros concentrados integrados en sustrato. En general, los filtros SIW pro-
porcionan mayor capacidad de transmisiéon de potencia, son mas robustos frente a
tolerancias de fabricacion y permiten implementar resonadores con mejores factores
de calidad que los filtros de lineas acopladas o de elementos concentrados. En [37] se
presenta un analisis de los filtros SIW en cuanto a tolerancias de fabricacion, manejo de
potencias, derivas con la temperatura, inmunidad frente a la humedad, etc. En dicho
analisis se concluye que, si bien todas estas caracteristicas dependen intrinsecamente
del sustrato seleccionado y también de la respuesta en frecuencia del filtro, a igualdad
de condiciones los filtros SIW presentan mejores prestaciones que los filtros basados en
lineas de transmision.

Una caracteristica crucial para el diseno es el factor de calidad de los resonadores.
En [34] se muestra como el factor de calidad de los resonadores SIW puede ser de hasta
un orden de magnitud superior al de los resonadores basados en lineas de transmision
o elementos concentrados. En [34] se cita que en general, mientras que un resonador
SIW en banda Ka puede tener un () no cargado de 500, el resonador basado en linea
“microstrip” puede ser del orden de 50 mientras que el de un resonador rectangular
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en guia de ondas puede ser del orden de 5000. Por supuesto, esto son solo valores de
referencia para ilustrar que en términos de factores de calidad pueden existir grandes
diferencias dependiendo del tipo de resonador empleado en los filtros. Los valores con-
cretos dependeran de la frecuencia y del sustrato particular de cada caso, si bien rangos
habituales de los factores de calidad para los distintos resonadores pueden ser de en
torno a 50, para resonadores concentrados integrados en sustrato, en torno a 100, para
resonadores basados en lineas, y entre 200 y 300 para resonadores SIW.

Los filtros SIW presentan otra importante ventaja para el desarrollo de sistemas
integrados compactos y de bajo coste. Estos filtros tienen un alta capacidad de inte-
gracién en plataformas habitualmente conocidas como “SiP” (“System in Package”),
lo que unido a las caracteristicas previamente mencionadas de factores de calidad, ro-
bustez frente a tolerancias, manejo de potencia, etc, los hacen especialmente ttiles en
la integracién de sistemas [38].

Como se ha mencionado previamente, los filtros SIW se pueden implementar en for-
matos monocapa o multicapa. Tradicionalmente, los disefios monocapa han supuesto en
los ultimos anos la linea de investigacion mas extendida. No obstante, es en tecnologias
multicapa donde se puede aprovechar al maximo la capacidad de miniaturizacién de
este tipo de filtros, logrando disefios altamente compactos. De hecho, el diseno de filtros
SIW multicapa supone una de las lineas de investigacion y desarrollo mas importantes
dentro del a&mbito de los filtros SIW [34].

Los primeros disefios de filtros SIW implementaban respuestas en frecuencias ba-
sicas todo-polo, donde andlogamente a lo que sucede en los filtros convencionales en
guia, todos los resonadores se ubican en cascada. Los acoplamientos entre resonadores
adyacentes se implementan mediante iris en las paredes metdlicas que separan los re-
sonadores. Estos disenos, también conocidos como disenios en linea, se implementan en
tecnologia SIW creando aperturas en las paredes laterales de los resonadores median-
te la separacion conveniente entre los “via-holes” que constituyen dicha pared. Este
tipo de acoplamientos de caracter magnético s6lo proporcionan acoplamientos de un
signo, con lo que a priori, parce una topologia poco versatil para la implementacion de
respuestas en frecuencias arbitrarias.

En los ultimos 10 — 15 anos, sin embargo, se han desarrollado e implementado una
extensa cantidad y variedad de filtros SIW que demuestran la enorme versatilidad que
este tipo de filtros poseen realmente. La mayor parte de los disenos presentados se han
concentrado en el desarrollo de técnicas para filtros SIW monocapa. No obstante, parte
importante de estos andlisis también se han extendido a disenos multicapa, que cada
vez suscitan mas interés.

En general, se pueden identificar varias lineas de investigacion claramente diferen-
ciadas. Quizas una de las mas importantes es la realizacion de respuestas en frecuencia
con ceros de transmision. En esta linea se han desarrollado numerosos estudios para
implementar acoplamientos cruzados, bien mediante el establecimiento de caminos fi-
sicos entre resonadores no adyacentes o bien aprovechando la naturaleza multimodo
de los resonadores SIW. Mediante estos acoplamientos cruzados se consigue mejorar la
selectividad del filtro o la linealidad de la fase de su respuesta en frecuencia.

Otra linea también muy importante es la miniaturizacién de disenos ya que per-
mite obtener disenios compactos, que son muy demandados para los sistemas actuales.
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En esta linea se exploran diversas opciones, como el uso de modos duales y planos
H de simetria. Por ultimo, otras lineas de investigaciéon destacadas son los disenos
de filtros SIW de banda ancha, los disefios multibanda o los filtros electronicamente
reconfigurables [25].

3.1.1.1. Filtros SIW monocapa: ceros de transmisién

En tecnologia monocapa es donde mayor niimero de disenios y tipos de filtros SIW
se pueden encontrar en la bibliografia [39, 26, 40, 41]. Una de las dreas que mas interés
ha suscitado desde los comienzos en la investigacion de filtros SIW monocapa es la
introducciéon de ceros de transmisién en la respuesta en frecuencia. El trabajo en este
sentido se ha concentrado en dos lineas diferentes, una basada en el establecimiento de
caminos fisicos para acoplar resonadores no adyacentes y otra centrada en aprovechar
la naturaleza multimodo de los resonadores.

La implementacion de acoplamientos cruzados mediante el establecimiento de ca-
minos fisicos especificamente dedicados para esto requiere de dos factores: distribuir
libremente la ubicacion fisica de los resonadores y poder implementar coeficientes de
acoplamiento de ambos signos. Con la combinacion de ambos conceptos se podria im-
plementar una amplisima variedad de respuestas pseudo-elipticas.

Tradicionalmente, los acoplamientos entre resonadores SIW monocapa se implemen-
tan mediante aperturas de tamano controlado entre los “via-holes” que constituyen las
paredes laterales de los resonadores. Este tipo de acoplamiento de caracter magnético
proporciona valores de un soélo signo, lo que supone una importante limitacién para la
introduccion de ceros de transmision. Por esto, en la bibliografia se pueden encontrar
diferentes propuestas para implementar acoplamientos del signo contrario en construc-
ciones monocapa. Algunos de estos ejemplos se presentan en [39] y [26], donde ademas
de proponer estructuras de acoplamiento eléctrico, también se distribuye convenien-
temente la ubicacién de los resonadores para implementar la matriz de acoplamiento
propuesta. Otro ejemplo donde la distribucion fisica de los resonadores constituye un
elemento de disefio que permite implementar acoplamientos cruzados, en este caso to-
dos del mismo signo, se puede encontrar en [40].

La otra estrategia para introducir ceros de transmision en la respuesta en frecuen-
cia de filtros SIW monocapa se fundamenta en el uso de resonadores multimodo. Un
ejemplo de este tipo de técnica se presenta en [42], donde se disenan las dimensiones
de los resonadores para crear un filtro de orden seis mediante cuatro cavidades, de
modo que en dos de ellas se emplean modos superiores para implementar los ceros de
transmision. Ademads, en la bibliografia también se pueden encontrar otras realizaciones
monocapa muy particulares que mediante estructuras hibridas permiten implementar
acoplamientos cruzados. Algunos ejemplos se pueden encontrar en [38], donde los reso-
nadores SIW se mezclan con resonadores de lineas de transmisién para implementar la
matriz de acoplamiento deseada, o en [43], donde se usan los resonadores SIW combi-
nados con resonadores en linea coplanar (CPW), implementados en sus tapas metélicas
inferior y superior, para lograr el mismo fin.

o1



3.1.1.2. Filtros SIW monocapa: miniaturizacion

La miniaturizacion de los filtros SIW, en general, constituye otra de las principales
lineas de investigacion, especialmente en el caso de construcciones monocapa. En la
bibliografia se presentan diferentes técnicas cuyo objetivo es reducir el tamafo final
del filtro SIW. Esto es particularmente relevante en el caso de disenos centrados en
frecuencias que van desde pocos GHz hasta el entorno de los 15 — 20 GHz, donde el ta-
mano de un resonador SIW convencional resulta relativamente grande. A continuacién
se comentan brevemente algunas de estas estrategias de diseno.

Una forma habitual de reducir el tamano final de un filtro basado en resonadores
SIW monocapa se basa en modificar las tapas metélicas superior e inferior de los re-
sonadores a fin de incrustar de esta manera otras estructuras resonantes. Esta filosofia
permite implementar mas de un resonador en el tamano que ocupa uno convencional,
con lo que la dimension final del filtro resulta ser inferior al equivalente basado en
resonadores SIW en cascada. Un ejemplo de este tipo de realizaciones se presenta en
[43], como ya se ha comentado. En este caso, en el tamano de una cavidad SIW se
implementan tres resonadores: el resonador SIW y dos de tipo CPW. Otros ejemplos
mas prolificos en la bibliografia son los denominados filtros SIW con DGS (“Defected
Ground Structure”) o los filtros SIW con CSRR (“Complementary Split-Ring Resona-
tor”). En el caso de los filtros SIW con DGS, la geometria que pueden presentar las
formas impresas en las tapas metalicas pueden ser muy variadas. Algunos ejemplos se
presentan en [44] y en [45]. En el caso de los filtros SIW con CSRR, el tipo de geometria
que se disena como resonador adicional siempre es una estructura en anillo que no esta
cerrada [41].

Los filtros “Half-Mode SIW” (HMSIW) y los “Quarter-Mode SIW” (QMSIW) cons-
tituyen una importante linea de investigacién en el ambito de la miniaturizacion de
filtros SIW monocapa. Ambas técnicas consisten en modificar la geometria de un reso-
nador SIW convencional aprovechando algunos de los planos de simetria que presenta.
En los filtros HMSIW el resonador SIW cuadrado convencional queda reducido a la mi-
tad, dado que se elimina una de las paredes metélicas laterales y otras dos se reducen a
la mitad de longitud. Esta modificacién de la geometria implementa aproximadamente
una condicién de abierto en el plano de simetria que divide al resonador cuadrado en
dos mitades. Esto, dada la relacién de aspecto de los filtros SIW equivale aproxima-
damente a aplicar una pared magnética en dicho plano de simetria, permitiendo en la
mitad de area la existencia de frecuencias de resonancia (f,,,0) donde m sélo puede
ser un nimero impar [46]. Esta técnica en ocasiones también se aplica en combinacion
con otras estrategias de reduccién de tamano, como en [47], [48] y [49]. Por ultimo,
los filtros QMSIW son una extensiéon de los HMSIW, dado que se basan en el mismo
principio de diseno, aunque aplicandolo sobre dos planos de simetria al mismo tiempo,
logrando asi una reduccion del area que duplica a la de los HMSIW [45].

Otra técnica de reduccién de tamano empleada en filtros monocapa es utilizar mas
de un modo resonante en algunas o en todas las cavidades. Esto permite aumentar el
orden del filtro empleando un menor ntimero de cavidades que en el caso convencional.
Algunos ejemplos que aplican esta estrategia de diseno se presentan en [42], [50] y [51].

Por 1ltimo, otras realizaciones que permiten miniaturizar los filtros SIW monocapa
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son los denominados disenos “Ridge SIW” (RSIW) y los “Slow- Wave” SIW. En ambos
casos los disenos no son exactamente monocapa ya que requieren de dos niveles de
sustrato. No obstante, se pueden prototipar uniendo dos construcciones monocapa. En
ambas propuestas, la reduccién de tamano se fundamenta en reducir la frecuencia de
resonancia del resonador SIW, manteniendo su area. Para esto se construyen “via-
holes” conectados a uno sélo de los planos metalicos horizontales del resonador SIW,
ocupando un porcentaje elevado de su drea, provocando el efecto deseado [48], [52].

3.1.1.3. Filtros SIW monocapa: disenos de banda ancha

Los filtros de banda ancha constituyen otra linea relevante de trabajo en el &mbito
de los filtros SIW monocapa. Este tipo de filtros son muy ttiles en los sistemas de
comunicaciones actuales para dar cobertura a multiples canales adyacentes, soportando
asi tasas de datos cada vez mayores. Los valores de acoplamientos entre resonadores
que se obtienen mediante las aperturas convencionales en las paredes laterales permiten
realizar comodamente disefios con un ancho de banda fraccional del orden del 10—15 %
o inferior. Esto supone una limitaciéon importante para implementar filtros de banda
ancha.

En la bibliografia se pueden encontrar ciertas realizaciones particulares que logran
entre un 30 % y un 40 % de ancho de banda fraccional, valores considerados como estado
del arte en este tipo de estructuras. En [40] se presenta un disefio que proporciona un
ancho de banda del 28 %, mediante una distribucién particular de los resonadores en
forma de “zig-zag” que permite un valor elevado para los acoplamientos adyacentes.
Por su parte, en [50] se muestra un disenio con un 42 % de ancho de banda fraccional,
basado en implementar resonadores multimodo mediante ranuras o “slots” en forma de
“U” en sus tapas metalicas. Ademads, también se puede encontrar algin caso especial
donde usando estructuras periddicas se logra un ancho de banda del orden del 60 %,
como en [53]. No obstante, y como se comenta en [50], este tipo de disefios son dificiles
de disenar y de fabricar.

3.1.1.4. Filtros SIW multicapa

Las tecnologias de fabricacion multicapa como LTCC o PCB proporcionan una
alta capacidad de integracion y su uso estd cada vez mas extendido en el desarrollo
de plataformas para los sistemas de comunicaciones actuales. Si bien la fabricacion
monocapa posee un coste muy inferior al de la fabricacion multicapa, su uso en el ambito
de los sistemas integrados o “System in Package” supone un desaprovechamiento de
la capacidad de integracion de las técnicas de fabricacion multicapa. En este contexto
cobra un especial interés el diseno de filtros SIW multicapa, con los que poder optimizar
la capacidad de miniaturizacion que la propia plataforma de fabricacién proporciona
de forma natural [38], [34].

En los filtros SIW multicapa se pueden plantear acoplamientos entre resonadores
que se ubican en la misma capa o en capas adyacentes. En el primero de los casos los
acoplamientos se implementan como en los disenos monocapas: mediante aperturas en
las paredes laterales entre resonadores contiguos horizontalmente. En el caso de los
resonadores contiguos verticalmente, el acoplamiento se puede implementar mediante
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ranuras o “slots” creados en la tapa metalica comin a ambos resonadores. Mediante
este tipo de estructuras se pueden implementar acoplamientos eléctricos y magnéticos,
dependiendo de las dimensiones y de la ubicacién de la ranura dentro de la cavidad
resonante [8].

Obviamente, parece factible realizar una respuesta en frecuencia todo-polo median-
te un filtro SIW multicapa donde se optimice el area utilizada. Apilando verticalmente
todos los resonadores e implementando los acoplamientos adyacentes necesarios me-
diante ranuras entre los resonadores verticalmente contiguos, se puede lograr reducir
el tamano del filtro con respecto al clasico diseno monocapa de resonadores en cascada
por un factor igual a su orden [54]. No obstante, de forma andloga a lo que ocurre
en los filtros SIW monocapa, en multicapa también se pueden implementar respuestas
pseudo-elipticas con ceros de transmision, asi como aplicar otras técnicas para aumen-
tar todavia mas la capacidad de miniaturizacién de los filtros.

La técnica mas empleada para la implementacion de filtros multicapa con ceros de
transmision en su respuesta es el establecimiento fisico de acoplamientos cruzados entre
resonadores. En el caso de las implementaciones multicapa el empleo de resonadores
multimodo no es tan habitual, puesto que la implementacion de acoplamientos cruzados
es mucho mas sencilla que el el caso de los filtros monocapa.

En multicapa la técnica mas habitual para introducir ceros de transmision es aco-
plar los resonadores combinando tanto acoplamientos verticales como horizontales. La
distribucion fisica de los resonadores resulta clave para determinar qué acoplamientos
son adyacentes y cuales son cruzados. En la mayoria de los casos los filtros suelen
ocupar un area al menos igual a la de dos resonadores, de modo que éstos se distribu-
yen vertical y horizontalmente para implementar la matriz de acoplamiento deseada.
Ejemplos de este tipo de estrategias se presentan en [55] y en [56], donde ademas se
emplean cavidades hexagonales en lugar de las cuadradas convencionales.

En la bibliografia también existen algunos ejemplos multicapa con ceros de transmi-
sion donde todos los resonadores del filtro estan apilados verticalmente, minimizando
aun mas el drea ocupada por el filtro. En [8], donde todos los resonadores estan api-
lados verticalmente, el acoplamiento cruzado se implementa mediante una estructura
externa adicional, que si bien reduce el area final del filtro con respecto a la estrategia
mas comun, continia provocando un area superior a la de una tinica cavidad resonante.
Por otro lado, en [57] se disena un filtro SIW multicapa también con todos los resona-
dores apilados verticalmente que proporciona una respuesta con ceros de transmision.
En este ejemplo, el area que ocupa el filtro si es exactamente la de un tnico resonador.
No obstante, este caso supone un uso particular ya que los acoplamientos cruzados se
logran mediante cavidades circulares multimodo.

La reduccion de tamano del filtro es una linea de actividad importante también en
el ambito de los filtros multicapa. En este caso, las técnicas que se emplean se fun-
damentan principalmente en realizar plegamientos verticales de la cavidad resonante,
disefios denominados como “folded”. En la bibliografia se presentan disenos con plega-
mientos verticales simples, dobles y cuadruples, reduciendo el area superficial ocupada
por el resonador por un factor de 2, 4 y 8 respectivamente. Un ejemplo de disefio con
doble plegamiento se muestra en [58], mientras que en [59] y en [60] se presentan dos
casos de cuadruple plegamiento vertical mediante diferentes geometrias.
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Ademas de los plegamientos verticales, existen otras realizaciones particulares que
permiten reducir el drea final del filtro. Por ejemplo, en [61] se implementa una respuesta
en frecuencia con 3 polos y 2 ceros de transmision usando solamente el area ocupada
por dos cavidades resonantes. Por otro lado, también se pueden encontrar otros disefios
donde se logra introducir ceros de transmisién adicionales mediante acoplamientos entre
carga y fuente sin que esto implique un aumento del area del filtro [62].

3.1.1.5. Filtros SIW: otras lineas de investigacion

Los filtros multibanda constituyen otra linea de investigacién relevante en el &mbito
de los filtros SIW. Habitualmente este tipo de filtros constan de dos bandas de paso
diferentes y se pueden disenar en base a varias metodologias. En algunos casos el disenio
se basa en establecer como punto de partida un filtro e introducir ceros de transmision
en mitad de la banda de paso. En otros la estrategia consiste en cascadear diferentes
etapas denominadas “triplets” o “boz-sections”, como se presenta en [27].

Otra metodologia para implementar filtros de doble banda o “dual-band” es la de
diseniar en paralelo dos filtros eléctricamente independientes entre si y conectados a
las mismas cargas. En algunos casos ambos filtros pueden incluso compartir la misma
estructura fisica [41].

Por ultimo, otra forma de disenar este tipo de filtros es aprovechar la naturaleza
multimodo de los resonadores. Si los acoplamientos entre resonadores se realizan con
cuidado, es posible disenar filtros paso banda para distintas frecuencias de resonancia,
fmno, como se presenta en [35] y en [59]. En el caso de [35], lo més representativo es
que demuestra que se pueden utilizar varias ranuras para acoplar verticalmente dos
cavidades, con el objetivo de que cada uno afecte de distinta forma a diferentes modos
del resonador.Ademas, este tipo de filtros multibanda también pueden combinarse con
técnicas de miniaturizacién, como en [59] donde se presenta un diseno SIW multicapa
“dual-band” mediante resonadores “folded” cuadruples.

En la bibliografia, al igual que ocurre en otros tipos de filtros planares, también
existen algunos ejemplos de filtros SIW electrénicamente reconfigurables. Algunos de
estos ejemplos emplean diodos pin, como sucede en [63] y en [36], mientras que en otros
casos se usan dispositivos MEMS, como en [64].

Los resonadores de tipo SIW también permiten disenar filtros paso-banda diferen-
ciales o balanceados. Aunque este tipo de filtros no es muy abundante en la bibliografia,
se pueden encontrar algunos ejemplos como en [65] y [49]. En el ejemplo del filtro STW
multicapa, las cavidades resonantes se disefian para trabajar con dos modos degenera-
dos y ortogonales, cuyas frecuencias de resonancia son fa19 v fi20. Como se muestra,
para lograr un alto rechazo al modo comun, los acoplamientos entre cavidades se im-
plementan también combinando varias ranuras, con el objetivo de que su ubicacion y
dimensiones determinan la forma y la intensidad de los acoplamientos de los modos
utilizados.
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3.1.2. Objetivos del capitulo

El objetivo fundamental de este capitulo es presentar varios prototipos de filtros
SIW de resonadores apilados verticalmente y acoplados exclusivamente mediante ranu-
ras. Estos filtros se han diseiado aplicando una estrategia desarrollada especificamente
en esta Tesis Doctoral para este tipo de estructuras. Mediante esta estrategia se han
implementado una amplia variedad de filtros con respuestas en frecuencia de caracteris-
ticas muy diferentes, empleando siempre la misma geometria de resonadores, el mismo
tipo de elementos de acoplamiento y la misma area de integracion, independientemen-
te de la topologia del filtro. Por cuestiones de brevedad, en el cuerpo de este capitulo
solo se comentan algunos de los prototipos realizados. Estos ejemplos se presentan en
detalle para mostrar las principales fortalezas y debilidades de la estrategia desarrolla-
da. En los apéndices correspondientes se describen brevemente el resto de prototipos
realizados, destacando los resultados obtenidos en cada caso.

La estrategia se aplica a topologias donde todos los resonadores SIW estan apila-
dos verticalmente. Asi, el area ocupada por el filtro serd como maximo igual al area
de un resonador. Ademads, sélo se usan ranuras como elemento para implementar los
acoplamientos entre resonadores. Como ya se ha comentado, este tipo de estructura
de acoplamiento permite implementar acoplamientos de distinto signo en funcion de
su ubicacién en la cavidad. En el contexto especifico de este tipo de estructuras, la
estrategia consiste en implementar cada uno de los acoplamientos entre los resonadores
mediante la combinacién de un conjunto de ranuras. Una de las premisas en las que se
basa esta técnica es que el acoplamiento existente entre dos resonadores adyacentes se
puede aproximar como la combinacion lineal de los acoplamientos producidos por cada
una de las ranuras que los acoplan. La técnica de disenio también se basa en que el api-
lamiento vertical de ranuras superpuestas permite acoplar resonadores no adyacentes,
lo que posibilita la implementacion de acoplamientos cruzados.

En un caso extremo, la aplicacién de esta técnica permite por ejemplo que, par-
tiendo de la estructura de un filtro que estd formado por una linea de resonadores
adyacentes entre si, es posible acoplar dos resonadores que no son adyacentes mante-
niendo desacoplados todos los resonadores que se encuentran fisicamente entre ellos. El
procedimiento se basa en abrir ranuras que acoplan en cascada todos los resonadores
intermedios y posteriormente se implementan ranuras adicionales cuyo acoplamiento
cancela aproximadamente los acoplamientos no deseados entre los resonadores inter-
medios. De esta manera, el efecto neto equivalente es que sélo los resonadores de los
extremos estan acoplados entre si.

Esta técnica se ha empleado para implementar varios filtros con respuestas en fre-
cuencia de indole muy diversa. Entre otras, es posible disenar respuestas todo-polo,
pseudo-elipticas con ceros de transmisién simétricos o asimétricos, filtros con anchos
de banda porcentuales tanto estrechos como del orden de un 40 %, etc. Todo esto,
usando siempre el mismo tipo de estructura de acoplamiento, sin la necesidad de ana-
dir estructuras externas adicionales o plantear realizaciones especificas de complejidad
elevada. Ademaés, en todos los casos se aplica siempre el mismo procedimiento de diseno.

Entre los prototipos realizados destaca un filtro con topologia “boz-section”. Este
ejemplo es especialmente interesante, puesto que algunos de los acoplamientos entre
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resonadores adyacentes debe ser nulo. Con este prototipo se demuestra que la estrate-
gia de disenio consigue establecer acoplamientos cruzados entre resonadores no adya-
centes, manteniendo desacoplados los resonadores fisicamente ubicados entre los dos
resonadores que se desean acoplar. En efecto, aunque los resonadores intermedios es-
tan comunicados por ranuras, con la estrategia propuesta es posible cancelar de forma
aproximada los acoplamientos correspondientes, disenando ranuras con valores de aco-
plamiento similares y de signo contrario.

Ademas, bajo ciertas condiciones de simetria también es posible reducir ain mas
el area del filtro. Esto es factible ya que la metodologia propuesta se puede combinar
con otras técnicas de miniaturizacién aplicadas habitualmente al disenio de filtros SIW
monocapa. Algunos disenios presentados en el apéndice D mostraran esta posibilidad.

3.1.3. Organizacion del capitulo

Una vez presentado un resumen del estado del arte de los filtros SIW, asi como los
objetivos del capitulo, en las siguientes secciones se muestran algunos de los prototipos
de filtros SIW implementados y la estrategia de disenio aplicada para su realizacion.
Para esto, el resto del capitulo se puede dividir en tres grupos diferentes de secciones.

El primer grupo de secciones se dedica a la discusién de los diferentes elementos fi-
sicos que componen los filtros: la placa PCB con su estructura de capas, las estructuras
de acceso a los puertos, mediante las que se ajustan los factores de calidad externos,
los propios resonadores y las ranuras o “slots” con los que se implementan los aco-
plamientos entre resonadores. En este grupo se incluye también una secciéon donde se
define la nomenclatura y la terminologia que se van a emplear para describir tanto los
elementos fisicos de los filtros como el proceso de diseno propuesto.

El segundo grupo estd compuesto por una tnica seccién en la que se presenta la
técnica de diseno mediante la que se han realizado todos los prototipos. Ademas de
describir la estrategia de diseno aplicada también se comentan algunas consideraciones
relevantes a tener en cuenta.

Por 1ltimo, el capitulo incluye una serie de secciones dedicadas cada una de ellas
a la presentacion del diseno, la implementacion y la caracterizacion de un prototipo
diferente. En estas secciones se describe en detalle el diseno de algunos de los prototipos
desarrollados. Por cuestiones de brevedad, el diseno del resto de prototipos se resume
mas someramente en los correspondientes apéndices.

En la seccion dedicada a la PCB se va a realizar una descripcion de la estructura de
capas que la componen, asi como de la geometria y la ubicacion fisica de los resonadores.
Posteriormente se introduce con detalle la nomenclatura y la terminologia que se ha
desarrollado para poder realizar sin ambigiiedades la descripcion de los elementos fisicos
de los filtros y de la técnica de diseno correspondiente.

La siguiente seccién esta dedicada al estudio de los resonadores, se analizan aspec-
tos como los factores de calidad alcanzables o distintas formas de ajustar su sintonia.
Esto tdltimo es especialmente relevante en el caso de filtros que contengan resonadores
asincronos. En concreto, se presentaran las opciones de disenio seleccionadas para imple-
mentar las asincronias correspondientes que puedan aparecer como autoacoplamientos
en la sintesis de la matriz de acoplamiento.

57



Seguidamente se introducen los elementos de acoplamiento que se van a utilizar:
las ranuras rectangulares o “slots”. En esta seccion se van a discutir los efectos de las
dimensiones y de la posicion de las ranuras sobre el tipo de acoplamientos que se pueden
conseguir y sobre la magnitud y el signo de estos acoplamientos. También se estudiara
en este apartado el efecto de las ranuras sobre la sintonia de los resonadores. Dentro
de estos elementos de acoplamiento también se propone el uso de ranuras apiladas
verticalmente, componiendo una estructura que se definird como “chimenea” y que
se utilizard para introducir acoplamientos cruzados. El diseno de estos elementos se
realiza en base a unas hipétesis que se utilizan para obtener una primera aproximacion
a las dimensiones de la estructura. Este predisenio servira como punto de partida para
el proceso de optimizacién que proporcionara las dimensiones definitivas.

A continuacién, se comentan brevemente distintos tipos de estructura de acopla-
miento que se encuentran en la bibliografia para la conexion de los puertos de acceso
de un filtro SIW con el primer y tltimo resonador que lo componen. En los prototipos
presentados en este capitulo se ha usado una estructura alternativa. Dicha estructura
también permite implementar una gran variedad de valores de (..;. En esta seccion se
muestra su aspecto fisico y se realiza una breve discusion sobre el rango de valores de
factor de calidad externo que se pueden obtener con la estructura seleccionada.

Tras esto, ya que se ha discutido el comportamiento de los diferentes elementos que
componen el filtro y se han proporcionado criterios y técnicas para su dimensionamien-
to, se realiza la descripcion detallada de la técnica de disefio propuesta, que hace uso
de los elementos anteriores. Ademads, también se analizan algunos aspectos practicos
de especial relevancia en la aplicacion de dicha técnica para la implementacion de los
filtros disenados.

El capitulo, como ya se ha comentado, termina con la presentacién detallada de
algunos de los disenos implementados y el andlisis en profundidad de los resultados
obtenidos. El diseno del resto de prototipos se describe brevemente en los apéndices
correspondientes.

3.2. Estructura de la PCB multicapa

El “stack-up” seleccionado para el diseno y prototipado de los filtros SIW es una
construccion multicapa en pléstico, cuya estructura aparece en la figura 3.2.

Esta estructura de PCB estd completamente basada en el material Nelco 4000-
13 SI, cuya constante dieléctrica es €, = 3,2 y cuyas pérdidas son tand = 0,008.
Como se puede observar en la figura 3.2, esta construccién multicapa alterna capas
de “prepreg” o material de pegado con ldminas de sustrato o capas “core”. Todas las
laminas de sustrato usadas son iguales y tienen una altura o grosor, heyre, de 0,130 mm.
Sin embargo, en el caso de los “prepreg” se han empleado dos tipos diferenciados por
sus grosores. El denominado ‘Prepreg B’, usado para adherir las laminas internas,
tiene un grosor o altura, Aprepregn, de 0,130 mm, mientras que el ‘Prepreg A’ externo
tiene una altura, hApreprega, de 0,110 mm, inicialmente. Este altimo es el valor que se
ha considerado para el diseno de los prototipos. No obstante, el “stack-up” finalmente
fabricado tiene un valor distinto de hpyeprega = 0,070 mm. Esta discrepancia se debe a
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Figura 3.2: “Stack-up” multicapa en plastico para el diseno de los filtros SIW

una sugerencia de ultima hora por parte del fabricante, que una vez generadas todas
las mascaras de los circuitos impuso un cambio en el “prepreg” para garantizar la
fabricacion dentro de las tolerancias ofrecidas. Como se presenta posteriormente, en
algunos disenos esta modificaciéon apenas si tiene consecuencias mientras que en otros si
provoca fuertes cambios en la respuesta en frecuencia disenada segin los datos iniciales
del sustrato.

Los planos de conductor internos y las caras externas “Top” y “Bottom”, son de
cobre (¢ = 58 MS/m). En las caras externas estas metalizaciones tienen un grosor
aproximado de 50 um, mientras que en los niveles internos tienen 35 um. En la figura
3.2 se han destacado los planos de metalizacién internos usados en la definicién de
los resonadores. Las capas de conductor se han denominado: ‘GND_S1’, ‘GND_12’,
‘GND 23", ‘GND_34" y ‘GND_ 4L’ Por tultimo, para el diseno de los prototipos se
han considerado tres tipos de “via-hole”, indicados en la figura 3.2 y descritos como:

= “Microvias”, indicadas en color rojo.
» “Buried-vias” o vias enterradas, que aparecen identificadas en color azul.

s “Through-vias” que atraviesan toda la PCB desde el nivel “Top” al “Bottom” y
que se muestran en color naranja.

Como se puede observar en la figura 3.2, la geometria transversal de la PCB equivale
a una estructura con seis capas de sustrato ! separadas por cinco capas de conductor
y cerradas en la parte superior e inferior por dos capas de conductor adicionales.

En adelante, la identificacion de los elementos de la estructura se realizara utilizando
subindices numéricos asignados de arriba a abajo en los niveles de la placa. De esta
numeracién, en general, quedan excluidas la primera capa de sustrato (la capa superior)
y la dltima (la capa inferior), puesto que se trata de las capas en las que se van

Independientemente de su cardcter inhomogéneo, en lo sucesivo una superposicién de capas de
“prepreg” y sustrato confinada entre dos planos conductores se considerara a efectos de nomenclatura
como un solo sustrato. A menos que se indique otra cosa de forma explicita.
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Figura 3.3: Ejemplo de resonadores SIW imlpementados en una estructura multicapa
genérica y acoplados mediante diversas combinaciones de ranuras.

a construir las lineas de acceso al filtro y que no se usaran para implementar los
resonadores. Los resonadores se implementan exclusivamente en las capas de sustrato
internas, que en la figura aparecen etiquetadas “RES;” a “RES,”.

3.3. Nomenclatura y términos especificos de la téc-
nica de diseno

En este apartado se definen los elementos mas relevantes que se emplean en la
estrategia de diseno aplicada para la realizacion de todos los prototipos de filtros SIW
que se presentan. La cantidad y asociacion de los diversos elementos que constituyen
los prototipos finales pueden resultar bastante complejas en algunos de los casos. Para
evitar ambigiledades durante la discusion de los disenos resulta necesario aclarar la
forma en la que referenciar a cada uno de estos elementos.

La nomenclatura se basa en la estructura de placa que se muestra en la figura 3.3.
En ella se aprecia una estructura multicapa genérica con N capas de dieléctrico. En
cada capa se supone que se implementa un resonador SIW. Los resonadores se han
enumerado RES; comenzando por la capa superior, segiin el convenio propuesto en
la seccion 3.2. Los resonadores de la estructura se acoplan mediante diversas combi-
naciones de ranuras abiertas en las capas de metalizaciéon que separan cada capa de
dieléctrico. Las ranuras se han indicado representando su perimetro mediante lineas
discontinuas. En la figura se han omitido las capas superior e inferior de dieléctrico
donde se implementarian las estructuras de acceso a los puertos del filtro discutidas en
la secciéon 3.6.

Los diferentes elementos que aparecen en la figura y que necesitan ser identificados
sin ambigtliedad para la discusion de la técnica de disefio son los siguientes:

RESONADOR, RES;: Ya se ha discutido en el parrafo anterior el convenio usado
para identificar un resonador concreto. Los resonadores se numeran empezando
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por la capa superior, de manera que en un filtro con N resonadores el primero
(RES;) se ubica en la capa superior de la placa y el tltimo (RESy) en la inferior?.

RANURA, SLT,;;;1: Es una abertura rectangular o cuadrada que acopla dos reso-
nadores adyacentes y que se identifica solamente con una pareja de subindices
cuando no pertenece a ningun elemento de orden superior. La ranura SLT);;;
acopla exclusivamente el resonador RES; con el resonador RES;,;, ambos adya-
centes. Si la ranura forma parte de algin elemento de orden superior, definido en
el siguiente punto como “chimenea”, entonces para identificar la ranura correcta-
mente se le anade un superindice que referencia a la chimenea a la que pertenece.
En la figura 3.3 el elemento indicado como SLT; 3 es un ejemplo de una ranu-
ra entre los resonadores RES; y RES, que no pertenece a ninguna chimenea.
En cambio, el elemento indicado como SLT1,21’3 representa una ranura entre los
mismos resonadores pero que pertenece a un elemento de orden superior: una
chimenea entre los resonadores RES; y RES3. Cuando una ranura no pertenece a
una chimenea se denomina “ranura particular” de los resonadores RES; y RES;.

CHIMENEA, CHMN;, ;: Se define una chimenea, CHMN; ;, como una columna o
apilamiento vertical de ranuras que comunican el resonador RES; con el resonador
RES;. El objetivo principal de la inclusiéon de una chimenea en un disenio es
acoplar dos resonadores no adyacentes: el resonador RES; y el resonador RES;.
En la figura 3.3 se presentan tres chimeneas diferentes: la chimenea CHMN; 3
en color naranja, la chimenea CHMN; 4 en color verde, y la chimenea CHMN; y
indicada en color azul. Por ejemplo, en el caso de la chimenea CHMN; 3 se puede
apreciar como conecta los resonadores RES; y RES;, empleando para ello dos
ranuras: una ranura entre RES; y RES, y otra ranura entre RES, v RES;3 3. La
identificacién de las ranuras individuales dentro de una chimenea se realiza, como
se ha comentado previamente, anadiendo un superindice a la nomenclatura de
la ranura. Este superindice hace referencia a la chimenea a la que pertenece.
Por ejemplo, las ranuras que forman parte de la chimenea CHMN, 3 son las
ranuras SLT1721’3 y SLT2731’3, que se tratan de la ranura entre los resonadores
RES; y RES, y la ranura entre los resonadores RES, y RES3, respectivamente.
En general, cuando se define una chimenea se pueden identificar las siguientes
caracteristicas:

» Altura u orden de una chimenea CHMN; ;: es el nimero de resonadores com-
prendidos entre los resonadores RES; y RES;, ambos incluidos, que consti-
tuyen los extremos de la chimenea.

s Uniformidad: indica la heterogeneidad en la forma y en el solapamiento
vertical de todas las ranuras que la constituyen. Se dice que una chimenea
es uniforme cuando todas las ranuras que la forman tienen exactamente la

2Se entiende que en esta discusién, al igual que ocurre en la figura 3.3 se han omitido las dos capas
de dieléctrico externas de la placa, donde se implementan las lineas de acceso. En realidad, el primer
resonador se implementa en la capa 2 de dieléctrico de la placa y el Gltimo en la capa N — 1.
3Perfiladas en trazo discontinuo de colores magenta y verde, respectivamente.
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misma forma y la misma ubicacién en planta de los resonadores*. En caso
contrario, la chimenea se dice que no es uniforme. Por ejemplo, todas las
chimeneas representadas en la figura 3.3 son uniformes. Sin embargo, en
la figura 3.4 se presenta un caso de chimenea no uniforme. En este caso,
la chimenea CHMN; 3 indicada estd constituida por dos ranuras con forma
cuadrada y ubicadas en la misma posiciéon en planta de los resonadores,
pero con tamanos distintos. Como se observa en la figura 3.4(a), la ranura
SLT1721’3 entre los resonadores RES; y RESs, posee un lado Lis aprecia-
blemente mayor que el lado correspondiente a la ranura abierta entre los
resonadores RESy y RES;5, SLT2731’3. Esto se puede apreciar mejor en la
figura 3.4(b) donde se representa una vista de perfil del mismo ejemplo.
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Figura 3.4: Ejemplo de chimenea no uniforme. (a) Vista 3D de una estructura con 4
resonadores y una chimenea no uniforme CHMN; 5. (b) Perfil de una estructura con 4
resonadores y una chimenea no uniforme CHMN; 3.

De la forma en que se ha definido, una chimenea es un elemento de los filtros
de resonadores SIW apilados que permite implementar acoplamientos cruzados
entre los resonadores de sus extremos. No obstante, la inclusiéon de una chime-
nea tiene un efecto secundario indeseado, ya que también produce acoplamientos
entre todos los resonadores intermedios ubicados entre el resonador RES; y el

4Esto es, que estan perfectamente solapadas verticalmente.
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Figura 3.5: Matriz de acoplamiento de un filtro con 8 resonadores. Efecto sobre la
matriz de acoplamiento de la introduccién de una chimenea CHMN; 7 en la estructura
del filtro.

RES;. Por ejemplo, la chimenea CHMN; 35 de la figura 3.3 se utilizaria para in-
troducir el acoplamiento cruzado k; 3. Sin embargo, la ranura SLT1,21’3 introduce
un acoplamiento no deseado entre los resonadores RES; y RES; y la SLT2731’3
introduce un acoplamiento no deseado entre los resonadores RES; y RES;. Am-
bos acoplamientos constituyen una aportaciéon indeseada al elemento ky o y al
k9 3 respectivamente de la matriz de acoplamiento del filtro. Posteriormente, en
la técnica de diseno del filtro se discutird como se gestionan estas aportaciones.
Para mostrar mejor este efecto secundario de las chimeneas, en la figura 3.5 se
muestra un ejemplo donde se observa el efecto sobre la matriz de acoplamiento de
introducir una chimenea en la estructura de un filtro. En concreto, se muestra la
matriz de acoplamiento de un filtro con 8 resonadores. Teniendo en cuenta que la
matriz de acoplamiento es simétrica s6lo se muestran los elementos ubicados por
encima de la diagonal principal y solo se discute el efecto de la estructura sobre
estos elementos. En la estructura del filtro se introduce una chimenea CHMN, 7.
En la figura se ha marcado en azul el acoplamiento que se pretende implementar
con esta estructura, ks 7. Sin embargo, la introduccién de la chimenea produce
acoplamientos indeseados entre todos los resonadores intermedios. Por tanto, to-
dos los elementos de la matriz marcados en rojo sufren una alteraciéon no deseada
por la inclusion de la chimenea. Por tultimo, hay que destacar que aunque un
par de resonadores RES; y RES; pueden formar parte de varias chimeneas dis-
tintas, s6lo habrd una chimenea donde estos resonadores estén ubicados en sus
extremos. Esta chimenea CHMN; ; se denominard “chimenea caracteristica” de
los resonadores RES; y RES;.

El comportamiento de las chimeneas y su caracterizacion se tratara con detalle
en la seccion 3.5.4.
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3.4. Estudio de los elementos del filtro: Resonado-
res.

En esta seccion se presentan y analizan los resonadores SIW usados en este capitulo.
El objetivo de este apartado es estimar el rango de valores que se puede obtener para
el factor de calidad de los resonadores y presentar diversas opciones para realizar el
ajuste de su sintonia. Esto tultimo es importante ya que controlar la sintonia de los
resonadores es un factor clave para implementar cualquier matriz de acoplamiento,
especialmente en el caso en el que ésta tenga alguno de los elementos de la diagonal,
autoacoplamientos, distintos de cero.

En la figura 3.6(a) se muestran dos resonadores SIW implementados en dos capas
adyacentes de sustrato. El resonador ubicado en la capa superior se ha denominado
‘RES A’ y el que se encuentra en la capa inferior se ha denominado ‘RES B’ Para
facilitar la interpretacién del dibujo, la capa de metalizacién que separa ambos resona-
dores se ha trazado en rojo. En esta estructura se ha considerado un eje de coordenadas
situado en el centro geométrico de ambas cavidades resonantes y en el plano que és-
tas comparten. En dicho plano se puede observar también la ubicacién de una ranura
genérica que provoca el acoplamiento entre ambos resonadores.

1 Ires

-y __

' Islot '

(b)

Figura 3.6: Geometria de los resonadores simulados. (a) Vista 3D de la estructura
simulada en HFSS para la obtencién genérica de los acoplamientos k. (b) Vista en
planta de la geometria del resonador considerado y de las ranuras utilizadas.

Esta estructura representa un ejemplo genérico de los modelos que se han usado
para las simulaciones electromagnéticas en HFSS (“High Frequency Structure Simula-
tor”) [66]. Tanto el resonador ‘A’ como el ‘B’ presentan un iris vertical en una de sus
paredes laterales, como se muestra en la figura. A través de estas aperturas se excitan
ambas cavidades mediante el uso del correspondiente puerto en HFSS. Estos iris se
han dimensionado para que el Q.. sea suficientemente alto, de manera que el efecto
de carga de los puertos sobre los resonadores resulte despreciable, segtin se comenta en
la seccion 2.3.3.2.
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Con el objetivo de agilizar el andlisis paramétrico del efecto de las dimensiones
geométricas de los elementos fisicos sobre su comportamiento eléctrico, en las simula-
ciones electromagnéticas se ha considerado que no existen pérdidas ni en el dieléctrico
(Nelco 400-13 SI) ni en los conductores, que se han condiderados conductores eléctricos
perfectos. Estos tltimos, ademas, se han supuesto con un grosor infinitesimal.

En la figura 3.6(b) se muestra una vista en planta de la estructura. En ella se
observan los parametros que definen tanto el area del resonador como la geometria de
la ranura. En el caso del resonador, w,.s v [,.s representan respectivamente la anchura y
la longitud del resonador. La definicién de la geometria de la ranura se realiza mediante
los parametros: Wy, Lsiots Tsiot € Ysior- LLOS parametros wgy v lsior representan la anchura
y la longitud de la ranura, respectivamente. La posicion de la ranura con respecto al
origen de coordenadas esta definida por zg. € ysior- El desplazamiento en la direccion
Z del centro geométrico de la ranura con respecto al origen de coordenadas es x 4.
Por su parte, yg, representa el desplazamiento en la direccién . En las simulaciones
cuyos resultados se discuten en este capitulo siempre se ha considerado un resonador
SIW cuadrado donde w,cs = l,es = 22,5 mm. Las dimensiones del resonador, junto con
la constante dieléctrica del sustrato, producen una frecuencia de resonancia del modo
fundamental, fi19, igual a 5,27 GHz, también denominada frecuencia de resonancia del
resonador aislado.

3.4.1. Factores de calidad de los resonadores SIW

Una caracteristica importante de los resonadores SIW es que a igualdad de condi-
ciones de “stack-up”, tienen un mayor factor de calidad que los resonadores basados
en lineas de transmision planares. Como se ha comentado en el apartado 3.1.1, los
resonadores SIW suelen tener factores de calidad del orden de centenas.

El factor de calidad de un resonador SIW [38], Qsiw , se puede aproximar como

1 N 1 N 1
Qstw Qe Qi Qraa
donde ),.q es el factor de calidad asociado a las pérdidas por radiacion, Q4 es el factor
de calidad asociado a las pérdidas del dieléctrico y Q. es el factor de calidad asociado
a las pérdidas en los conductores.

En muchos casos las pérdidas por radiacion resultan despreciables frente a la con-
tribucién de los otros términos. Esto suele ser asi porque habitualmente se satisface
que la distancia entre los centros de dos “via-hole” de apantallamiento adyacentes es
aproximadamente igual o inferior al doble de su didmetro [38].

El factor de calidad asociado a las pérdidas del material dieléctrico es

(3.4)

1
Q= tand
siendo tand la tangente de pérdidas del sustrato.
Por ltimo, el factor de calidad de los conductores depende a su vez de dos términos

(3.5)

1 1 L 1
Qvia7

Qc - Qmetal
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donde @Q,,eta; TEPresenta el factor de calidad asociado a las tapas metalicas del resonador
v Quia s el asociado a los “via-holes” de apantallamiento. @,,crq; S€ €stima como

1 e

) tl:h ) (3.7)

siendo h,.s la altura del resonador SIW y ¢, la profundidad de penetracion, calculada
como

1
0 = —F—m—=, (3.8)
VT friopo.
y donde fi19 es la frecuencia de resonancia del modo fundamental comentada previa-
mente.

Por 1ultimo, @Q),;, se aproxima mediante

2via 1,25
(p ) , (3.9)

™ dvia

1 20,

Qvia w
donde p,;, es la distancia entre los centros de dos “via-holes” de apantallamiento ad-
yacentes y d,;, es su diametro.

A partir de todas estas expresiones se puede deducir que el factor de calidad de un
resonador SIW depende de las pérdidas del sustrato y de los conductores empleados
en su fabricacién, como es obvio, pero también de la altura de los resonadores y de su
frecuencia de resonancia.

La dependencia del factor de calidad con la altura del resonador es una cuestion de
especial relevancia. Cuando se discuta la estrategia de disefio propuesta se justificara
la conveniencia de limitar la altura de los resonadores. Sin embargo, esta reduccién
también implica una reduccion del factor de calidad que habré que tener en cuenta. En
definitiva, serd necesario alcanzar una solucién de compromiso en cada caso particular.

Para ilustrar mejor estas dependencias, en la figura 3.7 se evalian las expresiones
anteriores de Q4, Qmear ¥ Qsrw para varios barridos de diferentes variables. En la
figura 3.7(a) se presenta la evolucién de )4 en funcién de las pérdidas del material
dieléctrico. En la figura 3.7(b) se muestra la variacion de Qpetq; €n funcién de la altura
del resonador para diferentes frecuencias de resonancia cuando el conductor es cobre.
Por tltimo, en la figura 3.7(c) se presenta la evolucién de Qg en funcién de a altura
del resonador para conductores de cobre, diferentes valores de tangente de pérdidas
y de frecuencias de resonancia. En esta estimacién se han supuesto despreciables las
pérdidas por radiacion. También se han despreciado las pérdidas asociadas a los “via-
hole” de apantallamiento ya que este término resulta tener un efecto casi irrelevante en
comparacion con las contribuciones provenientes del material dieléctrico y de las tapas
metalicas.

A partir de la figura 3.7(a) se puede concluir que para lograr un resonador SIW con
un factor de calidad del en torno de 200 o superior, independientemente del resto de
variables el material dieléctrico usado debe ser de bajas pérdidas, esto es, con tand <
0,004.

Por otro lado, de la evolucién de Q. ( aproximada mediante (e1q;) mostrada en la
figura 3.7(b), se pueden extraer las siguientes conclusiones:
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Figura 3.7: Estimacién tedrica del factor de calidad de un resonador SIW. (a) Factor
de calidad del dielectrico en funcién de su tan 4. (b) Factor de calidad debido a las
tapas metalicas en funcion de la altura del resonador, h,.s, para distintas frecuencias de
resonancia. (¢) Factor de calidad de un resonador SIW, Qgrw en funcién de la altura
del resonador para varios valores de frecuencia de resonancia y pérdidas del dieléctrico.
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» La altura del resonador SIW tiene una fuerte influencia sobre esta contribucion
del factor de calidad. La dependencia es lineal, siendo (). mayor cuanto mas
grueso es el resonador.

= Para un mismo valor de h,.s, Q). también aumenta cuanto mayor es la frecuencia
de resonancia.

= Para que Q). > 200, el resonador SIW debe tener una altura minima entre 0,1 y
0,3 mm, dependiendo de la frecuencia de resonancia.

Por tltimo, observando la figura 3.7(c) se puede afirmar que:

» Las pérdidas del material dieléctrico son claves para determinar el valor y la forma
del factor de calidad del resonador SIW, al menos para los rangos de valores
considerados para las distintas variables en juego. Si tand > 0,005, entonces
el valor de Qsrw queda limitado por este término, de modo que su curva en
funcién del grosor del resonador resulta casi constante, con valores alrededor
de 100, independientemente de la frecuencia de resonancia. En el caso de que
tan o < 0,004, entonces estas dependencias si son apreciables.

» Para materiales de bajas pérdidas (tand < 0,004), es posible identificar varias
regiones en la curva de Qg en funcién de h,.s. Cuando el resonador es exce-
sivamente delgado se produce un deterioro considerable del valor del factor de
calidad. Por ejemplo, para h..s = 0,1 mm, el factor de calidad, dependiendo
de la frecuencia, se encuentra entre 60 y 130. Sin embargo, cuando la altura del
resonador es mayor, sy crece rapidamente. De hecho, si dicha altura esta com-
prendida entre 0,5 y 1 mm, se obtiene un Qgyy entre 200 y 400, dependiendo de
la tan 9. Estas suelen ser las alturas habituales en el diseno de filtros STW monoca-
pa, por ejemplo. En cambio, a partir de estos valores, si se contintia aumentando
la altura, la mejoria en el valor de Qg empieza a ser lenta y marginal.

= Si se considera un rango para h,.s entre 0,2 y 0,5 mm aproximadamente, enton-
ces el valor de Qgnw, si bien es menor que en el rango 0,5 — 1 mm, continda
siendo razonablemente bueno, entre 150 y 300, dependiendo de la frecuencia de
resonancia y de las pérdidas del dieléctrico.

Teniendo en cuenta estas observaciones acerca del factor de calidad de un resonador
SIW, resulta necesario establecer un compromiso entre la obtenciéon de un factor de
calidad elevado y uno de los pilares en los que se basa, como se vera posteriormente,
la estrategia con la que se han disenado los diferentes prototipos SIW. Efectivamente,
como se verda posteriormente, para dicha estrategia de diseno es conveniente que el
grosor de los resonadores sea lo menor posible, comparado con su anchura y longitud.
Sin embargo, para que el factor de calidad no se deteriore demasiado, dicho grosor no
puede ser excesivamente pequeno, atendiendo a las conclusiones obtenidas a partir de
la evolucion de Qgrw .

En los filtros que se han implementado, el rango de h,., que se ha usado esta
comprendido entre 0,2 y 0,5 mm. Este rango de valores ha posibilitado la aplicacién
con éxito de la estrategia de disefio desarrollada, a la vez que ha permitido obtener
resonadores con valores razonablemente altos de factor de calidad.
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3.4.2. Sintonia de los resonadores: Implementaciéon de los au-
toacoplamientos

En determinadas topologias de filtro alguno de los resonadores son asincronos. Es
decir, posee una frecuencia de resonancia diferente a la frecuencia central de la banda
de paso del filtro. Como se ha comentado en la seccién 2.3.2, la asincronia se refleja
en la matriz de acoplamiento haciendo que los elementos de la diagonal de los resona-
dores asincronos sean distintos de cero. Estos elementos son los que se conocen como
autoacoplamientos.

Ademas de la existencia de resonadores asincronos, en la seccion 3.5 se va a discutir
céOmo la introduccién de ranuras de acoplamiento en un resonador ademas del efecto
de acoplamiento deseado altera la frecuencia de resonancia del resonador.

Por tanto, es necesario disponer de algiin mecanismo de sintonia para los resona-
dores, ya que en el proceso de diseno de un filtro se va a necesitar alterar la frecuencia
de resonancia correspondiente a las dimensiones iniciales del paralelepipedo resonante
por dos motivos: obtener resonadores asincronos y compensar los efectos que sobre la
frecuencia de resonancia tiene la inclusién de ranuras en las tapas de los resonadores.

El primer paso de disenio seria establecer una frecuencia de resonancia inicial para
los resonadores. Una vez propuesto un valor para fi19 se pueden calcular las dimensiones
iniciales de los resonadores. A este respecto la altura estara determinada a priori por
la estructura de capas de la PCB, con lo que la frecuencia de resonancia se ajustard
mediante la seleccién del area del resonador®. En general, en este trabajo los resonadores
poseen una planta cuadrada, con lo que la anchura y la longitud son idénticas. A partir
de estas dimensiones iniciales, en el proceso de disefio de los prototipos SIW hay que
introducir elementos que permitan sintonizar cada resonador de forma independiente.
Estos elementos deben permitir el ajuste tanto de las asincronias requeridas por la
matriz de acoplamiento como la compensacion de los efectos sobre las frecuencias de
resonancia causados por la introduccion de las ranuras. En concreto, a continuacién se
enumeran los tres mecanismos distintos que se han empleado para la sintonia de los
resonadores:

= Un mecanismo consiste en introducir ranuras adicionales en los resonadores ex-
ternos. En el apilamiento vertical de resonadores en la PCB, los dos resonadores
externos tienen un plano metéalico que no esta acoplado con ningin otro reso-
nador®. Este plano supone un grado de libertad que no poseen los resonadores
internos del filtro. Efectivamente, en los resonadores externos es posible introdu-
cir una ranura en las tapas con el fin de modificar su frecuencia de resonancia
sin que sus coeficientes de acoplamiento se vean afectados. Esto no ocurre con
los resonadores internos, en los que la introduccion de ranuras en cualquiera de
sus tapas implica la introduccién de un acoplamiento con los resonadores de la
capa superior o de la capa inferior. Dependiendo del tamano y la ubicacién de

5En resonadores SIW la contribucién del grosor del resonador sobre la frecuencia de resonancia se
supone despreciable frente a su anchura y longitud.
6«GND_S1’y ‘GND_4L’ en la figura 3.2
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las ranuras adicionales, la frecuencia de resonancia de los resonadores externos
puede aumentar o disminuir, segin se discute en los apartados 3.5.1 y 3.5.2.

Otra forma de modificar la frecuencia de resonancia consiste en cambiar levemente
la anchura y longitud de los resonadores SIW con respecto al valor inicial. En
funcién de la tecnologia de fabricacion, esta modificacion puede realizarse de
forma individual a cada resonador o es necesario realizarla simultaneamente para
un conjunto de resonadores. En efecto, en tecnologia LTCC, se pueden definir
independientemente “via-holes” entre dos capas de metalizacion adyacentes. Por
tanto, cada resonador se puede definir con su anchura y longitud propias, con lo
que el ajuste de las dimensiones de la planta de cada resonador constituiria una
herramienta para implementar las posibles asincronias. En cambio, en tecnologias
de PCB en plastico, la construccién de “via-holes” presenta mayores limitaciones,
puesto que generalmente sélo se pueden definir unos pocos niveles de taladros
metalizados, que ademas suelen ser comunes a varios niveles de metalizacion. Por
lo que las dimensiones de la planta deben ser comunes a un grupo de resonadores.

Introduccion de “via-holes”: A diferencia de lo que ocurre en los resonadores ex-
ternos, en los internos no se pueden usar ranuras de sintonia. No obstante, para
estos resonadores internos si se pueden introducir “via-holes” que conecten sus
tapas. Como se comenta en [64], la introduccién de un “via-hole” en un resonador
en guia rectangular equivale circuitalmente a un inductor paralelo, lo que unido
al modelo circuital LC paralelo del resonador SIW, provoca una inductancia total
equivalente menor, aumentando asi la frecuencia de resonancia del resonador. Por
tanto, en funcion de la posicion del “via-hole” y de su diametro se logra aumentar
en mayor o menor medida la frecuencia de resonancia del resonador original. Co-
mo se demuestra en disefios posteriores, esta herramienta resulta muy 1til cuando
el ajuste a realizar es pequeno. Bajo esta premisa el “via-hole” se ubica cerca de
los bordes del resonador creando una perturbacion del campo eléctrico despre-
ciable cuyo unico efecto es la alteracién de la frecuencia de resonancia. Ademas,
esta herramienta también es aplicable independientemente de la tecnologia de fa-
bricaciéon multicapa. En caso de usar una PCB en plastico, aunque el “via-hole”
pueda atravesar varios resonadores, s6lo modificara la frecuencia de resonancia
de aquellos cuyas dos tapas metdlicas estén conectadas con el “via-hole”, lo que
significa que se puede implementar un taladro metalizado que atraviese toda la
placa pero que eléctricamente solo afecte a uno de los resonadores internos.

Estudio de los elementos del filtro: Ranuras y
chimeneas de acoplamiento

En esta seccién se estudia y se discuten los dos elementos de acoplamiento definidos
en la seccién 3.3 para los prototipos implementados: las ranuras y las chimeneas. La
mayor parte de la seccién se centra fundamentalmente en estudiar la relacion existente
entre la geometria fisica de una ranura que acopla dos resonadores adyacentes y sus
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propiedades eléctricas. El analisis de una ranura es sencillo y es posible extraer un mo-
delo cuantitativo simple. Sin embargo, las chimeneas son elementos de acoplamiento
mas complejos, que implican varios resonadores, lo que impide que se pueda obtener
un modelo basado en el procedimiento clasico descrito en la secciéon 2.3.3.2. Por este
motivo, no se ha efectuado un proceso de caracterizacion cualitativo de las chimeneas
analogo al de las ranuras, sino que se han realizado una serie de hipdtesis sobre su
funcionamiento que se han utilizado para obtener las dimensiones del prototipo inicial.
Estas hipotesis se basan fundamentalmente en extender a las chimeneas las propiedades
de las ranuras entre resonadores adyacentes. Esto facilita el dimensionado inicial de las
chimeneas, dimensiones que posteriormente se tienen que optimizar cuando las estruc-
turas se incorporan al filtro completo. Como se expondra a lo largo de esta seccién, a
partir de la caracterizacion realizada de las ranuras entre resonadores adyacentes para
el “stack-up” mostrado en la seccion 3.2, se pueden extraer varias conclusiones que
resultan claves para el diseno de los filtros SIW realizados posteriormente. Algunas de
las més destacables son:

= El acoplamiento producido por una ranura entre dos resonadores puede tener
signo positivo o negativo, dependiendo de su dimensién y fundamentalmente de su
posicion relativa a la geometria de la cavidad resonante [8]. En el caso particular
de las ranuras, los cambios de signo del acoplamiento coinciden con cambios en la
naturaleza del acoplamiento. Asi, en particular para este tipo de acoplamientos
se puede asociar un signo para los acoplamientos de tipo eléctrico y el contrario
para los magnéticos [8].

= En primera aproximacion, se puede considerar que el acoplamiento de varias ra-
nuras entre dos resonadores adyacentes es aditivo, es decir, se cumple el principio
de superposicion y el acoplamiento total es la suma de los acoplamientos indivi-
duales.

= Si los lados del resonador SIW son mucho mayores que su grosor, entonces se
puede suponer, en primera aproximacion, que el valor del acoplamiento producido
por una ranura entre dos resonadores adyacentes es independiente del grosor de
los resonadores.

= Las ranuras entre resonadores adyacentes también provocan cambios en las fre-
cuencias de resonancia de los resonadores. Esto es importante tenerlo en cuenta
para la implementacién de los autoacoplamientos de la matriz de acoplamiento
del filtro.

Esta seccién comienza con la caracterizacion del acoplamiento producido por una
ranura en funcion de su geometria para dos casos diferentes: ranura situada en el
centro del resonador (acoplamiento de tipo eléctrico k.) y ranura situada en el borde
del resonador (acoplamiento de tipo magnético k). En el siguiente apartado se verifica
la hipdtesis de combinacién lineal de las ranuras. Por tdltimo se propone el modelo
atribuido a las chimeneas.

Esta seccién comienza con la caracterizacion del acoplamiento producido en dos ca-
sos diferentes. En ambos casos las simulaciones se realizan utilizando la estructura de

71



capas y las condiciones de simulaciéon propuestas en la secciones 3.2 y 3.4, con ellos se
pretende mostrar como varia el acoplamiento en cada caso en funcién de los diferentes
parametros que definen la ranura y los resonadores. En primer lugar, se muestran los
resultados de caracterizar una ranura que introduce fundamentalmente acoplamiento
eléctrico, k.. Posteriormente se presenta un andlisis similar para una ranura que in-
troduce principalmente acoplamiento magnético, kj. El siguiente apartado discute los
efectos de introducir més de una ranura entre dos resonadores adyacentes. Tras estu-
diar el acoplamiento producido por una combinaciéon de ranuras, también se discute el
efecto de las ranuras sobre la frecuencia de resonancia de los resonadores. Por ultimo,
la seccién concluye con el andlisis de la chimenea como elemento para la introduccion
de acoplamientos cruzados. En este caso se comentan las suposiciones atribuidas al
funcionamiento de las chimeneas, que se van a usar como base en la estrategia de dise-
no propuesta para obtener una primera aproximacion a sus dimensiones. En toda esta
seccion, salvo que se especifique lo contrario, los siguientes parametros son comunes a
todas las simulaciones realizadas en HFSS:

En toda esta seccion, las simulaciones se realizan utilizando la estructura de capas y
las condiciones de simulacién propuestas en la secciones 3.2 y 3.4 salvo que se especifique
lo contrario. Los siguientes parametros son comunes a todas las simulaciones realizadas

en HFSS:

B Wres = lres = 22,5 mm.

hyes = 0,260 mm.

" . =3,2.

f110 == 5727 GHZ

3.5.1. Caracterizacion de ranuras eléctricas

En este apartado se presenta la caracterizaciéon de ranuras localizadas en el cen-
tro de la cavidad con una forma aproximadamente cuadrada. Este tipo de ranuras
introducen un acoplamiento de caracter fundamentalmente eléctrico entre los dos reso-
nadores adyacentes [8]. Los resultados que aqui se presentan se han obtenido a partir
de las simulaciones realizadas en HFSS bajo las condiciones de simulacion previamente
comentadas.

En la figura 3.8(a) se muestra la variacién del médulo del coeficiente de acoplamiento
obtenido, |k|, en funcién de las dimensiones de la ranura para diferentes alturas de
resonador, h,..s. En este caso se ha supuesto una ranura cuadrada (wge = lg0) centrada
en el origen de coordenadas (g, = Ysiow = 0). Por su parte, en la figura 3.8(b) se
presenta cémo varia dicho acoplamiento en funcién del desplazamiento de la ranura
con respecto al origen de coordenadas. En este caso la altura del resonador es fija,
hres = 0,260 mm y se muestran los resultados para diferentes anchuras de ranura,
Wsiot -
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Figura 3.8: Resultados de la simulacién del acoplamiento |k.| correspondiente a una
ranura cuadrada y para unas dimensiones de lado del resonador de w,es = lpes =
22 5 mm. (a) Evolucién del acoplamiento de una ranura centrada en funcién su tamano
para varias alturas del resonador h,.s. (b) Evolucién del acoplamiento en funcién de la
posicion, considerando una altura de resonador de h,.; = 0,260 mm.

Observando la figura 3.8(a) se pueden obtener varias conclusiones:

= Mediante estas ranuras el valor maximo de acoplamiento parece estar limitado a
0,1. Se ha efectuado un barrido del lado de la ranura desde 1,5 mm hasta 5 mm,
obteniendo un valor maximo de acoplamiento |k.| = 0,071, algo menor de 0,1.
No obstante, teniendo en cuenta la evolucion de la curva para una altura de
resonador de 0,260 mm, parece razonable que con una ranura ligeramente mayor
se pueda llegar sin problemas a dicho valor de acoplamiento.

» El valor del acoplamiento |k.| no es muy sensible a la dimensién del cuadrado
de la ranura, en términos de tolerancias de fabricaciéon. Para todas las alturas
de resonador simuladas se observa que variaciones de wg vV lg0r sSimultaneas del
orden de +0,1/0,2 mm no modifican sustancialmente el valor del acoplamiento,
ya que éste solo cambia en su tercer decimal. Esta insensibilidad es tanto mayor
cuanto menor es el lado de la ranura y, por tanto, el valor del acoplamiento.

= En igualdad de dimensiones de la ranura, un incremento de la altura del reso-
nador provoca, en general, una disminucion leve del acoplamiento. No obstante,
observando la grafica, se pueden distinguir dos tendencias de comportamiento
diferentes. Hay que destacar que las diferencias entre las curvas correspondientes
a hpes = 0,260 mm, h..s = 0,390 mm y h,., = 0,60 mm son muy pequenas.
La curva para h,.s = 1 mm comienza a separarse de las curvas de grosores in-
feriores, si bien esta separacion ain no es muy acentuada. En cambio, la curva
correspondiente a h,.; = 2 mm si se separa claramente del resto, mostrando una
reduccién del valor del acoplamiento en torno al 50 % 7 con respecto al caso de

"Dependiendo, evidentemente, del tamaifio de la ranura.
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h,es = 0,260 mm. Ademas del efecto de la reduccion del acoplamiento con la altu-
ra de resonador, las curvas evidencian que para alturas mayores a h,., = 1 mm el
ratio de disminucioén de |k.| con el incremento de la altura aumenta notablemente.

Por otra parte, del andlisis de la figura 3.8(b), en la que se estudia la variacion del
acoplamiento ante la modificacion de la posicién de la ranura, se puede afirmar que:

» El valor méximo del acoplamiento |k.| ocurre cuando el desplazamiento es nulo.
Esto es, cuando la ranura esta centrada en la cavidad. Esto sucede para cualquier
valor de wg, = lg0¢, Pero se aprecia con mas facilidad cuanto mayor es el lado
de la ranura.

» El valor |k.| no es muy sensible al desplazamiento de la ranura, lo que resulta
interesante en términos de tolerancias de fabricacion. Para todas las curvas de
W0t = lsior S€ Observa que variaciones simultaneas en las direcciones de x e y del
orden de 4+0,1/0,2 mm no modifican sustancialmente el valor del acoplamiento.
Esta insensibilidad es tanto mayor cuanto menores son el lado de la ranura y su
desplazamiento lateral.

» Para valores de xgy € Ysor inferiores a 1 mm, el valor de |k.| no varia sustancial-
mente. En cambio, por encima de estos valores, la sensibilidad de |k.| respecto a
la posiciéon aumenta considerablemente, siendo mayor cuanto mayor es el lado de
la ranura.

Ademas de estas caracteristicas, es necesario resaltar que este tipo de acoplamiento
eléctrico solo se puede lograr ubicando la ranura en un area reducida de la superficie de
los resonadores, concentrada en torno al centro de la misma. Esto puede suponer una
dificultad anadida en el diseno de filtros en el caso de que se necesite implementar varios
acoplamientos de este tipo, ya que todos deberian implementarse en la misma zona
geométrica, aproximadamente. Este problema, sus implicaciones y posibles soluciones
se tratan en mayor detalle posteriormente.

3.5.2. Caracterizacion de ranuras magnéticas |ky|

En este apartado se caracterizan ranuras rectangulares que estan ubicadas cerca
de los bordes del resonador, con su lado largo paralelo al borde del resonador, como
en el ejemplo de la figura 3.6(b). En general, este tipo de ranuras entre resonadores
adyacentes producen un acoplamiento de cardcter principalmente magnético [8].

De forma andloga al andlisis desarrollado en el apartado anterior, en esta seccion
se presentan los resultados de la caracterizacion de este tipo de ranuras que producen
un acoplamiento de médulo |kp|.

En la figura 3.9 se presenta el comportamiento del médulo del acoplamiento, |kp|,
respecto a varias magnitudes. En la figura 3.9(a) se muestra la evoluciéon de |ky| en
funcion de la longitud de la ranura [, para una anchura fija, wg, = 2 mm, una
posicién fija, T4, = 9 mm; yg,; = 0 mm, y diferentes valores de altura de resonador
hyes. La figura muestra las curvas en un rango de longitudes de 5 mm hasta 20 mm,
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que supone practicamente el maximo valor posible, dada la longitud del resonador
(22,5 mm).

En la figura 3.9(b) se muestran las curvas de acoplamiento en funcién de la longitud
de la ranura, ubicada en la misma posicién del caso anterior. En este caso la altura de
resonador es fija, con un valor de h,.s = 0,260 mm y las curvas mostradas pertenecen a
diferentes anchuras de la ranura. Por tltimo, en la figura 3.9(c) se presenta la evolucién
del valor de |kp| en funcién del desplazamiento de la ranura para diferentes longitudes
de esta. En este caso, se han considerado como constantes los parametros wg,; = 2 mm
V hpes = 0,260 mm.

A partir de la figura 3.9(a) se pueden extraer las siguientes conclusiones:

= Mediante este tipo de ranuras se puede obtener un valor de acoplamiento de hasta
|krn| = 0,2, aproximadamente. Este valor representa el doble del acoplamiento |k, |
obtenido anteriormente.

» Se pueden distinguir dos regiones de comportamiento diferentes de |ky| en funciéon
de Iy, independientemente del valor de h,.s: Una zona lineal para longitudes
inferiores a 12 — 14 mm, y una zona de saturacion de ahi hasta la longitud de
20 mm.

» La sensibilidad de |k;| ante tolerancias de fabricacién tanto en el grosor del reso-
nador como en la longitud de la ranura es muy pequena. Variaciones del orden de
40,2 mm en Iy, producen cambios en el tercer decimal del médulo del acopla-
miento |ky|. Por su parte, las curvas asociadas a una altura del resonador inferior
a h.es = 0,6 mm estan practicamente superpuestas. Por tanto, si se supone una
tolerancia de fabricacion del orden del 10 % del grosor del resonador, la variacién
sufrida por |ky,| debido a esta causa resulta despreciable.

= En el caso del acoplamiento |kj|, como se ha comentado con |k.|, el aumento del
grosor del resonador también conlleva una disminucion del valor de acoplamiento.
En este caso, todas las curvas estan muy proximas entre si, salvo la correspon-
diente a h,., = 2 mm que se distancia claramente de las demés para longitudes
pequenas de la ranura. La curva de h,.; = 1 mm ya comienza a separarse de las
otras tres alturas inferiores, aunque dicha diferencia aiin es muy pequena. Ambas
curvas evidencian un comportamiento similar al de la caracterizacién de |k|. Si
bien, para el acoplamiento |ky| esta tendencia no es tan acusada.

Por su parte, la figura 3.9(b) muestra que el valor del acoplamiento |kj| presenta
una sensibilidad muy baja a la anchura de la ranura. Si se comparan bajo las mismas
condiciones (hes = 0,260 mm y (x,y) = (9,0)) las curvas asociadas a las tres anchuras
consideradas wg, = 1/2/3 mm, se puede observar como éstas estan superpuestas. Por
ultimo, observando la figura 3.9(c) se puede afirmar que:

» El valor méximo del acoplamiento |kj| se obtiene cuando yg,; = 0 y cuando la
ranura esta lo mas cerca posible de la pared lateral del resonador. En la grafica
el valor maximo se obtiene para x4, = 9 mm.
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Figura 3.9: Acoplamiento | k|, correspondiente a una ranura rectangular paralela y cer-
cana a los laterales de los resonadores. Esta caracterizacion se ha efectuado para unas
dimensiones laterales de los resonadores de wyes = les = 22,5mm. (a) Evolucién del
acoplamiento en funcién de la altura de los resonadores h,.s, considerando un desplaza-
miento en (z,y) de (9,0) y una anchura wg, = 2 mm. (b) Evolucién del acoplamiento
en funcién de la anchura de la ranura wg,, considerando un desplazamiento en (z,y)
de (9,0) y una altura de resonador h,.s = 0,260 mm. (c¢) Evolucién del acoplamiento
en funciéon del desplazamiento de la ranura rectangular, considerando una altura de
resonador de h,.; = 0,260 mm y una anchura wg, = 2 mm.

76



» El valor de |k| es muy poco sensible ante tolerancias de fabricacién del orden de
40,2 mm respecto al desplazamiento de la ranura en ambas direcciones .

» La regién donde mds estabilidad tiene el valor del acoplamiento |kj| frente a
cambios en la posicién de la ranura es en la zona donde se obtiene su maximo
(Ysiot = 0 mm, x4, = 9 mm). Ademds, cuanto mayor es la longitud de la ranura,
se observan mayores diferencias en la sensibilidad del acoplamiento en funciéon
de la posicién entre las ubicaciones de la ranura cercanas a la zona de maximo
acoplamiento y la sensibilidad que se obtiene en otras ubicaciones.

Una diferencia importante entre las curvas obtenidas para el acoplamiento |ky|
respecto a las del acoplamiento |k.|, es que para obtener valores altos de acoplamiento
|kp| la ranura debe ser larga, paralela a la pared lateral del resonador y estar lo més
cerca posible de ésta. Esto provoca que en el area definida por un resonador SIW
cuadrado existan 4 posibles zonas geométricas que proporcionan el mismo valor de |ky,|,
cada una localizada en torno a las paredes laterales del resonador. Asi, con una ranura
en igualdad de condiciones® se pueden lograr valores de acoplamiento |kj,| mayores
que del acoplamiento |k.| y ademds, se pueden implementar ubicando la ranura en
distintas regiones del area del resonador. Todo esto supone que el acoplamiento |kj|
mediante esta estructura ofrece mucha mas flexibilidad para el diseno de filtros que el
acoplamiento |k.|, lo que se tiene en cuenta en la estrategia de disefio desarrollada.

3.5.3. Efecto combinado de multiples ranuras entre resonado-
res adyacentes: superposicion

El objetivo de este apartado es el estudio del acoplamiento que se produce entre dos
resonadores adyacentes cuando entre ambos se abre un conjunto de ranuras. Se tra-
ta de establecer las condiciones en las que el acoplamiento total es aproximadamente
la combinacién lineal de los acoplamientos individuales introducidos por cada ranura.
Para ello, en primer lugar, es imprescindible establecer el signo relativo de los acopla-
mientos que introducen las ranuras eléctricas y magnéticas, puesto que para reducir
o incluso cancelar el efecto de una ranura se necesita otra cuyo acoplamiento sea de
signo contrario. Una vez establecido el signo relativo de los acoplamientos de cada tipo
de ranura, se analiza el efecto de la apertura de ranuras sobre la frecuencia de reso-
nancia de los resonadores, es decir la asincronia que introduce. Por ultimo, se procede
a discutir el efecto conjunto de la apertura de multiples ranuras entre dos resonadores
adyacentes. El estudio se realiza mediante simulaciones en HFSS cuyo objetivo es de-
mostrar que el acoplamiento total es, aproximadamente, la combinacion lineal de los
acoplamientos introducidos por cada ranura individual. Finalmente, las conclusiones
obtenidas se validan mediante la implementacion y caracterizacion de los prototipos
correspondientes.

8 Altura del resonador, tamafio del resonador, etc.

7



3.5.3.1. Determinacion del signo relativo de los acoplamientos de tipo k.
y kn

Para determinar el signo relativo de los acoplamientos de tipo k. y kj, caracterizados
en los apartados previos, se ha aplicado la metodologia comentada en la secciéon 2.3.3.2:
se simula el comportamiento en transmisiéon de dos resonadores adyacentes (acoplados
mediante las ranuras a caracterizar), levemente acoplados a las lineas externas (con un
Qexe muy elevado). Se han simulado los dos tipos de ranuras: eléctricas y magnéticas
que se han dimensionado para introducir un acoplamiento de la misma intensidad,
|k| =~ 0,07. Las dimensiones de cada ranura se muestran en la tabla 3.1.

’ Tipo acoplamiento H Wstor (Mm) ‘ Lsior (mm) ‘ Zgior (Mm) ‘ Ysior (Mm) ‘

k. ) ) 0 0
kn 1.4 7.5 9.5 0

Tabla 3.1: Dimensiones de las ranuras empleadas en las simulaciones para el estudio
del signo relativo de ambos tipos de acoplamiento.

kh S ke para h s = 0.260 mm kh VS ke para h s = 0260 mm
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Figura 3.10: Simulacién ideal en HFSS de una ranura que proporciona un valor de
acoplamiento de tipo k. y otra de tipo kj de valores similares. (a) |S2;| (dB) simulado
en HFSS para caracterizar cada una de las ranuras. (b) Fase del (S31) (°) simulado en
HF'SS para caracterizar cada una de las ranuras.

En la figura 3.10 se muestra el médulo y la fase del coeficiente de transmision
So1 obtenido. Observando el comportamiento en fase mostrado en la figura 3.10(b), se
puede apreciar una diferencia de 180 grados entre las fases correspondientes a ambas
ranuras, lo que, aplicando el criterio comentado en la seccién 2.3.3.2; implica que los
acoplamientos k. y kj, tienen signos opuestos.

En la figura 3.10(a) se puede apreciar como el médulo del coeficiente de transmisién
en el caso del acoplamiento k. es muy similar al del caso de acoplamiento k;,. La segunda
curva es similar a la primera, pero reflejada sobre la frecuencia de resonancia original
de los resonadores aislados, fi19. En el caso concreto de los resonadores que se han
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usado en este trabajo, la frecuencia de resonancia de los resonadores aislados coincide
con una de las frecuencias de resonancia de los resonadores acoplados, como se comenta
en el apéndice A.

En general, de la caracterizacion realizada en los apartados previos 3.5.1 y 3.5.2 se
ha observado que todas las ranuras que producen un acoplamiento de tipo k. son del
mismo signo entre si y lo mismo ocurre para el conjunto de ranuras que producen un
acoplamiento de tipo ky,.

Por otra parte, como se justifica en el apéndice B, con el criterio de signos utilizado
las ranuras de tipo k.° implementan un acoplamiento positivo mientras que las de tipo
k% implementan un acoplo negativo [8]. Por esta razén, a lo largo de este capitulo, se
identificara el acoplamiento eléctrico con el signo positivo y el magnético con el signo
negativo.

3.5.3.2. Efecto de las ranuras sobre la sintonia de los resonadores

Como es bien sabido [8], una ranura entre dos resonadores SIW adyacentes no sélo
produce un acoplamiento entre ambos, sino que ademas también implica una variacién
en su frecuencia de resonancia y, por tanto, introduce una cierta asincronia. La matriz
de acoplamiento normalizada, M, de dos resonadores sincronos acoplados con un factor
de acoplamiento k es

- 0 k
M=| - . 3.10
P o (3.10)
Donde la diagonal principal es nula debido a que no existe asincronia en los resona-
dores. Sin embargo, como se muestra en el apéndice A, la matriz normalizada asociada
al caso particular de dos resonadores SIW idénticos acoplados entre si mediante una
ranura, debe tener la siguiente estructura para incluir la asincronia observada
- —k k
M=| - — . 3.11
Pk (3.11)
Efectivamente, comparando la simulacion HFSS para dos resonadores SIW acopla-
dos por ranura (figura 3.10) con la figura A.1 que se obtiene en el apéndice A para
la ecuacién (3.11) y que se repite aqui por comodidad (figura 3.11), se observa que la
introduccién de una ranura entre dos resonadores SIW genera una asincronia en los
resonadores que puede ser modelada adecuadamente mediante la ecuacién (3.11).

3.5.3.3. Combinacion lineal de ranuras: simulaciones sin pérdidas

Hasta ahora se ha considerado una sola ranura como estructura de acoplamiento
entre dos resonadores SIW adyacentes verticalmente y se ha caracterizado dicho aco-
plamiento en funciéon de las dimensiones y de la ubicacion fisica de la ranura dentro
de la cavidad resonante. En este apartado se pretende analizar en qué condiciones el

9Con caréacter predominantmente eléctrico [8].
10Con caracter predominantmente magnético.
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Figura 3.11: |Sg;| (dB) del modelo equivalente paso-bajo correspondiente con las matri-
ces de acoplamiento de las tablas A.1, A.2 y A.3. Reproduccion de la figura de apéndice
A. La traza negra corresponde a la respuesta de la matriz de la ecuacién 3.10, la roja
con la respuesta de la ecuacién 3.11 para £ > 0 y la azul con la misma ecuaciéon para
kE <0.

efecto de la inclusién de varias ranuras entre dos resonadores cumple el principio de
superposicion.

Para realizar este analisis se han considerado ranuras de caracter eléctrico y mag-
nético iguales a las presentadas en la tabla 3.1. En la figura 3.12(a) se muestra una
vista en planta de la estructura simulada en HFSS, donde se aprecian varias ranuras.
Concretamente, en esta imagen se observa la combinacién de una ranura eléctrica con
dos ranuras magnéticas iguales ubicadas simétricamente a ambos lados de la primera.

En la figura 3.12(b) se presenta la ganancia de insercién obtenida en diversas simu-
laciones donde se han empleado varias combinaciones de estas ranuras. Cada una de
las curvas corresponde con la simulacién de una combinacién concreta de ranuras. A
continuaciéon se describe dicha correspondencia:

= ‘ky’: curva de referencia, correspondiente a incluir entre los resonadores solamente
una de las ranuras de acoplamiento magnético.

m ‘kp + Kk’ curva asociada al resultado de incluir entre los resonadores dos ranuras
de acoplamiento magnéticos iguales, pero ubicados en laterales opuestos del re-
sonador SIW, como se muestra en la figura. En esta simulacién no se ha incluido
la ranura de acoplamiento eléctrico.

= ‘k, + k.: curva correspondiente a la combinacién de la ranura de acoplamiento
eléctrico y sélo una de las ranuras de acoplamiento magnético.

s ‘kp+k.+ky’: curva asociada a la combinacién de tres ranuras, dos de acoplamiento
magnético y la de acoplamiento eléctrico. La estructura simulada es exactamente
la de la figura 3.12(a).

En la tabla 3.2 se resumen los valores numeéricos de los coeficientes de acoplamiento
obtenidos para cada combinacién de ranuras. En concreto, en la tabla aparecen dos
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Figura 3.12: Simulacién ideal en HF'SS de combinaciones lineales de ranuras de tipo k.
y kn. (a) Vista en planta de la estructura simulada en HFSS donde se combinan dos
ranuras de tipo kj, iguales con una ranura de tipo k.. (b) Comparativa de la ganancia
de insercion obtenida en HFSS para distintas combinaciones de ranuras.

| TRal | kel | Tkn + kel | Tkn + Kl | TR + ke + Fal |
Valor simulado 0.0693 | 0.0706 | 0.0046 0.1248 0.0679
Combinacién lineal - - 0.0013 0.1386 0.0693
Error absoluto - - 0.0033 0.0138 0.0014
Error relativo - - - 9.9% 2%

Tabla 3.2: Médulo del coeficiente de acoplamiento resultante y error cometido en las
distintas combinaciones de ranuras simuladas.
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tipos de valores: los ‘simulados’ y la ‘combinacion lineal’. Los ‘valores simulados’ repre-
sentan los valores de los acoplamientos que se han obtenido a partir de la simulacion
HF'SS de la figura 3.12(b) (aplicando el procedimiento descrito en la seccién 2.3.3.2).

Por su parte, los valores ‘combinaciéon lineal’ son los valores que tedéricamente se
deberian haber obtenido en la simulaciéon de cada caso si la combinacién de ranuras
cumpliera exactamente el principio de superposicion.

Ademas, en la tabla 3.2 también se muestran los errores absoluto y relativo cometi-
dos al aplicar la hipotesis de combinacién lineal. En el caso de la combinacion kj + k.,
indicado en la tercera columna de la tabla 3.2, no se ha calculado el error relativo
puesto que en esta configuracion, al ser el valor de acoplamiento esperado muy cercano
a cero, esta medida es especialmente sensible a los pequenos errores que se puedan
producir. Por esto, para demostrar la combinacién lineal de ranuras de distinto tipo,
kn v k., quizas el mejor experimento sea el caso mostrado en la quinta columna. En esta
combinacion, el valor de acoplamiento esperado seria el mismo que el de una ranura
de tipo kj, ya que supuestamente las otras dos ranuras se cancelarian mutuamente.
Sin embargo, debido a que el valor de acoplamiento total esperado es significativa-
mente alto, aqui tanto el valor usado como referencia para calcular el error relativo,
como la precision del propio simulador, provocan que el calculo del error relativo si sea
significativo y caracterice correctamente la combinacién lineal que se produce.

De los resultados obtenidos en esta seccién puede inferirse que, al menos en una
primera aproximacion, se puede asumir que para acoplar verticalmente dos resonadores
SIW adyacentes se puede usar mas de una ranura, resultando que el coeficiente de
acoplamiento global obtenido es aproximadamente igual a la suma de los acoplamientos
individuales proporcionados por cada una de ellas.

3.5.3.4. Combinacién lineal de ranuras: medidas de prototipos implemen-
tados

En este apartado se presenta la validacién experimental del efecto de combinar
varios ranuras para acoplar dos resonadores adyacentes. Para esto, se han considerado
también las mismas ranuras de acoplamiento eléctrico y magnético de la tabla 3.1 y
se han propuesto varios supuestos de combinacion similares a los del apartado previo.
No obstante, en este caso dichas combinaciones se han simulado bajo condiciones més
realistas, para que sean consistentes con los prototipos fabricados y medidos.

En este apartado se presenta la validacion experimental de la hipétesis de ‘com-
binacién lineal’. Los disenos fabricados son similares a los presentados en la seccion
anterior (mismas secciones y posiciones de ranuras) con la salvedad de que el grosor de
cada uno de los resonadores es h,.s = 0,520 mm, es decir, el doble que en el apartado
anterior. La razon de esta diferencia es que, para poder usar el mismo ‘stack up’ y
tipo de estructura de acoplo a los puertos originalmente propuesta, ha sido necesario
eliminar los planos de metalizacion ‘GND_ 12 y ‘GND_ 34’ De este modo, el plano
conductor en comiin entre los dos resonadores se corresponde con el plano de metaliza-
cién ‘GND_ 23’ de la figura 3.2 y el grosor de los resonadores se dobla. Otra pequena
diferencia con el apartado anterior es que, para cargar poco a los resonadores, se han
usado estructuras de acceso que implementan un @).,; = 1750, aproximadamente. En
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la figura 3.13 se muestran sendas vistas, 3D y en planta, de una de las estructuras
fabricadas (especificamente del caso kj, + k. + ky).

0 e 20 (mm)

0 10 20 (mm)

(a) (b)

Figura 3.13: Imagenes de la estructura simulada en HFSS y construida para su fabri-
cacién y medida. (a) Vista 3D, donde se destacan los “via-holes” laterales y el plano
‘GND_ 23’ que separa y comparten los dos resonadores. (b) Vista en planta de la es-
tructura donde se destaca el plano ‘GND_ 23’ y el tipo de estructura utilizada para
acceder al filtro.

Las condiciones de simulacion para este experimento son también parcialmente
distintas de las mencionadas en la seccién 3.4. Aunque se ha seguido considerando que
el grosor de los metales es infinitesimal, hay dos cambios importantes:

= Se han incluido las pérdidas del dieléctrico y también la de los conductores.

= El apantallamiento vertical no se ha realizado mediante planos eléctricos perfec-
tos y continuos, sino con planos con conductividad finita y discontinuos, con el
objetivo de aproximar el comportamiento de los “via-holes” fabricados.

A continuacién, se muestran los resultados obtenidos en cada prototipo, comparan-
do las medidas realizadas con las simulaciones HFSS. La nomenclatura es idéntica a
la de la seccién anterior. Hay que destacar que en este apartado todas las curvas de
ganancia de inserciéon mostradas se encuentran normalizadas respecto a su valor maxi-
mo. Esto es irrelevante a efectos del calculo del acoplamiento, que solo depende de la
posicion en frecuencia de los picos de la curva de transmision.

En la figura 3.14 se muestra una comparativa entre la simulacién y las medidas en
los casos de acoplar los resonadores mediante una tnica ranura: eléctrica y magnética.
Se puede observar que la correlacién entre la respuesta simulada y medida es razona-
blemente buena. La medida esta ligeramente desplazada en frecuencia con respecto a
la simulacion, si bien dicho desplazamiento es inferior a 50 MHz.

Por su parte, en la figura 3.15 se muestran las simulaciones y las medidas de la
ganancia de inserciéon correspondientes a las combinaciones de ranuras ‘k, + ki’ y
‘kpn, + ko + ki, respectivamente. Como ocurre con las ranuras individuales, en este caso
las simulaciones y las medidas también presentan un desplazamiento frecuencial similar.
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Figura 3.14: Comparativa entre HFSS y las medidas para dos resonadores acoplados a

través de una unica ranura, eléctrica k. o magnética kj, con el mismo valor absoluto
de acoplamiento. (a) Comparativa de kj,. (b) Comparativa de k.
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Figura 3.15: Comparativa entre HFSS y las medidas para dos resonadores acoplados a
través de varias ranuras. (a) Caso de dos ranuras magnéticas kj, + ky. (b) Caso de dos
ranuras magnéticas y una eléctrica kj, + k. + kj,
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Analogamente a como se ha procedido en el apartado previo, a partir de estas
curvas se pueden calcular los modulos de los coeficientes de acoplamiento simulados y
medidos, que se recogen en la tabla 3.3. Ademas de estos valores, en dicha tabla también

se muestran los errores absolutos y relativos existentes entre los valores simulados y
medidos.

H ky, \ k. \kh+kh\kh+ke+kh
Valor simulado || 0.0665 | 0.0578 | 0.1156 0.0628
Valor medido || 0.0636 | 0.0670 | 0.1154 0.0591
Error absoluto || 0.0029 | 0.0092 | 0.0002 0.0037
Error relativo || 4.3% | 15.9% | 0.17% 5.9%

Tabla 3.3: Simulaciones y medidas del médulo del coeficiente de acoplamiento resultante

en las distintas combinaciones de ranuras. En este caso el grosor de los resonadores es
hres = 0,520 mm

Como se puede observar, los errores relativos cometidos en todas las combinaciones
de ranuras de los experimentos planteados son del orden del 5%, salvo en el caso de la
ranura individual de caracter eléctrico, cuyo error relativo entre simulaciéon y medida es
de casi el 16 %. No obstante, este error se puede asumir en una primera aproximacion,
sobre todo teniendo en cuenta que los errores relativos observados en las combinaciones

de ranuras son inferiores al 10 %. Con estos experimentos, se confirma la validez de la
hipotesis de ‘combinacion lineal’ de ranuras.

Combinaciones lineales: medidas
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Figura 3.16: Comparativa de todas las medidas de las combinaciones de ranuras

Para resaltar graficamente este comportamiento en la figura 3.16 se presentan su-
perpuestas las medidas de todas las medidas realizadas. Es interesante fijarse en la
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comparacion de las curvas ‘k,’ v ‘kj, + kj,” donde se observa claramente que la separa-
cion en frecuencia del segundo caso casi duplica la del primero como prevé la hipétesis
de ‘combinacién lineal’. Especialmente ilustrativa es la comparacién de las curvas ‘kj,’
y ‘kp + k. + kj’, donde se aprecia como en ambos casos las frecuencias de resonancia
obtenidas son practicamente coincidentes, lo que significa que el acoplamiento en el
caso ‘ky + ke + ki’ equivale al de una tnica ranura magnética. Este resultado con-
firma la cancelacién aproximada de los acoplamientos introducidos por la ranura de
acoplamiento eléctrico y una de las ranuras de acoplamiento magnético.

Por ltimo, a raiz de resultados practicos obtenidos, también se pueden extraer
conclusiones a cerca de la influencia de los cambios de grosor en los resonadores sobre
el acoplamiento introducido por las ranuras. En los apartados 3.5.1 y 3.5.2 se observo
que el valor de acoplamiento proporcionado por una ranura se puede considerar inde-
pendiente del grosor de los resonadores, dentro del rango de grosores que se pueden
fabricar. En la tabla 3.4 se presenta una comparativa para dos de las combinaciones
de ranura estudiadas en este apartado y en el anterior. En concreto, se trata de las
combinaciones: ‘kp + k" v ‘kp + ke + k. En la tabla, los resultados de las simulaciones
corresponden a un grosor de resonador h,.s = 0,260 mm. Sin embargo, las medidas
se han tomado sobre prototipos en los que el grosor de los resonadores es el doble,
hyes = 0,520 mm.

H kn + kn \ Ky + ke + ki,
Valor simulado A,., = 0,260 mm || 0.1248 0.0679
Valor medido h,..s = 0,520 mm 0.1154 0.0591
Error absoluto 0.0094 0.0088
Error relativo 7.5% 13%

Tabla 3.4: Comparativa entre simulaciones y medidas del valor de acoplamiento de
algunas combinaciones de ranuras con diferentes grosores de resonadores.

Con estos valores se calculan los errores absoluto y relativo cometidos en cada
caso. Como se puede observar, el error relativo cometido es inferior al 15 %, incluso
cuando en los prototipos fabricados los resonadores son el doble de gruesos que en
las simulaciones consideradas. Esto demuestra que, al menos para la estructura PCB
seleccionada y las dimensiones de los resonadores empleados, el acoplamiento global
introducido por una combinacién de ranuras se puede considerar independiente del
grosor de los resonadores.

3.5.4. Chimeneas: propiedades y modelado

Hasta el momento se han considerado siempre ranuras que acoplan resonadores ad-
yacentes. Sin embargo, para implementar los acoplamientos cruzados se ha propuesto
utilizar las estructuras denominadas chimeneas, introducidas en la secciéon 3.3. El obje-
tivo fundamental de una chimenea CHMN; ; es producir un acoplamiento cruzado entre
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los resonadores RES; y RES;. Para esto, una chimenea se compone de varias ranuras
solapadas verticalmente, dando lugar a chimeneas uniformes o no uniformes*!.

Por su forma de construccion, una chimenea es un elemento de acoplo muy diferente
de los usados tradicionalmente en el diseno de filtros donde, habitualmente, se buscan
estructuras de acoplo que afecten tinicamente a un coeficiente de la matriz de acoplo.
Por el contrario, la introduccién de una chimenea CHMN;, ; no sintetiza tinicamente el
elemento k;; de la matriz de acoplamiento, sino que afecta a todos y cada uno de los
acoplamientos existentes entre los resonadores que atraviesa (esto ya se ilustré en la
figura 3.5 de la seccién 3.3). Por esta razén, la caracterizacion precisa de la matriz de
acoplamiento que sintetiza una determinada chimenea es una labor complicada que,
por supuesto, no puede llevarse a cabo con la misma técnica usada (en la seccién 2.3.3)
para caracterizar el acoplamiento entre una pareja de resonadores. Por este motivo,
y dado el enfoque experimental de esta Tesis, se ha preferido realizar una serie de
hipotesis sobre las propiedades de las chimeneas que permita obtener al menos un
modelo cualitativo aproximado de su comportamiento.

El objetivo de estas hipdtesis es facilitar el diseno de filtros y obtener unas dimen-
siones iniciales que permitan, con un esfuerzo razonable, optimizar el filtro final en el
que se utilicen. Ninguna de estas suposiciones han sido demostradas explicitamente, a
diferencia de las pruebas que si se han realizado en los apartados previos para el caso
de ranuras entre resonadores adyacentes. No obstante, la aplicaciéon de estas hipodtesis
en la estrategia de disenio seguida, ha resultado muy satisfactoria para la realizacion
de los distintos filtros SIW implementados experimentalmente.

A continuacion, se presentan las hipétesis que se han considerado en el diseno de
las chimeneas:

(a) Estructura de la matriz de acoplamiento de una chimenea: Una chimenea
CHMN; ; produce acoplamientos entre todos los resonadores implicados en la es-
tructura. Esto es, entre todos los resonadores comprendidos entre los resonadores
RES; y RES;, ambos incluidos. Por tanto, una chimenea CHMN; ; no sélo imple-
menta un acoplamiento cruzado entre los resonadores de sus extremos, sino que
adicionalmente crea acoplamientos entre el resto de resonadores afectados por
esta estructura. A los acoplamientos no deseados generados por una chimenea se
les denominara en general como “acoplamientos heredados”. Por ejemplo, en el
caso de una chimenea CHMN, 4 en una estructura de cuatro resonadores, esta
hipétesis implica que la matriz de acoplamiento esperada de la chimenea sea del

tipo
— kni kne kg
- — k k
MCHMN14 = . 23 k:z (312)

donde los elementos kj,; representan los acoplamientos heredados y el elemento
kq es el acoplamiento deseado. De la misma manera, para la chimenea de orden

HDependiendo de si todas las ranuras implicadas tienen exactamente la misma forma y ubicacién
en la planta de los resonadores o no.
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(b)

(d)

3, CHMN, 3 la matriz sintetizada seria

— ki ka O
— — kn2 O
Menun,, = | f2 0 (3.13)

Por simplicidad, en esta representaciéon matricial sélo se indican los elementos
por encima de la diagonal principal: se supondra que la matriz de acoplamiento
es simétrica respecto a la diagonal principal y el posible efecto de las chimeneas
sobre los valores de los autoacoplamientos se tratara mas adelante.

Superposicion de chimeneas: Esta hipotesis se basa en extender a las chi-
meneas una de las caracteristicas comprobadas para las ranuras: el concepto de
combinacion lineal de los acoplamientos. Atribuir al elemento chimenea la pro-
piedad de combinacion lineal del elemento ranura implica que en el caso de que se
tengan varias chimeneas, se supondra que los acoplamientos producidos por cada
una de ellas se puedan combinar linealmente con los acoplamientos producidos
por las demas. Esta suposicion resulta clave en el caso de que se desee cancelar, los
acoplamientos cruzados heredados de una chimenea. Por ejemplo, si se propusiera
una chimenea CHMN; ; con la intencién de producir un acoplamiento k; ; y sélo
se deseara dicho acoplamiento cruzado, esta hipotesis implica que se podria crear
una o varias chimeneas adicionales para cancelar aproximadamente el resto de
acoplamientos cruzados heredados. Para esto, estas chimeneas adicionales serian
de érdenes inferiores y tendrian un area y ubicacién seleccionadas para intentar
implementar un acoplamiento de igual valor que k; ; pero de signo contrario.

Asincronia introducida por una chimenea: Se supondra que las chimeneas
no tienen efectos practicos sobre las ascincronias que sufran los resonadores de-
bido a las estructuras de acoplamiento. Esta hipotesis se basa en el concepto
de combinacion lineal anterior. De acuerdo a esto, la suma algebraica de los
acoplamientos producidos por todas las ranuras que existan en la tapa metalica
superior o inferior de un resonador SIW debera ser igual al valor del acoplamiento
adyacente entre los dos resonadores que comparten dicho plano metélico, inde-
pendientemente de si esas ranuras pertenecen a chimeneas o no. Por tanto, se
supondra que soélo los valores de los acoplamientos adyacentes tienen un efecto
préctico sobre las asincronias sufridas por los resonadores.

Matriz de acoplamiento de una chimenea: En este punto se extrapola a
las chimeneas el hecho, constatado al analizar dos resonadores acoplados, de
que el valor del acoplamiento producido por una ranura determinada permanece
aproximadamente constante independientemente del grosor de los resonadores.
A partir de esta idea, se postulan las siguientes hipdtesis para las chimeneas
uniformes y no uniformes.
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(d).1

(d).2

CHIMENEAS UNIFORMES: En el caso de chimeneas uniformes, todos los aco-

plamientos introducidos por una chimenea se supondran aproximadamente
iguales. Concretando en el mismo caso anterior esto implica que la matriz
de acoplamiento esperada de la chimenea CHMN, 4 seria aproximadamente

— ka ka kg
— — kg kg
— = = kg |7

Menmn,, = (3.14)

donde kg4 seria el valor de acoplamiento obtenido para una ranura del mismo
tamano y ubicacién que la chimenea, situada entre dos resonadores adya-
centes. Ademas, los valores de todos los acoplamientos introducidos por una
chimenea uniforme, se supondran invariantes con la altura u orden de la
chimenea correspondiente. Esta hipotesis lo que implica es que en el caso
de que se diseniaran dos chimeneas exactamente iguales en area y ubicacion
pero con alturas u ordenes distintos, los valores de los acoplamientos serian
aproximadamente iguales. Es decir, siguiendo con el ejemplo anterior, la
matriz de acoplamiento esperada de una chimenea CHMN; 3 con la misma
secciéon que la chimenea CHMN, 4 anterior seria aproximadamente

— kg ka
— = ky

o O O

Menmn,, = (3.15)

CHIMENEAS NO UNIFORMES: Como se coment6 en el apartado 3.3, una chi-

menea no uniforme es aquella que posee alguna ranura de tamano diferente
a las demaés, o ubicada en una posicion diferente. Por tanto, en una chime-
nea no uniforme sus ranuras no se superponen de forma exacta cuando se
observa la chimenea desde la vertical. En la figura 3.17 se muestra la vista
en planta de una chimenea no uniforme genérica, CHMN, 4. La chimenea
conecta los cuatro resonadores de un filtro de orden 4. En la figura 3.17(a)
aparece el perfil de cada una de las ranuras que componen la chimenea, se
puede observar que son todas diferentes.

La matriz de acoplamientos de la chimenea no-uniforme de orden 4 tiene la
forma

— k2 ki kg
— — ko Kk
Menwn,, = o (3.16)

- = =k

Obviamente, los elementos de la primera diagonal k1o, ko3 v k34, correspon-
dientes a los acoplamientos entre resonadores adyacentes, coinciden con los
acoplamientos de las respectivas ranuras. En cuanto a los acoplamientos cru-
zados, la hipétesis realizada es que estos dependen del area de la interseccion
de todas las ranuras existentes entre los dos resonadores en cuestién (4rea
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Figura 3.17: Superposicion de ranuras en una chimenea no uniforme CHMN; 4. (a)
Identificacién de ranuras de la chimenea. (b) Area efectiva del acoplamiento entre el
resonador 1 y el 3, correspondiente al solapamiento entre las ranuras SLT1s y SLT5;3.
(c) Area efectiva del acoplamiento entre el resonador 1 vy el 4, correspondiente al sola-
pamiento entre las ranuras SLT o, SLTs3 y SLT34. (d) Area efectiva del acoplamiento
entre el resonador 2 y el 4, correspondiente al solapamiento entre las ranuras SLTs3
y SLT3,. En las figuras 3.17(b) y 3.17(d) las ranuras que no intervienen en el acopla-
miento se han dibujado con traza discontinua.
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efectiva). Esta hipdtesis puede entenderse con ayuda de la figura 3.17. En
la figura 3.17(b) se muestra como el elemento ki3 se puede calcular como el
acoplo que provocaria la ranura interseccion SLTi5 () SLT53. De la misma
forma, las figuras 3.17(c) y 3.17(d) muestran el mismo concepto para los ele-
mentos ki4 v ko4, respectivamente. De esta descripcién queda claro que las
chimeneas no uniformes ofrecen una gran flexibilidad en el disefio de matrices
de acoplamiento. Sin embargo, debe notarse que, dado que los acoplamientos
dependen de la interseccién de las ranuras existentes entre ellos, este tipo
de elemento siempre sintetiza matrices cuyos acoplamientos adyacentes son
mayores que los cruzados. De la misma manera, los acoplamientos cruzados
més lejanos (es decir, més apartados de la diagonal principal) tendrén valo-
res mas pequenos que los mas proximos. Por esta razén, como se vera mas
adelante en los casos practicos de diseno, una chimenea no uniforme surge
casi siempre de la ampliacion de algunas de las ranuras interiores de una
chimenea uniforme para conseguir mayor intensidad en los acoplamientos
entre los resonadores interiores.

3.6. Estudio de los elementos del filtro: Estructuras
de acoplamiento con los puertos

En esta seccién se presenta la estructura que se ha utilizado en los prototipos de
filtros SIW para acoplar las lineas de acceso a los puertos de los filtros con el primer y el
ultimo resonador. El diseno de estos elementos determina el valor del factor de calidad
externo, Q)..¢, en cada puerto. La estructura que se presenta es una alternativa adicional
a las distintas topologias que se pueden encontrar en la bibliografia. En general, en la
literatura se pueden distinguir los siguientes tipos de estructuras de acceso en el a&mbito
de los filtros SIW:

Lineas de acceso con “taper”: En algunos disefios tanto monocapa como multica-
pas el acceso al primer y ultimo resonador de un filtro SIW se realiza aumentando
progresivamente la anchura de la pista de entrada hasta cortocircuitarla con la
tapas exteriores de los resonadores correspondientes, [40, 61].

Lineas de acceso incrustadas mediante ranuras: En otros disefios, también mo-
nocapa o multicapas, se suele prolongar la linea de acceso més alla del borde de
las tapas metalicas del resonador correspondiente. Para esto, se crean ranuras a
los lados de la pista, con el objetivo de incrustarla dentro de la superficie del re-
sonador. En estos casos la tapa metélica externa del primer o tltimo resonador se
ve alterada tanto por la pista de acceso como por los “gaps” que dicha pista lleva
asociados. Ejemplos de este tipo de estructura se encuentran en [38, 39, 26, 42, 46].
Estos dos tipos de accesos son probablemente los méas utilizados debido a que se
pueden utilizar tanto en filtros SIW monocapa como en los multicapa.

Lineas de acceso acopladas mediante ranura: Este tipo de realizaciones s6lo pue-
de implementarse en estructuras multicapa. La implementacién de ().,; consiste
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en acoplar la linea de acceso con el primer o el ultimo resonador mediante la
existencia de alguna ranura en la tapa metalica mas externa de éste. En estas
circunstancias las lineas de acceso nunca modifican la tapa externa de los resona-
dores, ya que se ubican en niveles de metalizacién superiores (o inferiores). En la
tapa externa del resonador correspondiente se crea una ranura con un determina-
do solapamiento vertical con la pista de acceso. Asi, el factor de calidad externo
se implementa mediante el acoplamiento producido por el solapamiento vertical
entre la pista de acceso y el resonador a través de la ranura [62, 60, 58].

Accesos mediante postes verticales: En algin caso particular multicapa se ha im-
plementado el ()., mediante una estructura vertical constituida por un “via-hole”
que conecta la linea de acceso con el interior de la cavidad del resonador corres-
pondiente. En este tipo de construcciones, la pista de acceso al resonador corres-
pondiente acaba en un “via-hole” que se introduce en la cavidad del resonador.
Este poste no llega a cortocircuitar con la otra tapa del resonador, sino que en su
otro extremo queda desconectado. Esta estructura implementa el ().,; mediante
el acoplamiento que produce el poste metalico con la cavidad del resonador en la
que se introduce [35].

Accesos mixtos con “microvias”: En algunos casos multicapa, a la estructura de
“stack-up” determinada por los resonadores SIW del filtro se le anaden niveles
adicionales de dieléctrico por fuera de los resonadores externos. En [64] se aniade
un “prepreg” adicional por encima de la tapa externa de los resonadores. Esto crea
un nuevo nivel de metalizacion “Top” por fuera de los resonadores, que permite
usar el drea ocupada por éstos para ubicar dispositivos de montaje superficial.
En este caso, mediante estos componentes se logra electrénicamente modificar la
frecuencia de resonancia fundamental de los resonadores. Ademas, el acceso al
primer y tltimo resonador del filtro, se implementa en dos pasos: en primer lugar
se usa una “microvia” para unir la pista de acceso en el nivel “Top” con el nivel de
metalizacion en el que se encuentra la tapa externa del resonador correspondiente.
En segundo lugar, una vez en este nivel de metalizacion, se aplica el primer tipo de
acceso comentado previamente, implementando un acceso al resonador en forma
de “taper” Todos estos elementos se dimensionan para ajustar el valor deseado

de Qemt'

La solucién propuesta en esta seccién representa una alternativa adicional a las
estructuras anteriores. La estructura utilizada en los filtros implementados supone una
solucion hibrida entre dos de los tipos de accesos presentados previamente: es un acceso
mixto que usa “microvias”, similar a [64], combinado con una linea de acceso acoplada
al resonador mediante ranuras abiertas en las tapas exteriores del mismo.

La estructura propuesta puede verse en las figuras 3.18 y 3.19. En la figura 3.18 se
presenta una vista de perfil de un filtro formado por 4 resonadores con el “stack-up”
definido en la seccién 3.2. Las lineas horizontales de color rojo y trazo discontinuo re-
presentan las tapas metélicas de los distintos resonadores. Las lineas verticales de color
azul representan las “buried vias” que implementan las paredes metalicas verticales
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de los resonadores. Las trazas azules continuas delimitan las esquinas de los resonado-
res mientras que las de trazo discontinuo representan “buried vias” intermedias de las
paredes verticales.

“Microvia” de

entrada
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Figura 3.18: Vista de perfil de la estructura utilizada para implementar el Q.,; en los
filtros SIW. En esta vista se destacan y se indican separadamente los tres tipos de
elementos que forman la estructura: pista de acceso, “microvia” y modificacién sufrida
por la tapa externa del resonador correspondiente, consecuencia de la ranura abierta
en dicha tapa.

En esta figura se han destacado los tres elementos fundamentales mediante los que
se construye el acceso mixto descrito. Este acceso mixto consta de: una linea de acceso,
indicada en color naranja, una “microvia”, en color rojo, y una ranura abierta en la tapa
metalica externa del resonador correspondiente, representada conceptualmente con una
linea de trazo discontinuo de color verde justo bajo la “microvia”. Como se observa, la
pista de acceso reside en el nivel de metalizacién “Top” (o “Bottom”) separada de las
tapas externas de los resonadores. Esta pista de acceso comienza antes de que se definan
las paredes verticales de los resonadores y discurre sobre el area de los resonadores
una cierta distancia hasta llegar a la “microvia”. Cuando la pista de acceso llega a
la “microvia”, ésta conecta la pista de acceso con la tapa externa del resonador. En
esta conexion aparece el tercer elemento de la estructura de acoplamiento. En la tapa
externa del resonador se incrusta una ranura alrededor de la “microvia” cuya forma y
tamano tiene una influencia importante sobre el valor de @).,; implementado. En esta
vista de perfil dicha geometria no se puede apreciar apropiadamente. No obstante, en
el apéndice E se presenta una descripciéon cualitativa de la estructura, detallando mejor
estos tres elementos y, especialmente, esta ranura incrustada.

Esta estructura se ha heredado de otros disenos ajenos a esta Tesis y se ha aplicado
a los filtros SIW que se presentan. Las prestaciones en términos de ().,; son similares
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Figura 3.19: Ejemplo de simulaciones realizadas en HFSS para la caracterizacién de
Qext- (2) Vista 3D de una estructura simulada en HESS. (b) Simulaciones de los coefi-
cientes de transmision obtenidos y asociados a diferentes valores de QQcy.

a las de los otros tipos de accesos comentados con anterioridad. La caracterizacion
del Q¢ se ha efectuado aplicando el procedimiento descrito en la seccion 2.3.3.1. En
la figura 3.19(a) se muestra un ejemplo del tipo de estructura 3D simulada en HFSS
para dicha caracterizacién. En esta figura también se puede apreciar como la ranura
incrustada en la tapa externa del resonador tiene una forma rectangular alrededor de
la “microvia”. En general, esta es la forma utilizada para este elemento en todos los
filtros SIW disenados.

En la figura 3.19(b) se muestran distintas curvas de coeficiente de transmision re-
sultantes de las simulaciones correspondientes en HFSS. Cada una de estas curvas
estan asociadas a varios disenos de Q... Los valores de ()..; asociados a cada cur-
va se indican en la figura. Como se puede observar, con este tipo de estructuras se
pueden implementar valores de @).,; muy variados. A modo de ejemplo se muestran
algunas curvas obtenidas en HFSS que proporcionan valores de ).,; desde 2,5 hasta
21, aproximadamente.

Por tltimo, en el apéndice E se presenta una descripciéon mas detallada de los
parametros geométricos de la estructura y se comenta cualitativamente el efecto del
ajuste de cada una de las dimensiones sobre el valor de ...

3.7. Estrategia de diseno de filtros SIW acoplados
por ranura

En esta seccién se presenta la estrategia de disefio que se ha aplicado en la realizacion
de los filtros SIW desarrollados. Esta estrategia establece un tinico proceso de disenio que
ha permitido realizar una gran variedad de filtros SIW con especificaciones eléctricas
muy diversas. La técnica de disenio se basa en todos los elementos e hipdtesis descritos
previamente. A continuacion, se resumen algunos de los aspectos comunes de los disenios
que se van a presentar:
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1. Todos los disenos estan basados en la estructura PCB multicapa presentada en
la seccién 3.2. Por tanto, todos los filtros son de orden 4 y, ademas, todos los
resonadores deben tener la misma planta (debido a las mencionadas limitaciones
de fabricacion de los “via-holes”).

2. El Q..+ se ha implementado en todos los filtros mediante la estructura de acceso
presentada en la seccién 3.6.

3. Los resonadores usados en todos los disefios son los resonadores SIW presentados
en la seccion 3.4. Todos los filtros se han disefiado a la misma frecuencia, por
lo que en todos los casos la frecuencia de resonancia original de cada resonador
aislado se ha fijado a f119 = 5,27 GHz, lo que implica que la anchura y longitud
iniciales de los resonadores sean w,.s = l... = 22,5mm. Esta decision se ha to-
mado para agilizar la caracterizacion de las ranuras usadas en todos los disenos,
ya que evita tener que realizar barridos individualizados de ranuras para cada
prototipo. Para realizar el ajuste fino de la frecuencia de resonancia de los reso-
nadores, se han utilizado tres mecanismos: leves modificaciones sobre los valores
originales de w;..s = l,es, €l uso de ranuras adicionales en las tapas exteriores de
los resonadores'? y la inclusién de “via-holes” que cortocircuiten tinicamente las
tapas de los resonadores cuya frecuencia de resonancia se desee modificar.

4. Los elementos utilizados para implementar los acoplamientos adyacentes y cru-
zados son las ranuras y las chimeneas, respectivamente. Estos elementos se han
analizado en la seccion 3.5 y sus propiedades son las que més condicionan la
estrategia de diseno desarrollada. A continuacion se resumen brevemente las ca-
racteristicas principales que se asumen para las ranuras y chimeneas.

= Para las ranuras:

e Segtn su forma y ubicacion permiten implementar acoplamientos de ambos
signos.

e Se aplica el principio de superposicion.

e Las ranuras provocan asincronias cuyo valor en médulo es igual al acopla-
miento que introducen.

s Para las chimeneas:

e Una chimenea de secciéon uniforme introduce el mismo acoplamiento mu-
tuo entre todos los resonadores afectados, de valor igual al acoplamiento
introducido por una ranura de la misma seccion.

e Una chimenea no uniforme introduce acoplamientos entre todos los resona-
dores implicados donde todos tienen el mismo signo pero no todos tienen
el mismo valor. En general, el valor del acoplamiento entre dos resonado-
res pertenecientes a una chimenea no uniforme se aproximara por el valor

12Esta técnica solo es aplicable en los dos resonadores de los extremos.
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de acoplamiento que produciria una ranura equivalente cuyas dimensiones
y ubicacién coincidan con el area efectiva que esa chimenea tiene para esa
pareja de resonadores.

e También se aplica el principio de superposicién, como en el caso de las ranu-
ras. Esto permite que las matrices de acoplamiento asociadas a las chimeneas
puedan sumarse algebraicamente.

e A efectos practicos se supondra que en el proceso de diseno las chimeneas
no produce asincronias sobre los resonadores.

Una vez que se han resumido brevemente los elementos que forman parte de la es-
trategia de diseno y sus principales caracteristicas e interdependencias, a continuacion
se presenta la estrategia en si misma. Posteriormente, se realizan algunos comenta-
rios practicos adicionales que se han tenido en cuenta para facilitar el diseno de los
prototipos implementados.

3.7.1. Algoritmo desarrollado para el diseno de los filtros SIW

En este apartado se presenta el algoritmo de diseno que se ha utilizado para los
filtros SIW implementados en esta Tesis.

El objetivo del algoritmo es establecer un procedimiento que permita de forma
ordenada y sistematica, no solo disenar los prototipos de filtros SIW que se presentan
en esta Tesis, sino también que pueda ser utilizado con éxito para obtener otros disenos
diferentes que pudieran necesitarse.

En la figura 3.20 se muestra un diagrama de flujo que resume el algoritmo propuesto.
En este esquema se definen los pasos de diseno y el orden de ejecucion de cada uno de
ellos. Como se aprecia en la figura, en la estrategia de disefio se han definido dos fases
distintas denominadas ‘fase 1’ y ‘fase 2". Estas fases se diferencian en el objetivo tltimo
de cada una.

El objetivo de la fase 1, o fase de prediseno, es proponer unas dimensiones iniciales
para los distintos elementos del filtro: resonadores, estructuras de acoplamiento con los
puertos, ranuras y chimeneas. Las dimensiones iniciales de estos elementos se obtienen
por separado. La ventaja de este procedimiento es que permite obtener las dimensio-
nes preliminares de todas las partes del filtro de forma simple y computacionalmente
eficiente. La desventaja obvia es que, debido a las aproximaciones realizadas, el com-
portamiento real del filtro estard demasiado alejado de las especificaciones deseadas,
por lo que es necesario realizar un posterior reajuste del diseno.

El objetivo de la fase 2, o fase de optimizacion, es llevar a cabo el ajuste de la
geometria de los elementos obtenidos de la fase 1. En la fase 2 se trabaja con el filtro
completo, constituido por todos los elementos obtenidos previamente en la fase 1. Las
razones por las que el proceso de optimizacién se ha realizado sobre el filtro completo
son dos: 1) En la practica, los elementos que forman el filtro no son estrictamente inde-
pendientes entre si y ii) la caracterizacion de las chimeneas como elemento individual
es compleja, por lo que no se dispone de un modelo exacto de las mismas. Por todo ello,
lo que se propone es partir de las dimensiones preliminares y ajustar sus dimensiones
de forma indirecta. Es decir, ajustar las dimensiones de las chimeneas para optimizar
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Figura 3.20: Diagrama de flujo con el algoritmo de disenio aplicado en la realizacion de

los prototipos SIW.
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la respuesta del filtro completo. En definitiva, en esta fase 2 no se realiza una opti-
mizacién de cada elemento de forma independiente, sino que se optimiza la geometria
global del filtro para intentar ajustar su respuesta a las especificaciones de disefio. En
cada paso de optimizacién se puede modificar la geometria de uno o varios elementos
a la vez, segiin convenga, teniendo en cuenta el proceso de optimizacién que se defina.

A continuacion, se discuten los distintos pasos de disenio que constituyen tanto la
fase 1 como la fase 2. Se comenta la secuencia en la que se deben ejecutar y los criterios
propuestos para la ejecucion de cada paso.

3.7.1.1. Algoritmo de diseno: Fase 1

El primer paso de la fase 1 es la determinacion de las dimensiones iniciales de los
resonadores, pues estas dimensiones influyen en los valores de acoplamiento de ranuras
y chimeneas y también en las estructuras de acoplo que implementan el factor de
calidad externo. Por tanto, la obtencién de las dimensiones iniciales de los resonadores
deben determinarse en primer lugar.

3.7.1.1.1 FASE 1: DETERMINACION DE LAS DIMENSIONES INICIALES DE LOS RE-
SONADORES

Debido a las limitaciones tecnolégicas de fabricacién ya mencionadas, todos los
resonadores se dimensionan con la misma planta y ademas se eligen cuadrados, es
decir, Wyes = lyes-

La determinacién de las dimensiones iniciales de los resonadores seria trivial (se
aplicaria la ecuacion (3.1) para ajustar la frecuencia de los resonadores SIW al centro
de la banda de paso) si no fuera porque, como se vio en la seccién 3.5.3.2, el acopla-
miento de dos resonadores mediante una ranura introduce una cierta asincronia. Para
contemplar este efecto se han tenido en cuenta dos aspectos:

= Como se muestra en el apéndice A, la introducciéon de una ranura que produce
un valor de acoplamiento normalizado k introduce una asincronia normalizada
cuyo moédulo coincide con el valor de ’k’

= En general, la sintonia de los resonadores internos del filtro se ve afectada por
las ranuras por partida doble (cada resonador de las capas internas del filtro esta
acoplado a dos resonadores adyacentes).

Como en la practica suele ser habitual que los valores de los acoplamientos adya-
centes de una matriz sean del mismo signo y tengan un modulo parecido, si se realiza
esta aproximacién (y de acuerdo a los dos puntos anteriores) se puede inferir que la
asincronia normalizada que sufrird un resonador interno en un filtro SIW de resonado-
res apilados verticalmente tendra un valor en médulo igual a 2 ‘l% . siendo k el valor del
mayor acoplamiento adyacente normalizado de la matriz.

De forma practica, la aplicacion del criterio anterior para determinar las dimensiones
iniciales de los resonadores consiste en simular, para distintos tamanos de resonadores,
dos resonadores acoplados por ranura, hasta lograr que simultaneamente se obtenga:
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» Que la frecuencia de resonancia del modo par de la estructura'® coincida con la
frecuencia de central de la banda de paso del filtro.

= Que el valor de acoplamiento obtenido (medido a partir de la separacién de los dos
picos de resonancia) coincida con el acoplamiento adyacente de mayor intensidad
que se desea implementar.

Como resultado de esta fase se tienen las dimensiones w,..s = [,.s de los resonadores
del filtro y, siguiendo el grafo de la figura 3.20, el siguiente paso puede ser el dimensio-
nado de los iris de acoplo que se usaran posteriormente en ranuras y chimeneas.

3.7.1.1.2 FASE 1: DIMENSIONAMIENTO DE LAS RANURAS DE ACOPLAMIENTO

En este paso lo que se pretende es generar graficas de diseno similares a las mos-
tradas en las figuras 3.8 y 3.9. Asi, el resultado de este paso serd la obtencion de unas
graficas de diseno que permitan conocer cual debe de ser la geometria de una ranura
para que implemente un valor de acoplamiento, eléctrico o magnético, deseado. Estas
graficas se obtienen mediante la simulacion electromagnética de un par de resonadores
acoplados a través de un iris de geometria variable. Como se describié en la seccion
2.3.3, el factor de acoplamiento puede ser calculado a partir de la separacién frecuencial
entre las frecuencias caracteristicas del coeficiente de transmision simulado de la es-
tructura. Los datos de acoplamiento obtenidos se utilizaran en los dos pasos siguientes
para dimensionar las chimeneas y las ranuras que deben implementar, respectivamente,
los acoplamientos cruzados y los adyacentes.

Los dos siguientes pasos del diseno consisten en elegir las chimeneas y ranuras que
se usaran para implementar, por superposicién, la matriz de acoplo. El proceso de
disefio es extraordinariamente sencillo si s6lo se usan chimeneas uniformes y ranuras,
pero se complica si se usan chimeneas no uniformes. Efectivamente, las chimeneas no
uniformes ofrecen una gran libertad para disenar, lo que dificulta la descripcion de un
flujo tnico de diseno universal. Por esta razon los dos siguientes pasos del algoritmo
de disefio se realizaran bajo el supuesto de que sélo se emplean chimeneas uniformes.
El procedimiento de diseno con chimeneas no-uniformes se describira para cada caso
especifico en su correspondiente seccion.

3.7.1.1.3 FASE 1: DISENO DE CHIMENEAS UNIFORMES PARA IMPLEMENTAR LOS
ACOPLAMIENTOS CRUZADOS

Cuando se emplea una chimenea CHMN; ; con el objetivo de crear un acoplamiento
cruzado k;;, se crean ademas acoplamientos cruzados heredados que afectan de forma
no deseada al valor de ciertos elementos de la matriz de acoplamiento. Esto provoca
la necesidad de comenzar el disefio por la chimenea de mayor orden, para asi poder ir
absorbiendo sus acoplamientos heredados mediante el diseno de las de menor orden.

Si suponemos un caso especifico en el que se desea implementar una matriz de
acoplamiento

13Este tipo de andlisis particularizado para un par de resonadores SIW idénticos acoplados por
ranura se ha discutido en el apéndice A.
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kl 1 k12 k13 k14
k?l k22 k23 k24
kSl k32 k33 k34 ’
k41 k42 k43 k44

M = (3.17)

el disefio se comenzaria siempre por la chimenea de orden 4, CHMN; 4 (cuyo objetivo
serfa implementar el elemento k4 de la matriz de acoplamiento y su simétrico). Por
tanto, la geometria de esta chimenea se elige para obtener

ke, = Kia. (3.18)

A continuacioén, se disefiarian las dos chimeneas de orden tres, CHMN; 3 y CHMNg 4
que se usarian para absorber los acoplamientos heredados previos e implementar la
diagonal (ki3, k24) y su simétrica.

Para la absorcién de los acoplamientos heredados se hace la suposicién (ya comen-
tada en la seccién 3.5.4, ecuacién 3.14) de que al implementar una chimenea los acopla-
mientos heredados son todos del mismo valor que el deseado. Por tanto, la geometria de
estas chimeneas implica la implementacion de las siguientes matrices de acoplamiento

[ — (k13 — k14) (k13 — k1a) 0]

v _ (k’ls - k‘14) - (k13 - k14) 0

Mo = | (10 k) by —k)  — 0] (3.19)
i 0 0 0 0 |
[0 0 0 0 T

_ o — (kg — k14)  (koa — K14)

MCHMN24 - 0 (k’24 - 1{514) o (l{?24 _ ]{?14) (320)
L O (Kkoa — k14)  (Koa — k14) — |

3.7.1.1.4 FASE 1: DISENO DE RANURAS PARA IMPLEMENTAR LOS ACOPLAMIENTOS
ADYACENTES

Finalmente, se implementaria la diagonal que contiene los acoplamientos adyacen-
tes (ki2, kas, k34) v su simétrica, mediante las tres posibles ranuras existentes entre los
diferentes resonadores: SLT 5, SLTy3 y SLT54. Evidentemente, estas ranuras se uti-
lizarian también para absorber todos los acoplamientos heredados de las chimeneas
anteriores, por lo que su geometria deberia ser disenada para obtener los siguientes
valores de acoplamiento

ksury, = k12 — ks, (3.21)
ksirys = Koz — (kiz + kaa — Kua), (3.22)
ksiry, = kaa — ko (3.23)
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3.7.1.1.5 FASE 1: DISENO DE LA ESTRUCTURA QUE IMPLEMENTA EL FACTOR DE
CALIDAD EXTERNO

El dltimo paso en la fase 1 es el calculo de las estructuras de acoplo de entrada y
salida que son las encargadas de proveer el factor de calidad externo (Q.:). Este paso
se limita a disenar la estructura propuesta en la seccién 3.6 aplicando el procedimiento
descrito en la seccion 2.3.3. También hay que tener en cuenta las consideraciones in-
dicadas en el apéndice E, donde se discuten aspectos practicos sobre el diseno de este
tipo concreto de estructuras de acceso.

Con este paso finaliza la fase 1 y como resultado se dispone de las dimensiones
iniciales de todos los elementos que componen el filtro.

3.7.1.2. Algoritmo de diseno: Fase 2

En esta fase del algoritmo de disefio lo que se pretende es optimizar la geometria
del filtro para su respuesta en frecuencia cumpla las especificaciones establecidas. El
proceso de optimizacion ha sido siempre manual, es decir, en ningiin momento se han
utilizado las herramientas de optimizacion del simulador electromagnético. Esto puede
dar una idea de que la solucién inicial de partida, obtenida de la fase 1 de prediseno,
no estd muy alejada de la solucién final.

La optimizacion se divide en dos tareas diferentes, como se puede observar en el
diagrama de flujo de la figura 3.20. Una de las tareas consiste en ajustar la forma relativa
de la curva de pérdidas de insercion, sin importar que toda la curva esté desplazada
en frecuencia (tarea de ‘ecualizacién’), la segunda tarea consiste exclusivamente en
ajustar la frecuencia central de la banda de paso del filtro (tarea de ‘ajuste de frecuencia
central’).

3.7.1.2.1 FASE 2: ECUALIZACION

En la primera tarea se comprueban todas las especificaciones de la mascara del filtro
excepto la ubicacién de la frecuencia central de la banda de paso. El ajuste, se basa en
comparar la respuesta en frecuencia obtenida mediante el simulador electromagnético
con la respuesta en frecuencia proporcionada por la matriz de acoplamiento. Concre-
tamente, partiendo de la matriz de acoplamiento tedrica, se ajustan manualmente sus
elementos hasta que la respuesta en frecuencia de la matriz ajustada coincida razona-
blemente con la respuesta en frecuencia simulada electromagnéticamente. Al finalizar
este proceso, la diferencia de los valores de la matriz de acoplamiento ajustada y tedrica
ofrece informacién sobre qué elementos fisicos del filtro deben retocarse y cual debe ser
la cuantia aproximada de dicho retoque.

Para ajustar la respuesta a las especificaciones se ejercen tres acciones diferentes: 1)
se retocan las dimensiones de todas las ranuras y chimeneas, ii) se retocan las estructu-
ras de acoplamiento con los puertos, y iii) se introducen nuevos elementos (descritos en
la seccion 3.4.2) para ajustar la asincronia relativa entre los resonadores. La experien-
cia ha demostrado que, de estas tres acciones, las dos de mayor impacto son las ii) y
iii). Este hecho, refuerza la hipétesis de que los acoplamientos de chimeneas y ranuras
pueden ser modelados, con bastante aproximacion, mediante el procedimiento descrito
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en el apartado 3.5. Por tanto, la clave fundamental de la tarea de ecualizacion consiste
en corregir las asincronias relativas que se han introducido en los resonadores como
consecuencia de la inclusiéon de chimeneas y ranuras, asi como en ajustar finamente el

Qest del filtro.

3.7.1.2.2 FASE 2: AJUSTE DE LA FRECUENCIA CENTRAL

Cuando se finaliza la tarea de ecualizacion de la respuesta del filtro, se procede a
comprobar la ubicacion de la banda de paso. Si es necesario desplazarla, como ya se
ha comentado, se ajustan simultdneamente las dimensiones de todos los resonadores.
Si la reubicacion de la banda de paso del filtro diese como resultado una deformacion
adicional de la respuesta en frecuencia del filtro se volveria a realizar la optimizacion
propuesta en la primera tarea. De esta forma la fase 2 completa se repetiria tantas veces
como fuese necesario hasta que la respuesta en frecuencia cumpla las especificaciones.

3.7.2. Recomendaciones y consejos practicos

En este apartado se enumeran una serie de recomendaciones para aplicar correcta-
mente el algoritmo de diseno del apartado anterior y facilitar el diseno.

= Es recomendable que las ranuras disenadas estén geométricamente tan alejadas
entre si como sea posible. Si existen ranuras muy préximas puede ocurrir que en
la practica no sean independientes. En este caso, la hipdtesis de la combinacién
lineal introduciria un error sustancial y podria ocurrir que el prototipo inicial
no constituyese un punto de partida aceptable para la fase 2 de disefio. En este
caso seria necesario alterar la fase 1 de diseno, disenando de forma simultanea
todas las ranuras que fuesen dependientes, lo que incrementaria notablemente la
dificultad esta fase, pero incrementaria las posibilidades de llegar a un prototipo
final aceptable en la fase 2.

= Se recomienda que los acoplamientos con mayor valor de la matriz se implementen
mediante ranuras de acoplamiento magnético. Normalmente estos acoplamientos
corresponden a los existentes entre resonadores adyacentes. La causa es que, co-
mo se ha presentado en los apartados 3.5.1 y 3.5.2, el valor de acoplamiento que
se puede lograr con una ranura de acoplamiento eléctrico es aproximadamente
la mitad del que se puede implementar con una ranura de acoplamiento mag-
nético. Por tanto, hay que escoger convenientemente la matriz de acoplamientos
sintetizada para que sea consistente con esta limitacion.

= También se recomienda seleccionar una matriz de acoplamiento que minimice
en la medida de lo posible el niimero de acoplamientos eléctricos distintos. Esta
recomendaciéon estd causada porque, como se comentd en el apartado 3.5.1, la
region geométrica en la que se pueden implementar los acoplos eléctricos tiene
un area reducida. Por tanto, sera dificil implementar varias ranuras eléctricas
independientes.
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3.8. Prototipos Implementados: filtro SIW simétri-
co

En esta secciéon y en la siguiente se cierra el capitulo con la presentacion del diseno
y caracterizacion de dos de los prototipos implementados, el resto se presentan en los
apéndices por cuestion de brevedad.

El primer prototipo es un filtro simétrico con dos ceros de transmisién que sirve para
ilustrar la técnica de disefio con chimeneas uniformes y ranuras. El segundo prototipo,
presentado en la siguiente seccion, se trata de un filtro con topologia “box-section”,
que constituye un caso practico de diseno con chimeneas no uniformes.

En los apéndices se recogen el resto de disenos, realizados para mostrar la versati-
lidad de la la técnica de disefio descrita para implementar una gran variedad de filtros
usando la estructura fisica propuesta. Los prototipos desarrollados se pueden agrupar
en dos tipos distintos, disenos con ceros de transmision y disenios de banda ancha.

Dentro del grupo de respuestas con ceros de transmisiéon, se han desarrollado tres
diserios diferentes: el filtro simétrico, un filtro asimétrico (apéndice C) y el prototipo
“box-section”.

Con los disenos de banda ancha todo-polo se pretende mostrar la capacidad de la
técnica para la obtencion de respuestas con anchos de banda porcentuales elevados. En
este caso, ademas del diseno original, denominado prototipo de banda ancha estindar
(apéndice D.1), en el apéndice D también se muestran dos prototipos de banda an-
cha todo-polo miniaturizados. La reduccién de tamano se ha conseguido aplicando al
prototipo estandar algunas de las técnicas de miniaturizacién discutidas en secciones
anteriores.

3.8.1. Especificaciones eléctricas y matriz de acoplamiento del
prototipo simétrico

Este diseno es un filtro con respuesta en frecuencia simétrica y dos ceros de trans-
mision. Se trata de un disefio similar, en términos normalizados, al que se presenta
en [8]. Aqui también se ha considerado un ancho de banda porcentual del 10 % y una
matriz de acoplamiento normalizada que se muestra en la tabla 3.5.

0 —0,86 0 0,22
—0,86 0 —-0,79 0

0 -0,79 0 —0,86
0,22 0 —0,86 0

Tabla 3.5: Matriz de acoplamiento del equivalente paso-bajo correspondiente al diserio
simétrico. Qezr = 0,9600.

En la figura 3.21 se muestra la topologia del filtro y la respuesta en frecuencia paso-
bajo equivalente ideal. Como se puede observar, el coefieciente de transmisién tiene dos
ceros de transmisién simétricos ubicados en w = +1,8.
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Figura 3.21: Prototipo simétrico propuesto. (a) Topologia del filtro. (b) Respuesta en
frecuencia del modelo equivalente paso-bajo.

A diferencia de las especificaciones de disefio indicadas en [8], en este caso se ha
propuesto una frecuencia central de la banda de paso en torno a 5 GHz. A partir de
estas condiciones, a continuacién se muestran las especificaciones eléctricas propuestas
para este diseno:

Frecuencia central de la banda de paso del filtro: fy =~ 5 GHz.

Ancho de banda, BW: 500 MHz.

Ceros de transmision: uno en f = 4,57 GHz ( fo—430 MHz) y otroen f = 5,57 GHz
(fo + 570 MHz).

Un rizado méaximo del coeficiente de transmisién en la banda de paso del filtro
de 0,5dB.

La matriz de acoplamiento desnormalizada para los datos anteriores se muestra en
la tabla 3.6.

0 |-008] 0 0,022
—0,086| 0 |—-0079] 0

0 | -0079| 0 |—0,086
0,022 0 | —0,08 | 0

Tabla 3.6: Matriz de acoplamiento desnormalizada correspondiente al prototipo simé-
trico. Qert = 9,0.
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3.8.2. Aplicacion de la estrategia de diseno: chimeneas unifor-
mes y ranuras

El prototipo simétrico es un ejemplo perfecto para ilustrar la estrategia de diseno
basada en el uso de chimeneas uniformes y ranuras. Lo mas destacado en el proceso de
disetio de este prototipo son el dimensionamiento y el orden en el que se han disenado
las diferentes chimeneas y ranuras.

En este ejemplo también se pone de manifiesto que las diferencias sustanciales entre
la respuesta en frecuencia del prototipo inicial resultante de la fase 1 y la respuesta en
frecuencia deseada se deben fundamentalmente a las asincronias introducidas por los
elementos de acoplamiento. Efectivamente, se mostrara como en la ecualizacién realiza-
da durante la fase 2 solo es necesario corregir ligeramente las asincronias y las secciones
de acceso a la estructura (Qeq). Sin embargo, las chimeneas y ranuras propuestas su-
fren variaciones muy poco significativas. Todo ello valida el modelo de acoplamiento
propuesto para chimeneas y ranuras.

Otro aspecto relevante de este diseno consiste en que durante la simulacion del
prototipo inicial se han observado dos ceros de transmisién adicionales, que se deben a
un acoplamiento imprevisto entre la fuente y la carga. Este es un problema que también
aparece en diferentes disefios propuestos en la bibliografia y para el que no siempre se
proponen soluciones. En este caso se ha introducido una chimenea adicional entre el
primer y el ultimo resonador del filtro para mitigar el acoplamiento entre la fuente y
la carga, demostrando otra aplicacion del uso de las chimeneas.

Finalmente, para validar los resultados de las simulaciones electromagnéticas del
disenio optimizado se han construido dos prototipos diferentes. Uno en el que el aco-
plamiento entre la carga y la fuente no se ha cancelado. Posee, por tanto, los ceros
de transmisién adicionales. Otro en el que se cancela dicho acoplamiento y estos ceros
adicionales cerca de la banda de paso desaparecen.

En este apartado se disena el filtro simétrico utilizando la estrategia propuesta en
la seccién 3.7.1. La fase 1 de disenio de este prototipo se centra fundamentalmente en
tres aspectos:

= En el disenio de las chimeneas y ranuras necesarias para implementar la matriz
de la tabla 3.6, segiin el orden y el criterio de dimensionamiento establecido en
la seccién 3.5.4.

= En mostrar un ejemplo cualitativo del tipo de respuesta en frecuencia que se puede
obtener a partir del prototipo inicial, comparandolo con la respuesta paso-bajo
ideal.

= En intentar cancelar aproximadamente el acoplamiento entre carga y fuente ines-
perado que aparece en el prototipo inicial al unir todos los elementos disenados
por separado.

Los pasos previos al dimensionamiento inicial de los elementos de acoplamiento que
se han descrito en la seccién 3.7.1.1 solo se comentan brevemente. La estructura de
acoplamiento con los puertos se ha implementado segin se describe en la secciéon 3.6
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para sintetizar el factor de calidad externo (Qe.; = 9,6) que se muestra en la tabla 3.6.
Por 1dltimo, el dimensionamiento de las ranuras de acoplamiento se ha descrito en los
apartados 3.5.1 y 3.5.2.

Durante la fase 2 se obtienen las dimensiones de las ranuras y chimeneas optimi-
zadas y se comparan sus dimensiones finales con las iniciales. También se discute el
razonamiento aplicado para optimizar las asincronias relativas entre los resonadores.
Por ultimo, se presentan los coeficientes de transmision y reflexién de los dos prototipos
optimizados: el prototipo con cancelacion carga-fuente y sin dicha cancelacién.

3.8.2.1. Fase 1 del prototipo simétrico: dimensionamiento de chimeneas y
ranuras

Para implementar la matriz de acoplamiento desnormalizada de la tabla 3.6 resulta
necesario emplear tres chimeneas uniformes diferentes: la chimenea CHMN; 4, de orden
cuatro y las chimeneas CHMN; 3 y CHMNy 4 de orden tres. Ademas se necesitan tres
ranuras adicionales para completar el diseno (SLT o, SLTy3 y SLT34).

Aplicando la metodologia de disefio presentada en la seccion 3.7.1.1, se calculan
los valores de acoplamiento de las tres chimeneas uniformes y de las tres ranuras del
prototipo. Aplicando las ecuaciones (3.17) a (3.20) para las chimeneas y las ecuaciones
(3.21) a (3.23) para las ranuras, se obtienen el valor de acoplamiento que se necesita
para cada elemento del filtro, que se muestra como k.qcuado €0 la tabla 3.7.

’ Elemento H Ecuacién de diseno ‘ kcalculado

CHMN, , inicial (3.18) 0.022
CHMN; 3 inicial ( ) -0.022
CHMN3 4 inicial ( ) -0.022
SLT 5 inicial (3.21) -0.086
(3:22)
(3.23)

SLT) 3 inicial -0.057
SLT5 4 inicial -0.086
CHMNg 1, - 0

Tabla 3.7: Datos de diseno de las chimeneas y ranuras del prototipo simétrico en la
fase 1.

A continuacion, usando los resultados obtenidos en las secciones 3.5.1 y 3.5.2., en la
que se caracterizaron los acoplamientos de las ranuras, es facil determinar las geome-
trias de los diferentes componentes para que presenten el valor k.qcuiado CON un error
despreciable, menor del 1 %. Dichas geometrias se pueden ver en la tabla 3.8 con el indi-
cativo “inicial”. La columna kg ieri-ad0 de la tabla 3.8 muestra el acoplamiento, obtenido
en simulacién, de una ranura de las mismas dimensiones del elemento correspondiente.

En este punto del disefio de la fase 1, ya se tienen las dimensiones iniciales de todos
los elementos del filtro: resonadores, ranuras y chimeneas, y estructuras de acoplo a las
guias de acceso (Qext)-

Todos estos elementos, diseniados por separado, se unen para formar el filtro. La
respuesta en frecuencia obtenida de la simulacién electromagnética de la estructura
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H Wsiot lslot ‘ Lslot ‘ Yslot ‘ ksintetizado |Ak| (%) ‘
CHMN; 4 inicial 2,95 | 2,95 0 0 0,022 -
CHMN , optimizado || 2,8 | 2,8 | 0 0 0,0203 77
CHMN;, 3 inicial 6,8 2 -7 9,5 —0,022 -
CHMN, 3 optimizado || 5,8 | 1,75 | -7 9,3 —0,0177 19,5
CHMN,,; inicial 68 | 2 | 7 | 95 | —0,022 -
CHMN, 4 optimizado || 5,7 | 1,6 7 9,3 —0,0169 23,2
SLT, , inicial 14 | 86 | —95| 0 | —0,086 _
SLT,, optimizado || 1,4 | 7,5 | =9,5| 0 | —0,0702 184
SLT), 3 inicial 6,6 | 1.4 0 -9,5 | —0,057 -
SLT, 3 optimizado 6,4 | 1.4 0 -9,5 —0,054 5,3
SLT;, inicial 14 |86 95 | 0 | —0,086 _
SLT;, optimizado || 1,4 | 75 | 95 | 0 ~0,07 18,6
CHMNg,, 1 [ 24 0 | 72 | —0,00067 _

Tabla 3.8: Propiedades de las ranuras de prototipo inicial y optimizado. La chimenea
CHMN 1, sélo existe en el prototipo donde se ha cancelado el acoplamiento carga fuen-
te. Aparecen las dimensiones en milimetros, el acoplamiento sintetizado y la variacion
porcentual sufrida por el acoplamiento durante la fase de optimizacién del diseno.
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Figura 3.22: Respuesta en frecuencia del prototipo simétrico inicial. (a) Respuesta
obtenida mediante simulaciones en HFSS sin pérdidas. (b) Respuesta proporcionada
por el modelo paso-bajo equivalente compuesto por los acoplamientos y los valores de
asincronias atribuidos al prototipo simétrico inicial.
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resultante se muestra en la figura 3.22(a). En la figura, etiquetada bajo el nombre “sin
CHMNg,”, se muestra la respuesta en reflexién y en transmision del prototipo inicial.

Como se puede observar, el resultado obtenido difiere bastante del esperado, fun-
damentalmente por dos motivos:

= Aparecen cuatro ceros de transmisién cerca de la banda de paso del filtro, en
lugar de dos.

= La forma de la respuesta en frecuencia en la banda de paso esta bastante distor-
sionada. En primer lugar aparece una fuerte desadaptaciéon. En menor medida,
también se aprecia un exceso de ancho de banda respecto a la respuesta ideal.

La apariciéon de dos ceros adicionales se ha atribuido a la existencia de un aco-
plamiento muy débil entre los puertos de acceso al filtro. Para cancelar dicho acopla-
miento se ha introducido en el prototipo inicial una chimenea adicional, indicada como
CHMNgp, en las tablas 3.8 y 3.7. El efecto de la nueva chimenea sobre el resto de
elementos de acoplamiento se ha considerado despreciable, ya que su acoplamiento es
muy débil (tabla 3.7).

En la figura 3.22(a), la traza que contiene la etiqueta “con CHMNg,” muestra
la respuesta del prototipo que incluye la chimenea CHMNyg;,. Se puede observar que
el coeficiente de transmisién tiene sélo dos ceros cerca de la banda de paso, lo que
demuestra que la nueva chimenea cancela el acoplamiento fuente-carga.

Respecto a la desadaptacion, para intentar identificar los elementos que la provocan
se hace uso del modelo paso-bajo equivalente. En primer lugar, segin se discute en las
secciones 3.5.3 y 3.5.4, se estiman las asincronias que las chimeneas y ranuras introducen
en los resonadores, los valores obtenidos se muestran en la tabla 3.9. A continuacion, se
construye una matriz de acoplamiento cuya diagonal contiene las asincronias estimadas
y el resto de elementos son los acoplamientos atribuidos a los elementos del filtro (tabla

3.7). La respuesta en frecuencia tedrica calculada para esta matriz se representa en la
figura 3.22(b).

Y

’ H Asincronia inicial estimada

RES; 0.86
RES; 1.65
RES; 1.65
RES, 0.86

Tabla 3.9: Estimacion de las asincronias normalizadas provocadas por las dimensiones
iniciales de las ranuras para el prototipo simetrico.

Como se observa en la figura 3.22(b), la respuesta de la matriz construida con los
acoplamientos del prototipo inicial y las asincronias estimadas es similar a la respuesta
del prototipo inicial obtenida mediante simulacion. Por tanto, se pone de manifies-
to que la distorsion de la respuesta en frecuencia y la desadaptacion estdan causadas
fundamentalmente por las asincronias introducidas por los elementos de acoplamiento.
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3.8.2.2. Fase 2 del prototipo simétrico: optimizaciéon

Una vez que se ha obtenido el prototipo inicial y se han analizado las prestaciones
que ofrece, en este apartado se presentan los dos prototipos simétricos optimizados:
con CHMNgp, v sin CHMNg;,.

En la figura 3.23 se muestra una imagen 3D obtenida a partir de HF'SS del prototipo
simétrico optimizado. En esta figura se indican, entre otras cosas, los elementos de
acoplamiento del filtro. Como se observa, los elementos de acoplamiento utilizados
son los descritos anteriormente: las ranuras SLT; o, SLT53, SLT54 y las chimeneas

CHMN1’4, CHMNLg, CHMNQA y CHMNS,L.

0 10 20 (mm)

Figura 3.23: Aspecto 3D del prototipo simétrico optimizado. Los dieléctricos han sido
ocultados en la imagen para poder apreciar al mismo tiempo todos los niveles de meta-
lizacion. En la imagen se indican los elementos de acoplamiento utilizados, asi como los
elementos que introducen las asincronias relativas y las estructuras que implementan
los factores de calidad externos.

En la tabla 3.8 se recogen los valores de las dimensiones de las chimeneas y ranuras
de los prototipos obtenidos después de la fase 2. La columna kg, teti-0d0 CcOrrespondiente
a los elementos optimizados contiene el acoplamiento final de cada elemento después
del proceso de optimizacién y la columna |Ag| muestra la variaciéon porcentual que ha
sufrido el acoplamiento relativa al valor del elemento inicial.

En la figura 3.23 se indican los elementos utilizados para implementar las asincronias
relativas. En este caso, como se puede observar, sélo se han utilizado ranuras en las
tapas externas de los resonadores exteriores.

Debido a la simetria del filtro, las asincronias relativas de los resonadores también
son simétricas, como se recoge en la tabla 3.9. Los resonadores RES; y RES, en los
que sblo se abren ranuras en una de sus tapas sufren ambos la misma asincronia. Lo
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mismo ocurre con los resonadores RESy; y RES3, aunque en este caso la asincronia es
aproximadamente el doble, puesto que se abren ranuras en ambas tapas.

En este caso, el objetivo del proceso de ecualizacién es que todos los resonadores
sufran la misma asincronia. Mediante las dos ranuras marcadas en la figura 3.23 como
“elementos de asincronia relativa”, se ha conseguido disminuir la frecuencia de resonan-
cia de los resonadores externos (RES; y RESy) hasta hacerla coincidir con los internos
(RES, y RES3).

Por ltimo, en la figura 3.24 se presentan los resultados obtenidos en HFSS para el
prototipo sin pérdidas optimizado. Se presentan dos simulaciones, el primer prototipo
incluye la chimenea CHMNg 1, el segundo no. En todo lo demas ambos prototipos son
exactamente iguales.

En la figura 3.24(a) se presentan los coeficientes de reflexion de entrada para las
dos versiones del disefio simuladas: el prototipo con la chimenea CHMNg ;, y el mismo
filtro pero sin dicha chimenea. Los resultados de las simulaciones del coeficiente de
reflexién de salida no se muestran porque son muy similares a los de entrada. Como se
puede observar, la presencia de CHMNg ;, no altera significativamente el coeficiente de
reflexion.

Prototipos SIW simetricos

Simulaciones HFSS sin pérdidas Prototipos SIW simetricos
0 ey —— Simulaciones HFSS sin pérdidas
O— T lo —— —Prototipo con CHMNSL
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-20+ ;
~ -2 I / S
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Figura 3.24: Respuesta en frecuencia obtenida en HFSS de los prototipos SIW simetri-
cos. Simulacion sin pérdidas. (a) Coeficiente de reflexion. (b) Coeficiente de transmisién.

En la figura 3.24(b) se presentan los coeficientes de transmisién de ambos filtros.
Se puede apreciar que la influencia de la chimenea CHMNg ; sobre las pérdidas de
insercién es notable, sobre todo en las bandas de rechazo. El prototipo que no tiene
incluida la chimenea CHMNg tiene una respuesta en frecuencia con los ceros de
transmision ligeramente desplazados con respecto al diseno original y con un nivel de
rechazo cerca de éstos en torno a 40 dB, cuando en la respuesta ideal de la figura 3.21 es
alrededor de 25dB. Sin embargo, en el disenio con la chimenea CHMNg ;, la respuesta
es muy similar a la ideal.

En ambos prototipos la respuesta en frecuencia obtenida en simulacion presenta un
ancho de banda en torno a los 500 MHz especificados y con un frecuencia central de
la banda de paso del filtro alrededor de 4,8 GHz, ligeramente inferior a los 5 GHz. Por
otro lado, la posicién de los dos ceros relativa a la frecuencia central de la banda de
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paso del prototipo con la chimenea CHMNg 7, es similar a la de la respuesta ideal. Por
ultimo, en la figura 3.24(b) se incluye un zoom sobre la banda de paso, donde se puede
observar que el rizado en la banda de paso también cumple con las especificaciones.

3.8.3. Medida de prototipos VS HFSS: simétrico

En este apartado se presentan los resultados obtenidos para varios prototipos imple-
mentados de las dos versiones del disetio realizado en la seccién anterior. Los prototipos
poseen todos las mismas dimensiones y han sido fabricados todos a la vez en diferen-
tes zonas de una misma placa. Las medidas realizadas se comparan con simulaciones
electromagnéticas de modelos con pérdidas.

En los modelos simulados en HFSS se han asignado las pérdidas y grosores adecua-
dos a todos los materiales dieléctricos. Ademaés, se ha usado una capa de ‘Prepreg A’
del grosor fabricado, 0,070 mm. Para los conductores se han empleado capas de grosor
infinitesimal con la conductividad del cobre.

Para la caracterizacion de los prototipos se ha empleado una calibracion TRL que
sitta los planos de referencia a 5 mm de la estructura de acceso. Por tanto, las medidas
incluyen los parametros S del filtro y 5 mm adicionales de linea de transmision en cada
puerto, lo que implica alrededor de 1 dB adicional de pérdidas de insercion y de retorno
respecto a la respuesta intrinseca del filtro.

En la figura 3.25 se presenta la comparativa entre simulacién y medidas para los
prototipos sin CHMNg 1. Los coeficientes de reflexion se presentan en las figuras 3.25(a)
y 3.25(b), donde se puede observar que las medidas son muy parecidas a los resultados
de la simulacién.

En la figura 3.25(c) se muestran los correspondiente coeficientes de transmisién.
Como se puede observar, las diferentes medidas realizadas son muy parecidas entre si.
También coinciden con la simulacion en el entorno de la banda de paso del filtro. La
banda de paso esta centrada alrededor de 4,8 GHz, con un ancho de banda alrededor
de 500 MHz y unas pérdidas de insercién comprendidas entre 3,5dB y 6,5 dB.

En las medidas también se aprecian dos ceros de transmision en torno a las fre-
cuencias especificadas. Si bien, como se ha comentado en el proceso de diseno, el nivel
de rechazo es mayor debido a la existencia de un acoplamiento entre carga y fuente,
como se aprecia en la figura 3.25(d). Este acoplamiento también introduce dos ceros
de transmisién adicionales, pero mas alejados de la banda de paso. En dicha figura
se presenta el coeficiente de transmision en un rango de frecuencias extendido desde
2 GHz hasta 12 GHz. En este caso, la similitud entre todas las medidas y los resultados
de simulacién también es destacable.

En la figura 3.26 se presenta la comparacion entre la simulacion y las medidas de
los prototipos que incluyen la chimenea CHMNg ;. En las figuras 3.26(a) y 3.26(b) se
puede observar como también en este caso las medidas de los coeficientes de reflexién
de entrada y salida son muy parecidas a los resultados de la simulacién en HFSS.

Como se observa en las figuras 3.26(c) y 3.26(d), las prestaciones en la banda de
paso apenas cambian respecto al disenio anterior. Sin embargo, en las bandas de rechazo
aparecen unicamente dos ceros de transmision cuya ubicacion y nivel de rechazo en
torno a la banda de paso es muy similar a la respuesta ideal.
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Figura 3.25: Comparativa entre la simulacion en HFSS con pérdidas y las medidas
pertenecientes a los prototipos ‘simetricos’ y sin la chimenea CHMNg 1. (a) Coeficiente
de reflexién de entrada. (b) Coeficiente de reflexion de salida. (¢) Coeficiente de trans-
misién: “zoom” entre 3,5 y 6 GHz. (d) Coeficiente de transmisién: rango extendido de

2 a 12 GHz.
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Figura 3.26: Comparativa entre la simulacién en HFSS con pérdidas y las medidas de los
prototipos fabricados del diseno con respuesta simétrica y con la chimenea CHMNg .
(a) Coeficiente de reflexién de entrada. (b) Coeficiente de reflexién de salida. (c¢) Coefi-
ciente de transmision: “zoom” entre 3,5y 6 GHz. (d) Coeficiente de transmisién: rango

extendido de 2 a 12 GHz.
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De este modo, se corrobora que la inclusion de la chimenea CHMNg ; cancela el
acoplamiento entre carga y fuente que existe en el diseno previo consiguiendo una
respuesta muy parecida a la ideal, tanto en simulaciéon como en medidas.

3.8.4. Conclusiones del diseno e implementacion del prototipo
de filtro simétrico

A tenor de los resultados obtenidos en la implementacion y la caracterizacién del
prototipo de filtro simétrico se pueden obtener las siguientes conclusiones

= Se han validado las propuestas para el funcionamiento de los elementos de aco-
plamiento, incluyendo

1. La estimacion inicial de la matriz de acoplamiento supuesta para las chime-
neas uniformes.

2. El principio de combinacién lineal de los acoplamientos de los distintos ele-
mentos insertados en la arquitectura del filtro.

3. El principio de cancelacién de acoplamientos, incluyendo el acoplamiento
entre el generador y la carga.

= Se ha validado el procedimiento de dimensionamiento de los diferentes elementos
del filtro, especialmente los elementos de acoplamiento.

= Se ha validado el procedimiento de disefio global del filtro.

= Se ha demostrado la robustez de la arquitectura fisica frente a los errores en las
dimensiones introducidos por las tolerancias de fabricacion.

3.9. Prototipos Implementados: filtro “box-section”

Este apartado cierra el capitulo presentando el diseno de un filtro de tipo “box-
section” [24]. El filtro constituye un ejemplo perfecto para la validacién del diseno con
chimeneas no uniformes. Ademads, se trata de una topologia que a priori es muy dificil
de implementar con una estructura fisica en la que los resonadores estan dispuestos en
linea y el acoplamiento se hace mediante ranuras entre resonadores adyacentes. El filtro
consta de 4 resonadores acoplados del modo que se muestra en la figura 3.27. La dificul-
tad de la implementacién del filtro reside en que se necesita una forma de acoplamiento
que permita implementar los acoplamientos cruzados (1-3) y (2-4) manteniendo desaco-
plados los resonadores 2 y 3. Es decir, a la vez que se anula el acoplamiento adyacente
(2-3).

El prototipo “box-section”, ademas de plantear posiblemente el mayor reto de disefio
de todos los filtros SIW presentados en esta Tesis, también permite mostrar el uso de
otros elementos distintos a los del filtro simétrico: las chimeneas no uniformes y la
utilizacion de “via-holes” como elemento de ajuste de las asincronias relativas entre los
resonadores.
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Figura 3.27: Topologia “box-section”.

Especificaciones eléctricas y matriz de acoplamiento del
prototipo “box-section”

Las especificaciones propuestas para este filtro son:

= Ancho de banda porcentual, FBW: 5 %.

» Rizado maximo patra la ganancia de insercién en la banda de paso: 0,25dB.

= Rechazo mayor o igual que 15dB si w < —2 y mayor que 35dB si w > +2.

Para satisfacer estas especificaciones se ha decidido insertar un cero de transmision
en w = +2. En la tabla 3.10 se presenta la matriz de acoplamiento correspondiente. En
la figura 3.27 se presenta de forma grafica la topologia de la matriz de acoplamiento.
Se muestra un diagrama con la relaciéon de acoplamientos de la matriz, especificando el
signo relativo entre ellos. En la figura 3.28 aparece la respuesta en frecuencia paso-bajo
normalizada obtenida a partir de la matriz.

Tabla 3.10: Matriz de acoplamiento normalizada correspondiente al diseno “boz-

section”. Qewt = 1,195.

0,029 | —0,653 | —0,464 | 0

—0,653 | 0,478 0 | —0,653

—0,464 | 0 | —0,792 | 0,464
0 | —0,653| 0,464 | 0,029

0,0015 | —0,0327 | —0,0232 0
—0,0327 | 0,0239 0 —0,0327
—0,0232 0 —0,0396 | +0,0232

0 —0,0327 | +0,0232 | 0,0015

Tabla 3.11: Matriz de acoplamiento desnormalizada correspondiente al prototipo “boz-

section”. Qert = 23,9.
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Figura 3.28: Respuesta en frecuencia normalizada obtenida a partir de la matriz de
acoplamiento propuesta.

La matriz de acoplamiento desnormalizada se muestra en la tabla 3.11 y las espe-
cificaciones eléctricas desnormalizadas correspondientes son:

= Frecuencia central de la banda de paso del filtro: fy ~ 5 GHz.

= Ancho de banda, BW: 250 MHz.

= Ceros de transmision: uno en f =527 GHz (fo + 270 MHz).

3.9.2. Fase 1 del diseno del prototipo “box-section”: dimen-
sionamiento de chimeneas y ranuras.

Al igual que ha ocurrido en el prototipo anterior, las dimensiones iniciales de los
resonadores y el dimensionamiento de los iris de acoplo ya se han discutido en secciones
previas. La estructura de acoplamiento con los puertos se describe en el apéndice E y
se ha dimensionado para obtener Q.,; = 23,9. Por tanto, el resto del apartado se centra
en el diseno preliminar de las ranuras y chimeneas necesarias.

Para implementar la matriz de acoplamiento de la tabla 3.10, se van a usar:

» Una chimenea uniforme CHMN; 4 para implementar el acoplamiento cruzado kay.

» Una chimenea no uniforme CHMN; 3 para implementar simultdneamente el aco-

plamiento cruzado ki3 y el acoplamiento adyacente ki, de igual signo y mayor
intensidad que k3.

» Una ranura SLT, 3 para cancelar los acoplamientos heredados de CHMNy, y
CHMN); 3 entre el resonador 2 y el 3, de forma que ko3 total sea nulo.
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» Una ranura SLT3 4 que permita absorber el acoplamiento heredado de CHMNjy 4
entre los resonadores 3 y 4, con el fin de implementar el valor deseado para el
acoplamiento ksy.

Elemento Ecuacion de diseno | kecaiculado
SLTy3"? inicial ksiir, , = ki3 —0,0232
SLT;»"? inicial ksiir, , = k12 —0,0327
CHMN,4 inicial kCHMN,, = ko4 —0,0327

SLTs 3 inicial ksiry, = —(kog + k13) | 40,0559
SLTs 4 inicial ksury, = ks — kog | 40,0559

Tabla 3.12: Datos de diseno de las chimeneas y ranuras del prototipo “boz-section” en
la fase 1.

En la tabla 3.12 se resumen los criterios de diseno de los elementos de acoplamiento.
En cada una de las filas se presenta un elemento. En la columna “Ecuacion de disefio”
se presenta la expresion analitica del calculo del valor de acoplamiento para el elemento
correspondiente. En la columna “k.qeuiado’’ se muestra el valor numérico resultante de
la ecuacion anterior.

De acuerdo con la ecuaciéon correspondiente de la tabla 3.12, de forma analoga a la
descripcion de la ecuacién (3.15), la matriz de acoplamiento de la chimenea uniforme
CHMN, 4 seria

- 0 0 0
— — ko k
Menvnea = | 34 ki (3.24)

donde solo se muestran los elementos por encima de la diagonal principal y el valor ko4
sintetizado corresponderia con el “k.qcuado’’ correspondiente de la tabla 3.12.

En el caso de la chimenea no uniforme CHMN; 3, con los mismos criterios, su matriz
de acoplamiento es

1,3 1,3

— ks, k%Tg,g 0 — kig ki3 0
_ — ks 0 - — kg3 0
Mepvnis = | SLT2,3 ol == - o e (3.25)

donde de nuevo se muestran exclusivamente los elementos por encima de la diago-
nal principal y los valores de acoplamientos sintetizados corresponderian con el valor
“Keateutado correspondiente de la tabla 3.12..

Segtn el principio de combinacién lineal en que se basa el algoritomo de diseno, la
unién de todos los elementos de acoplamiento para formar el filtro completo deberia
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proporcionar una matriz que seria la suma algebraica de las matrices de cada elemento.
Empleando los valores mostrados en la tabla 3.12 como “k.qcuiado”, €l valor numérico
final para los acoplamientos de la matriz total del prototipo inicial del filtro sintetizado
durante la fase 1 de diseno es

— —0,0327 —0,0232 0

- — 0 —0,0327
Mboxsection inicial — _0’0232 . (3 26)

Que como se puede observar presenta los valores de acoplamiento de la matriz de
acoplamiento del filtro ideal presentada en la tabla 3.11.

Wgslot lslot L slot Ysiot ksintetizado |Ak‘ ( %)

SLT5 3" inicial 1,5 | 42| 85 | =3 | —0,0232 -
SLT, 3" optimizado || 1,5 | 4 | 85 | —3 | —0,0214 7.7
SLT; 5" inicial 2 | 52|85 | =3 | —0,0327 -

SLT, »"* optimizado 2 | 58185 | —3 | —0,0408 24,7

CHMN,4 inicial 48 15| 0 | —85| —0,0327 -

CHMN,; 4 optimizado ) 1,5 0 | =85| —0,0348 6,4
SLT9 5 inicial 6 5,4 0 2,7 | +0,0559 -
SLTs 3 optimizado 6,3 | 5,3 0 3,5 | +0,0363 35
SLT; 4 inicial 6 5,4 0 | —2,7] +0,0559 -
SLT; 4 optimizado 5,5 5 0 | 3,3 | +0,0345 38

Tabla 3.13: Propiedades de ranuras y chimeneas para el prototipo “boz-section”. Valo-
res inicialmente disenados en la fase 1 y posteriormente optimizados en la fase 2. Se
muestran las dimensiones en milimetros, el acoplamiento sintetizado y la desviacién
porcentual acoplamiento de los elementos optimizados respecto a los iniciales que se
introduce durante el proceso de ecualizacion en la fase 2 de diseno.

En la tabla 3.13 se recogen las dimensiones en milimetros de las chimeneas y ranu-
ras iniciales. Las dimensiones se han disenado segun el criterio descrito en la seccion
3.5.4 y teniendo en cuenta el dimensionamiento de las ranuras de acoplamiento pre-
sentado previamente en las secciones 3.5.1 y 3.5.2. Puesto que la chimenea CHMN; 3
no es uniforme, en la tabla lo que se muestran son las dimensiones individuales de las
dos ranuras que la constituyen: SLT1,21’3 y SLT2731’3. En este caso, la ranura SLng,l’3
estd completamente inscrita en la ranura SLT1,21’3, con lo que la seccién de la chime-
nea corresponde al area de la ranura SLT2731’3. En la columna “kgtetizado’ aparece el
acoplamiento sintetizado para cada uno de los elementos disefiados. Como se puede ob-
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servar, se ha sintetizado un acoplamiento para los elementos iniciales igual al k.qicuiados
con un error menor del 1%.

3.9.3. Fase 2 del diseno del prototipo “box-section’”.

El procedimiento de ecualizacién se ha realizado empleando un modelo HFSS sin
pérdidas, con conductores ideales de grosor infinitesimal. Durante el proceso, realiza-
do segtn la descripcion de la seccién 3.7.1.2, se han ajustado las dimensiones de las
estructuras de acceso a los puertos, las ranuras y las chimeneas y se han introducido
elementos para ajustar las asincronias relativas entre los resonadores.

En la figura 3.29 se puede observar una imagen 3D del prototipo que se ha opti-
mizado a partir del prototipo inicial anterior, donde se indican todos los elementos de
acoplamiento discutidos anteriormente.

é CHMN; 3
SLT, 5

Figura 3.29: Aspecto 3D del prototipo “boz-section” disenado en HFSS. Los dieléctricos
se han ocultados en la imagen para poder apreciar al mismo tiempo todos los niveles
de metalizacion. En la imagen se indican los elementos de acoplamiento utilizados y
los que implementan las asincronias relativas.

Para mostrar con méas detalle la relaciéon de aspecto de las distintas ranuras di-
seniadas, en la figura 3.30 se muestran varias composiciones diferentes con distintas
superposiciones de los diferentes planos de metalizacion de la estructura de PCB. Me-
diante la visualizacion de estos planos metalicos se puede apreciar con mas detalle
la implementacion de los acoplamientos del filtro descrita en la tabla 3.12 y en las
ecuaciones 3.24 y 3.25.

En las figuras 3.30(a), 3.30(b), y 3.30(c) se presentan las vistas en planta de los
planos metalicos ‘GND__ 12", ‘GND_ 23’y ‘GND__34’, respectivamente. En estas figuras
se muestran las ranuras del filtro que se abren en cada plano de metalizacion.

En la figura 3.30(d) se muestra la superposicion de los planos ‘GND__ 12’y ‘GND_ 23",
En esta figura se puede apreciar el drea de la chimenea no uniforme CHMN;, ;. Este
area resulta del solapamiento vertical de las ranuras que forman la chimenea. En este
caso, el area de la chimenea coincide con la de su ranura SLT 2,31’3. Analogamente, en la
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Figura 3.30: Vistas en planta de los distintos niveles de metalizacion usados de la es-
tructura de PCB para implementar el filtro SIW “boz-section”. (a) Plano ‘GND_ 12
(b) Plano ‘GND_ 23" (c¢) Plano ‘GND_ 34" (d) Planos ‘GND_ 12’ y ‘GND_ 23’: inter-
secci6n ‘GND__13’. (e) Planos ‘GND_ 23" y ‘GND_ 34’: interseccién ‘GND_ 24",

120



figura 3.30(e) se presenta la superposicion de los planos ‘GND_ 23" y ‘GND_ 34". Esta
figura muestra, para la chimenea no uniforme CHMNjy 4, el area efectiva responsable
del acoplamiento entre el segundo y el cuarto resonador, (ko). En este caso, el drea y
la ubicaciéon efectivas coinciden con la de la ranura SLT2732’4 de la chimenea.

En la tabla 3.13 aparecen las dimensiones finales de chimeneas y ranuras obtenidas
tras el proceso de optimizacion. En la columna “kg;p,ierizado’’ de los elementos optimi-
zados se muestra el valor de acoplamiento de cada elemento después del proceso de
optimizacién. En la columna “|Ag|” se ha incluido el valor porcentual de la variacién
entre los valores de acoplamiento de los elementos optimizados y el elemento inicial
correspondiente. Es decir, la variacion porcentual que ha sufrido el acoplamiento del
elemento correspondiente durante el proceso de ecualizacion de la fase 2. Si se compa-
ran estos valores con los correspondientes a los que se muestran en la tabla 3.8 para
el prototipo simétrico, se observa que son considerablemente mayores. En este dise-
no existen varias ranuras y chimeneas relativamente préximas, debido a su tamano y
posicion. Por tanto, la premisa de que estos elementos son independientes se verifica
solo parcialmente. Esto puede explicar las diferencias relativamente importantes en la
variacién que sufren los acoplamientos durante el proceso de ecualizacion.

Las estructuras optimizadas de acceso a los puertos se muestran en la figuras 3.31(a)
y 3.31(b), se destacan los planos de metalizacion ‘GND__S1’ y ‘GND_ 4L’ respectiva-
mente. En ambas figuras se pueden observar las estructuras de acoplamiento con las
que se ajustan los factores de calidad externos a la entrada y a la salida del filtro,
indicados como Qeutin V Qextont- También se muestran las ranuras adicionales disena-
das en las tapas externas del primer y ultimo resonador para implementar parte de
las asincronias relativas entre los resonadores, indicadas como SLTg; y SLTy 1, respec-
tivamente. Ambos Q.,¢ son similares entre si, las estructuras correspondientes se han
disenado segin se describe en la secciéon 3.6 y en el apéndice E.

Figura 3.31: Vistas en planta de las estructuras de acceso a los puertos y de las ranu-
ras adicionales en las tapas externas que implementan las asincronias relativas de los
resonadores 1 y 4. (a) Plano ‘GND_ ST’ (b) Plano ‘GND_4L".
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Lo mas interesante en la optimizacion de este disenio es, probablemente, el procedi-
miento de ajuste de las asincronias relativas entre los resonadores. Teniendo en cuenta
la discusion sobre las asincronias realizada en el apéndice A y los comentarios realiza-
dos en 3.5.4, en la tabla 3.14 se muestra el valor de asincronia normalizada estimado
para cada resonador al término de la fase 1 de diseno.

’ H Asincronia inicial estimada (Af;) ‘ Asincronia deseada (A fy) ‘

RES; 0.653 0.029
RES, 0.653 0.478
RES3 -0.464 -0.792
RES, -0.464 0.029

Tabla 3.14: Estimacién de las asincronias normalizadas segun las dimensiones iniciales
de las ranuras propuestas en la fase 1 y valor deseado para el prototipo “boz-section”.

Si se expresa la tabla 3.14 en forma de vectores se obtiene

Af;=[0653 0,653 —0464 —0,464 |, (3.27)

de:[o,ozg 0,0478 —0,792 0,029}. (3.28)

En la correccion de las asincronia existe un grado de libertad, es posible seleccionar
cual de los resonadores permanece sin sintonizar. En este caso se ha decidido no tocar
el resonador RES;. Restando la asincronia del resonador 3 a las ecuaciones 3.27 y
3.28 se obtienen los vectores de asincronias relativos a la asincronia del resonador 3,
resultando

Afri=A0F—AF(3)=| 1,1170 1,170 0 0], (3.29)

Afra=NDFs—Afa(3) =] 08210 08398 0 08210 |. (3.30)

Partiendo de las ecuaciones 3.29 y 3.30, se define la correccién necesaria para las
asincronias como la diferencia entre ambos vectores, Corra, = A fyq — A fy4, obtenién-
dose

Corra, = | —0,2060 —0,2772 0 0,8210 |. (3.31)

De la expresion 3.31 se deduce que los resonadores 1 y 2 necesitan un pequeno
incremento en su frecuencia de resonancia y el resonador 4 necesita una gran reducciéon
de su frecuencia de resonancia.

En consecuencia, las decisiones de diseno al respecto han sido:

» ASINCRONIA DEL RESONADOR RES,: Se ha utilizado una ranura de tipo kj, como

ranura adicional en la tapa externa del resonador RES,. Se trata de la ranura
SLT, ;, indicada en la figura 3.31(b).
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» ASINCRONIA DEL RESONADOR RES;: Se ha utilizado una ranura de tipo k., como
ranura adicional en la tapa externa del resonador RES;. Se trata de la ranura
SLTs; que aparece en la figura 3.31(a).

» ASINCRONIA DEL RESONADOR RES,: Puesto que se trata de un resonador in-
terno, para implementar la asincronia relativa correspondiente, se ha empleado
el mecanismo de “via-hole” introducido en la seccion 3.4.2. Si se observan los
planos de metalizacion del prototipo, mostrados en las figuras 3.30 y 3.31, se
puede apreciar que el “via-hole” que existe en el area de los resonadores solo esta
cortocircuitado en los planos de metalizacién de RES,, los planos ‘GND_ 12" y
‘GND__23. Esto se puede observar en detalle en las figuras 3.30(a) y 3.30(b).

Una vez descritos cualitativamente los aspectos mas importantes del proceso de
optimizacién, se muestran los resultados obtenidos en simulacién para el prototipo
“box-section” optimizado.

—HFSS; Prepreg A=0.110mm
--HFSS; Prepreg A=0.070mm
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Figura 3.32: Respuesta en frecuencia obtenida en HF'SS del prototipo SIW “boz-section’
optimizado y simulado sin pérdidas. (a) Coeficientes de reflexion, para los dos grosores
de ‘Prepreg A’ considerados. (b) Coeficiente de transmisién, para los dos grosores de
‘Prepreg A’ considerados.

En la figura 3.32(a) se presentan los coeficientes de reflexion de entrada y de salida
del filtro “box-section” optimizado para ambos grosores del ‘Prepreg A’. Como se puede
observar, las variaciones introducidas sobre los coeficientes de reflexion por el cambio
en el grosor de la capa de dieléctrico no son muy relevantes. En ambos casos, las
simulaciones proporcionan un coeficiente de reflexion en la banda de paso en torno
a —15dB, lo que se aproxima a las pérdidas de retorno de la respuesta ideal que
se muestra en la figura 3.28. Ademas, la banda de paso tiene un ancho de banda
ligeramente superior al valor original de 250 MHz, estando centrada ligeramente por
encima de los 5 GHz, concretamente en 5,125 GHz.

En la figura 3.32(b) se presentan los coeficientes de transmisién del prototipo op-
timizado, también en este caso se han realizado la simulacién con los dos valores del
‘Prepreg A’. Como se puede apreciar, la influencia del grosor del ‘Prepreg A’ sobre las
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pérdidas de insercion es despreciable en la banda de paso y poco relevante en lo que a
las bandas de rechazo se refiere. En ambos casos, el coeficiente de transmisién posee un
rizado inferior a 0,25 dB, valor especificado para la banda de paso. Ademas, en ambos
casos la respuesta en frecuencia obtenida en simulacion presenta un cero de transmision
con un nivel de rechazo en torno a 40dB y ubicado unos 270 MHz por encima de la
frecuencia central de la banda de paso del filtro, estimada en 5,125 GHz. Estos valores
son muy préximos a los especificados en la respuesta ideal planteada en la seccién 3.9.1.

Con estos resultados se puede afirmar que el prototipo “boz-section” optimizado
que se presenta en este apartado satisface las especificaciones eléctricas planteadas en
el apartado 3.9.1, con excepcion de un desplazamiento de la frecuencia central de la
banda de paso del filtro, fy, que se ha considerado irrelevante para la demostracion de
la técnica de diseno.

3.9.4. Medida de prototipos VS HFSS: “box-section”

En este apartado se comparan las simulaciones electromagnéticas de modelos con
pérdidas con las medidas obtenidas para varios prototipos implementados del diseno
realizado en la seccion anterior. Los prototipos poseen todos las mismas dimensiones
y han sido fabricados todos a la vez en diferentes zonas de una misma placa. Las
condiciones de simulacién y de medida de los prototipos son similares a las comentadas
en la seccion 3.8.4 para el prototipo simétrico.

En las figuras 3.33(a) y 3.33(b) se presenta la comparativa de coeficientes de re-
flexion de entrada y salida, respectivamente. En este disenio existen ciertas diferencias
entre las respuestas de los distintos prototipos. Lo mas significativo de estas variaciones
son ligeros desplazamientos en frecuencia del coeficiente de reflexion. En cualquie caso,
todos los prototipos presentan pérdidas de insercion superiores a 10dB en la banda de
paso, en la mayoria de los casos en torno a 15dB.

En la figura 3.33(c) se muestra una comparativa entre las medidas de los coeficientes
de transmision de varios prototipos y la simulacion en HFSS del filtro diseniado. Como
se puede observar, en torno a la banda de paso del filtro las medidas de los distintos
prototipos son similares. Todas las respuestas son similares también a los resultados de
la simulacién electromagnética. Las medidas de los prototipos muestran una frecuencia
central de la banda de paso en torno a 5,1 GHz, un ancho de banda aproximado de
250 MHz y unas pérdidas de insercion comprendidas entre 5,5dB y 7,5dB. Como se ha
comentado previamente, en torno a 1dB corresponden exclusivamente a parte de las
lineas de acceso no descontadas tras la calibracion TRL.

Ademas de las prestaciones en la banda de paso, hay que destacar que las medidas
también presentan un comportamiento muy similar en las bandas de rechazo. Todas las
medidas presentan un cero de transmision alrededor de 5,5 GHz, ligeramente desplazado
con respecto al cero predicho en la simulacion, ubicado en torno a 5,39 GHz. En la figura
3.33(d) se muestra el coeficiente de transmisién medido y simulado desde 2 GHz hasta
12 GHz. Como se puede observar, también en zonas de las bandas eliminadas alejadas
de la banda de paso todas las medidas son muy similares entre si y son consistentes
con la simulacion realizada.
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Figura 3.33: Comparativa entre la simulacién en HFSS con pérdidas y las medidas
de los prototipos del disefio “boz-section”. (a) Coeficiente de reflexién de entrada. (b)
Coeficiente de reflexion de salida. (c¢) Coeficiente de transmisién: “zoom” en entre 4 y
6 GHz. (d) Coeficiente de transmision: rango extendido de 2 a 12 GHz.

3.9.5. Conclusiones del diseno e implementacién del prototipo
“box-section”

Los resultados obtenidos del diseno e implementacion del prototipo “boz-section”
permiten extraer las siguientes conclusiones:

= Mediante la aplicacion de la estrategia de disenio propuesta se pueden implemen-
tar filtros de resonadores SIW apilados verticalmente y acoplados iinicamente por
ranuras con respuesta asimétrica y ceros de transmision.

= La estructura fisica utilizada junto con la técnica de diseno propuesta permi-
ten desarrollar topologias como la “boz-section”, cuya naturaleza parece a priori
totalmente inadecuada para este tipo de arquitectura fisica.

= La aplicacion de la estrategia de disefio ha permitido la implementaciéon de aco-
plamientos cruzados utilizando estructuras en las que se mantienen desacoplados
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resonadores adyacentes, a pesar de que haya ranuras abiertas entre ellos.

Por tltimo, hay que destacar que si bien la topologia “box-section” supone el ejem-
plo mas llamativo para ilustrar las posibilidades de la técnica de diseno, no es la to-
pologia mas adecuada para implementar una respuesta en frecuencia asimétrica con
un cero de transmision. La seleccion de la estructura de la matriz de acoplamiento
mejor adaptada a la estructura fisica de resonadores apilados puede simplificar la im-
plementacién de un filtro con una determinada respuesta en frecuencia. De hecho, en
el apéndice C se presenta otro prototipo asimétrico con un cero de transmision, pero
con un disefio bastante mas sencillo.
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Capitulo 4

Filtros Interdigitales con ceros de
transmision en LTCC

En este capitulo se presentan dos disenos de filtros paso-banda interdigitales con ce-
ros de transmisién. Para conseguir la insercion de los ceros en la respuesta en frecuencia
de los filtros, se propone una topologia que permite implementar acoplamientos cruza-
dos entre resonadores no adyacentes en filtros interdigitales en tecnologia “stripline”.
La topologia propuesta tiene la ventaja de que ofrece la posibilidad de afiadir ceros de
transmision a la respuesta del filtro sin incrementar significativamente la complejidad
fisica del prototipo, manteniendo una estructura de la seccion transversal similar a la
de un filtro interdigital en “stripline” clasico. De este modo, se logra que el coste de
fabricacion sea muy similar al de un filtro todo-polo del mismo tipo.

Se ha desarrollado un modelo circuital para analizar y caracterizar la estructura de
acoplamiento propuesta. Dependiendo de determinadas condiciones, la misma estruc-
tura fisica tiene diferentes comportamientos, lo que permite utilizarla dentro del filtro
interdigital de dos formas distintas.

La topologia propuesta se ha validado mediante el disefio, fabricacién y caracteri-
zacion de dos filtros interdigitales diferentes en tecnologia LTCC. En cada uno de ellos
la estructura de acoplamiento propuesta se ha dimensionado para que presente uno de
los dos comportamientos eléctricos posibles [67].

4.1. Introduccion

Dos parametros criticos en el diseno de filtros de microondas son su tamano final
y el factor de calidad sin carga que se puede conseguir con los resonadores utilizados.
Por esto, uno de los retos mas importantes en el diseno de filtros compactos es reducir
el tamano de los resonadores sin degradar su factor de calidad. En la actualidad, las
tecnologias de fabricacion de circuitos planares multicapa permiten desarrollar filtros
muy compactos tanto en sustratos plasticos como ceramicos.

Desde los origenes del desarrollo de filtros de microondas, las lineas de transmision
se han considerado como los resonadores canénicos para disefiar filtros en tecnologia
planar [68]. No obstante, es posible emplear otros tipos de resonadores integrados en
sustrato, como por ejemplo los resonadores SIW utilizados en el capitulo anterior.
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Ademas, las técnicas de fabricacion multicapa modernas facilitan también la integracion
de resonadores de parametros concentrados LC, donde los inductores y condensadores
son directamente dibujados en las distintas capas de metalizacion disponibles en el
sustrato multicapa [69].

Los filtros de microondas que usan en resonadores basados en lineas de transmision
suponen una buena relaciéon de compromiso entre el tamafio y el factor de calidad sin
carga de los resonadores. Los resonadores SIW, como se ha comentado en el capitulo
anterior, suelen proporcionar un factor de calidad superior al de sus homdélogos basados
en lineas de transmisién. Sin embargo, su tamano es considerablemente mayor, sobre
todo en frecuencias bajas y medias. Esto es especialmente si no se aplica ninguna de
las técnicas especificas de miniaturizacion de filtros SIW habituales. Por otro lado, los
resonadores concentrados proporcionan topologias muy compactas, aunque el factor
de calidad que ofrecen es habitualmente un orden de magnitud menor que el de los
resonadores basados en lineas de transmision.

En la bibliografia existen diferentes propuestas para la geometria de los resonadores
y sus acoplamientos, que tienen como objetivo hacer méas compactos los filtros de
pardmetros distribuidos [70, 71, 72]. Estas geometrias permiten introducir ceros de
transmision mediante la implementacion de acoplamientos cruzados. No osbtante, para
filtros de orden elevado, los filtros interdigitales continiian siendo hoy dia una de las
estructuras distribuidas mas compactas que se pueden utilizar [73].

En la figura 4.1 se muestra un ejemplo de filtro interdigital en “stripline”. En ella se
muestra una vista 3D del filtro, donde se aprecia una seccién transversal compuesta por
dos bloques de sustrato comprendidos entre los dos planos de masa superior e inferior
de las lineas “stripline”. Los niveles metéalicos donde residen ambos planos de masa
se han eliminado de la figura para poder mostrar los resonadores basados en lineas de
transmisién “stripline”. Estos se implementan en el nivel de metalizacién ubicado entre
ambos bloques de sustrato. Asi, la fabricacion del filtro sélo requiere dos bloques de
sustrato y tres mascaras de metalizacion, lo que supone la configuracién mas simple y
barata para fabricar un circuito multicapa. Minimizar el nimero de capas de sustrato y
de niveles de metalizacion es uno de los criterios mas importantes para reducir el coste
de fabricacién en circuitos multicapa, especialmente en en tecnologias como LTCC,
cuyo coste es superior comparado con circuitos planares en plastico.

Una de las limitaciones mas importantes de la topologia interdigital es que la im-
plementacion de acoplamientos cruzados entre resonadores no adyacentes plantea un
problema muy significativo de interconexion. La solucién méas extendida para solven-
tar este problema son los filtros interdigitales generalizados [74], cuya estructura se
muestra en la figura 4.2.

Esta topologia permite obtener respuestas en frecuencia con ceros de transmision,
aunque sélo son posibles los acoplamientos cruzados entre resonadores superpuestos
verticalmente, lo que restringe las posibilidades de introduccién de ceros. No obstan-
te, una de las desventajas mas importantes es que la estructura multicapa necesaria
duplica el nimero de dieléctricos y de niveles de metalizacion del prototipo con res-
pecto a la topologia clasica. Esto provoca que el coste de fabricacion se incrementa
significativamente.

La principal contribuciéon de este capitulo es proponer una estructura fisica que
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Figura 4.1: Filtro interdigital en “stripline” todo-polo de quinto orden. Los planos de
masa superior e inferior no se muestran para poder mostrar las lineas internas del
“layout”. También se muestran los “via-hole” desde el nivel “Top” al “Bottom”, que
cortocircuitan cada resonador en su extremo con los planos de masa y los “via-hole”
de apantallamiento que rodean al filtro.
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Figura 4.2: Seccién transversal de un filtro interdigital generalizado en “stripline”.
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permite implementar acoplamientos cruzados en un filtro interdigital, manteniendo
una secciéon transversal similar a la de un filtro todo-polo. De este modo, se pueden
disenar filtros interdigitales compactos y con ceros de transmision con el mismo coste
de fabricacion que los prototipos todo-polo clasicos.

La estructura de acoplamiento propuesta se muestra en la figura 4.3, donde se
presenta una vista 3D de un prototipo real implementado en tecnologia LTCC. El
prototipo es un filtro interdigital de quinto orden con un cero de transmision.

Figura 4.3: Filtro interdigital de quinto orden con un cero de transmisién (5-1) mos-
trando la estructura de acoplamiento cruzado propuesta. Una linea de transmision,
marcada en color oscuro en su zona central, se acopla a las terminaciones en circuito
abierto de los resonadores 2 y 4. El acoplamiento se logra mediante un “gap” capacitivo
en cada una de las terminaciones de la linea de acoplamiento.

La estructura “multi-via” que se observa en cada uno de los extremos cortocir-
cuitados de los resonadores, se comporta como un corto circuito ideal en el rango de
frecuencias de trabajo del dispositivo. Esta estructura fue sugerida por el fabricante,
IMST GmbH, para posibilitar la fabricacién de los “via-holes” que se habian especifi-
cado inicialmente cuya relaciéon de aspecto no cumplia con las reglas de fabricacion.

La estructura de acoplamiento propuesta es una secciéon de linea de transmision
acoplada mediante “gaps” capacitivos a las terminaciones en circuito abierto de los
dos resonadores no adyacentes. La seccion central de la linea de acoplamiento se ha
destacado en un color mas oscuro en la figura 4.3. Las condiciones de disefio que
permiten que la estructura se comporte como un inversor de admitancias entre dos
resonadores no adyacentes se presentan en la seccion 4.2.1.

Esta estructura no es adecuada para implementar todos los acoplamientos cruzados
existentes en la topologia “folded”. Esto es consecuencia de que los acoplamientos cru-
zados entre resonadores pares e impares en la figura 4.3 no son facilmente realizables.
En esos casos, las terminaciones en circuito abierto de los resonadores se ubican en ca-
ras opuestas del filtro. Por tanto, la necesidad de atravesar toda la seccion principal del
filtro dificulta el uso de esta estructura para implementar este tipo de acoplamientos,
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tanto desde un punto de vista de funcionamiento eléctrico como de coste de fabrica-
cién. En definitiva, esta nueva estructura de acoplamiento permite introducir ceros de
transmision, sin embargo con ella no es posible introducir el maximo niimero posible
de ceros de transmision en la respuesta del filtro.

En la seccién 4.2.2 se desarrolla un modelo circuital para esta estructura, incluyendo
un resonador A/2 que se anade al cuerpo principal de un filtro interdigital todo-polo.
De esta forma, esta misma estructura fisica permite en este caso una topologia para
el filtro con un orden diferente, posibilitando la implementaciéon de un mayor ntimero
de ceros de transmisién. Ademas, al mismo tiempo, se mantiene aproximadamente el
nivel de pérdidas de insercién en la banda de paso del filtro todo-polo original. En este
caso, la sintesis de la matriz de acoplamiento para esta nueva topologia se desarrolla
mediante un proceso de optimizacién [75].

Para validar experimentalmente la topologia propuesta y los acoplamientos cruzados
que se pueden lograr, en este capitulo se presenta el diseno y fabricacion de dos filtros
en tecnologia LTCC. El primero es un filtro pseudo-eliptico (5-1) de quinto orden a 6
GHz, con respuesta asimétrica. El segundo diseno es un filtro pseudo-eliptico de orden
siete (7-4) a 8 GHz, con una respuesta aproximadamente simétrica, implementado con
tan sélo diez de los doce acoplamientos tedricamente necesarios.

4.2. Estructura de acoplamiento cruzado en filtros
interdigitales

En esta seccién se realiza el andlisis eléctrico de la estructura fisica propuesta para
implementar acoplamientos cruzados en filtros interdigitales. También se presenta su
inclusién en la topologia interdigital clasica mediante diferentes modelos circuitales,
dependiendo de la funcionalidad que se desee para la estructura.

Como se ha comentado brevemente en la secciéon previa, la estructura de acopla-
miento propuesta, que se muestra en la figura 4.3, consiste en una linea de transmision
que se acopla mediante “gaps” capacitivos a las terminaciones en circuito abierto de
un par de resonadores no adyacentes. El comportamiento de esta estructura depende
de la longitud eléctrica de la seccién de linea de transmisién. Bajo ciertas condiciones
que se detallan en los apartados siguientes, esta estructura se comporta como un in-
versor de admitancias que se utiliza para implementar algunos de los acoplamientos
cruzados que se obtienen de la sintesis de la matriz de acoplamiento. Por otra parte,
bajo condiciones de diseno diferentes esta misma estructura fisica se puede comportar
como un resonador adicional, que se emplea para proponer una topologia alternativa
de filtro con ceros de transmisién adicionales.

4.2.1. Dimensiones de la estructura de acoplamiento para que
funcione como inversor de admitancias.

La estructura de acoplamiento se puede modelar mediante el circuito equivalente
de la figura 4.4. El modelo circuital estd compuesto de dos inversores de admitancia,
cuyos parametros de inversion son J; y Jy, conectados a cada una de las terminaciones
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Figura 4.4: Modelo circuital de la estructura de acoplamiento propuesta.

de la seccion de linea de transmision sin pérdidas, caracterizada por su impedancia
caracteristica Zy y por su longitud eléctrica 6 a la frecuencia central de la banda de
paso.

Si los parametros fisicos se seleccionan adecuadamente, la estructura trabaja como
un inversor de admitancias de banda estrecha a la frecuencia central de la banda de
paso. El calculo de la matriz ABCD para el circuito completo es:

A B — 2 cos (6) — _sin(®)
_ h Ak (4.1)
C D —jZoJ1Jsin (0) —% cos (0)
T

Este circuito se comporta como un inversor de admitancia caracterizado con el
parametro £Jr cuando se verifican simultdneamente las siguientes condiciones [19]:

= A=D =0,
» B=+1/(5Jr),
» O'=Fj 7.

Estas condiciones se logran cuando la longitud eléctrica de la linea es un multiplo
impar de \g/4, donde \q representa la longitud de onda a la frecuencia central de la
banda de paso. En este caso, la matriz de parametros ABDC del circuito eléctrico
completo es:

1
A B _ ! R (4.2)

cC D :FjZ()Jljg 0
T

donde el parametro del inversor se calcula como Jr = FJ;J57,.

Los “gaps” capacitivos que se ubican entre la linea y los resonadores correspon-
dientes funcionan como los inversores de admitancia J; y J, mostrados en la figura
4.4. El modelo circuital de un ‘gap’ capacitivo es idéntico formalmente al modelo en I1
capacitivo de parametros concentrados de la figura 4.5, que también modela a un in-
versor de admitancia [19]. En el modelo de “gap” capacitivo, todas las capacidades son
positivas, siendo C la capacidad principal del “gap” y C, las capacidades a masa. Por
su parte, en el modelo de inversor de admitancias, las capacidades C), son negativas. Si
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Figura 4.5: Red capacitiva en II, que se puede usar para modelar un “gap” capacitivo
o un inversor de admitancia seleccionando adecuadamente los valores de C, y C,,.

se verifica que C, = —C, el circuito se comporta como un inversor de admitancias de
banda estrecha en wy, cuyo pardmetro de inversion es J = wyCj.

Para utilizar un “gap” capacitivo como inversor de admitancias en estas circunstan-
cias, la longitud de los resonadores adyacentes y la longitud de la linea de acoplamiento
deben ser recortadas para compensar las capacidades parasitas del “gap” y las capaci-
dades negativas del inversor. Bajo esas condiciones, la matriz ABCD de la estructura
completa es

A B 0 + 1

jZOW(Q)Cg,lch

C D :FngwgCg,ngQ 0
T

y la estructura trabaja como un inversor de admitancias de pardmetro Jr = Fj ZowiCy1C, 2,
donde Cy 1 y Cy 2 son las capacidades del “gap” en cada extremo de la linea de acopla-
miento.

Si la capacidad principal del “gap” es suficientemente pequena, entonces la linea de
acoplamiento se puede trazar en el mismo nivel de metalizaciéon que los resonadores.
En cambio, si la capacidad es demasiado alta, el “gap” necesario resulta ser demasiado
estrecho para las reglas de disefio del proceso de fabricacion. En este caso, la linea
de acoplamiento se debe trazar en un nivel diferente, permitiendo un pequeno solapa-
miento vertical entre la linea y las terminaciones de los resonadores, con el objetivo de
construir un condensador de placas paralelas.

En resumen, de este modo se logra que la estructura de acoplamiento propues-
ta funcione como un inversor de admitancias, siendo al mismo tiempo eléctricamente
larga, lo que posibilita el acoplamiento entre puntos fisicamente remotos en un circui-
to distribuido. Ademas, la seccidon transversal del prototipo final es muy parecida, si
no la misma, a la de un prototipo interdigital todo-polo, manteniendo los costes de
fabricacion y aproximadamente el nivel de pérdidas de insercién en la banda de paso.
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4.2.2. Dimensiones de la estructura de acoplamiento para que
funcione como un resonador \/2 adicional.

Como se ha mencionado en la seccién 4.1, la estructura de acoplamiento no se puede
usar para implementar acoplamientos cruzados entre resonadores pares e impares. Esto
supone una limitacién en el nimero de ceros que se pueden incluir en la respuesta del
filtro, porque so6lo se pueden implementar un subconjunto de los acoplamientos cruzados
de la topologia candénica “folded”.

1 =
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4
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3 e
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®-

H

4
5 =

Figura 4.6: Topologia de filtro interdigital de quinto orden con dos acoplamientos cru-
zados entre los resonadores 1 y 5 y los resonadores 2 y 4.

La topologia de un filtro interdigital de quinto orden se muestra en la figura 4.6 como
ejemplo. En esta figura se muestran los acoplamientos cruzados que son factibles con
la estructura propuesta, que en este caso son los implementados entre los resonadores
1y 5y entre los resonadores 2 y 4. Esta estructura corresponde a la topologia candénica
“folded” donde se ha eliminado el acoplamiento cruzado entre los resonadores 1 y 4
puesto que no puede ser implementado con la estructura de acoplamiento propuesta.

No obstante, teniendo en cuenta que la estructura de acoplamiento propuesta con-
siste en una secciéon de linea de transmision terminada en abierto en ambos extremos,
es posible ajustar su longitud a la de un resonador A/2. El mismo modelo circuital
mostrado en la figura 4.4 también resulta adecuado para la estructura de acoplamiento
cuando la linea se disena como un resonador A/2. En este caso, la longitud eléctrica de
la linea es € = 7 rad. Los inversores modelan los acoplamientos con los resonadores del
filtro interdigital en linea y sus constantes deben tener signos opuestos, porque las ten-
siones y corrientes en los extremos de la secciéon de linea A/2 tienen signos contrarios.
En este caso, los acoplamientos también se implementan mediante “gap” capacitivos.

Bajo estas condiciones, la misma estructura fisica que se muestra en la figura 4.6
se comporta como un filtro de siete resonadores, con la topologia que se presenta en la
figura 4.7.

En la figura 4.8(a) se muestra la topologia canénica “folded” para un filtro de orden
siete. Cuando la respuesta es simétrica con cuatro ceros de transmision, tan sélo son
necesarios dos acoplamientos cruzados. Esta topologia se observa en la figura 4.8(b),
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Figura 4.7: Topologia de un filtro interdigital de quinto orden con dos resonadores en
A/2 adicionales.

donde los acoplamientos cruzados innecesarios se han eliminado. De este modo, el filtro
simétrico 7-4 se puede implementar considerando tinicamente siete resonadores y diez
acoplamientos. Este es el mismo ntimero de resonadores y acoplamientos que estan
disponibles en la topologia propuesta, que aparece en la figura 4.8(c).

El contexto de colaboracion con empresas del ambito de las radiocomunicaciones en
el que se ha desarrollado el trabajo que se presenta en este capitulo, ha implicado que
su objetivo ultimo fuese el desarrollo de filtros planares ceramicos de bajo coste y altas
prestaciones. Se debe dejar claro que por este motivo, en el desarrollo de la topologia
propuesta, sobre la ortodoxia en el proceso de sintesis, se han primado las posibilidades
fisicas de implementacién y las prestaciones que se pueden conseguir para la respuesta
del filtro. Por esta razon, no se ha buscado en este caso una relacién analitica entre
la matriz de acoplamiento de la topologia propuesta y su correspondiente funcion de
transferencia polinémica.

La sintesis numérica toma como punto de partida la matriz de acoplamiento de un
filtro con respuesta Chebyshev todo-polo de quinto orden. Para modelar la inclusion
de los resonadores 5 y 6 de la figura 4.7, se han insertado dos filas y dos columnas
adicionales en la matriz de acoplamiento original, obteniendo finalmente una matriz
de séptimo orden. Este es el punto de partida del proceso de optimizacion, donde se
ha minimizado el error entre las respuestas real y deseada. La tnica restriccion que
se impone en este proceso es que los elementos no nulos de la matriz deben coincidir
con los de la topologia impuesta. Ademas, los factores de acoplamiento en ambas ter-
minaciones de los resonadores A/2 deben tener signos opuestos, como previamente se
ha mencionado. Con esto, las frecuencias de resonancia y los factores de acoplamiento
se calculan optimizando la respuesta del filtro que se obtiene a partir de la matriz de
acoplamiento [75]. Los resultados obtenidos tras este proceso se discuten en la seccién
siguiente, donde se presentan los resultados experimentales obtenidos.
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Figura 4.8: Topologia candnica “folded” de un filtro de orden siete comparado con
la nueva topologia propuesta. (a) Topologia “folded” con los acoplamientos cruzados
necesarios para una respuesta asimétrica 7-4: siete resonadores y doce acoplamientos.
(b) Topologia “folded” con los acoplamientos cruzdos requeridos para una respuesta
simétrica 7-4: sélo son necesarios diez acoplamientos. (¢) Topologia propuesta en la
figura 4.7: siete resonadores y diez acoplamientos.

4.3. Diseno y caracterizacién de prototipos

En esta seccién se presentan dos disenos de filtros interdigitales con ceros de transmi-
sion, que se han implementado y medido para validar el uso de la estructura propuesta
con su doble comportamiento: como inversor de admitancias y como resonador A/2.
Las especificaciones de ambos filtros se presentan en la tabla 4.1.

Los filtros se han disenado en tecnologia LTCC y han sido fabricados por IMST
GmbH. El sustrato ceramico empleado es CT700, cuya constante dieléctrica es €, =
7,36, su tangente de pérdidas tand = 0,0028 y se encuentra disponible en grosores de
114 pm o 222 pm. Como material conductor, se ha utilizado la pasta de plata TC7302,
con una conductividad de o = 23,8 MS/m y un grosor final de 11 ym.

La estructura transversal del “stack-up” LTCC se ha disefiado estableciendo un
compromiso entre los costes de fabricacion y el factor de calidad de los resonadores,
lo que da lugar a un balance entre el nimero de niveles de metalizacion y sustratos y
la anchura de las pistas correspondientes a los resonadores. La figura 4.9 presenta la
seccién transversal de la placa finalmente empleada en los prototipos. Esta se compone
de seis niveles de dieléctrico CT700 con grosor 222 um cada uno, siendo el total del
grosor de la linea “stripline” de 1332 pm.

La impedancia caracteristica seleccionada para los resonadores es de Z, = 40 €2,
lo que implica anchuras de los resonadores en torno a wy ~ 550 pm y una factor de
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FiLTrO A 6 GHz

FiLTrRO A 8 GHz

Frecuencia central (fp) 5,775 GHz 8,0 GHz
Ancho de banda (BW) 150 MHz 300 MHz
Pérdidas de insercién (IL) en la banda de paso <3dB <3dB
Rizado de (IL) en la banda de paso <0,5dB <0,5dB
Pérdidas de retorno (RL) en la banda de paso >15dB >12dB

Banda de rechazo inferior

DC — 5,125 GHz

DC — 7,280 GHz

Banda de rechazo superior

6,425 GHz — 15GHz

8,720 GHz — 15GHz

IL en la banda de rechazo inferior

> 60 dB

> 60 dB

IL en la banda de rechazo superior

> 45 dB

> 60 dB

Tamano

< 25 x 18 X 2mm

< 25 x 18 X 2mm

Tabla 4.1: Especificaciones de los filtros disefiados e implementados.

N

222 pm

TC7302 Silver paste
I CT700 Substrate layer

1332 um

B =

Figura 4.9: Estructura de la seccion transversal del “stack-up” en LTCC empleado para

la implementacion de los filtros interdigitales con ceros de transmision.
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calidad estimado de @ = 142 [76]. Esta seleccién proporciona un factor de calidad
aceptable para los resonadores, junto con lineas de anchura suficiente para que sus
impedancias sean bastante insensibles a las tolerancias del proceso de fabricacion. Las
lineas a la vez son lo suficientemente estrechas como para mantener al corte todos los

modos superiores en la banda de operacién.

4.3.1. Disefio e implementacién de un filtro (5-1) en 6 GHz

En este apartado se presentan el diseno y la caracterizaciéon del filtro a 6 GHz. Para
satisfacer las especificaciones correspondientes de la tabla 4.1, se ha seleccionado una
respuestas de Chebyshev generalizada de quinto orden con 15 dB de pérdidas de retorno
en la banda de paso y un cero de transmisiéon [18]. El ancho de banda de la respuesta
equivalente paso-bajo sin pérdidas se ha sobredimensionado para compensar el efecto
de las pérdidas de los materiales [76], siendo el ancho de banda final de BW = 450 MHz.

Con los parametros anteriores y un cero de transmisién en la frecuencia normalizada
w = —2,8, las especificaciones se satisfacen en ambas bandas de rechazo. El calculo de
la funcion de transferencia polindémica proporciona la respuesta paso-bajo equivalente
ideal que se presenta en la figura 4.10. La matriz de acoplamiento correspondiente se
muestra en la figura 4.11. La matriz coincide con la topologia de la figura 4.6 si se

elimina el acoplamiento 1-5 (acl).
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Figura 4.10: Respuesta del equivalente paso-bajo ideal para un filtro pseudo-eliptico
(5-1) con 15 dB de pérdidas de retorno en la banda de paso y un cero de transmisién
en w = —2,8. La regiéon sombreada representa los limites de la especificacién de las

pérdidas de insercion del filtro en las bandas de rechazo.

El filtro esta compuesto basicamente de siete lineas “stripline” acopladas lateral-
mente . Cinco de éstas implementan los resonadores de la secciéon en linea o cuerpo
principal del filtro, etiquetadas de ‘1’ a ‘5’, mientras que dos proporcionan la adapta-
cién de impedancias correspondiente en cada puerto. Todas las lineas son lineas “strip”
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1 2 3 4 )
-0.01  -0.772 0 0 0
-0.772 -0.014 -0.583 -0.132 0

0 -0.583  0.232  -0.583 0

0 -0.132  0.583 -0.014 -0.772

0 0 0 -0.772 -0.01

Tt = W NN =

Figura 4.11: Matriz de acoplamiento de un filtro pseudo-eliptico de quinto orden (5-1).

simétricas trazadas en el centro de la seccion transversal de la placa, entre los niveles
de dieléctrico L3 y L4 en la figura 4.9. El prototipo fisico se presenta en la figura 4.3.

REs. 1 & RES. 5 | RES. 2 & RES. 4 | REs. 3
f. (GHz) 5,778 5,779 5,724
Al (pm) —-2,5 -3,3 +42.5

Tabla 4.2: Frecuencias de resonancia y ajuste de longitudes de los resonadores del filtro
(5-1).

La frecuencia de resonancia (f,) de cada resonador, calculada a partir de la des-
normalizacion de la matriz de acoplamiento, se muestra en la tabla 4.2. La longitud
del resonador A\/4 a 5,775 GHz resulta ser 4787 pm. No obstante, una vez que los
efectos reactivos de las terminaciones en cortocircuito y circuito abierto de las lineas se
compensan mediante un proceso de optimizacion, la longitud final de los resonadores
A/4 a 5,775 GHz es [, = 4355 pm. Esta longitud se ajusta finalmente de acuerdo a la
asincronia de cada resonador, segin la matriz de acoplamiento. Estas variaciones de
longitud se presentan en la tabla 4.2 como Alg. Teniendo en cuenta que la toleran-
cia de fabricacion es de £25 um, sélo la asincronia del resonador 3 es suficientemente
significativa como para ser tenida en cuenta.

0| 1] 2/ 3
we (pm) | 267 | 469 | 548 | 554
se (um) | 298 | 886 | 996 | 996

Tabla 4.3: Anchuras y separaciones de las lineas del filtro (5-1).

Las anchuras de las lineas y las separaciones entre ellas se calculan usando la clasica
técnica de diseno de filtros interdigitales (tabla 4.3) [6]. El filtro de quinto orden tiene
una estructura simétrica, con lo que w; = we_; para j € [0,3] y s, = S¢_p para
k € [0,2], donde s representa la separacién entre la linea k y la linea k + 1, como se
puede observar en la figura 4.9.

El modelo circuital de la estructura de acoplamiento se ha presentado en la figura
4.4. La relacion entre la constante de inversion total y los parametros del modelo
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B/2

B/2

(a) (b)

Figura 4.12: Condensador inversor de placas paralelas. (a) Vista lateral. La altura del
“stack-up” de la linea “strip” es B, mientras que la longitud de solapamiento vertical
es el pardmetro s. (b) Vista en planta. La anchura de la linea del resonador es w; y la
anchura de la linea de acoplamiento es ws. La relaciéon de aspecto del solapamiento ver-
tical se ha sobredimensionado para que se pueda observar adecuadamente. La relacion
real es s < wy,.

circuital es Jr = FJ1JoZy. La estructura resultante es simétrica, con J; = Jo, y
seleccionando Zy = 40 € todos los elementos son realizables. Teniendo en cuenta el
signo negativo de Ma 4 en la figura 4.11, 6 se ajusta a 7/2 en 5.775 GHz.

Para implementar los inversores J; y J, se han utilizado “gaps” capacitivos entre las
terminaciones en circuito abierto de los resonadores 2 y 4, siendo la capacidad asociada
al “gap” de C, = 62 {fF [19]. El modelo circuital de un “gap” se muestra en la figura
4.5. Dadas las anchuras de las lineas, se ha estimado que para lograr el valor necesario
de C, se necesita un tamano de “gap” mas pequenio que la minima separacién entre
lineas que imponen las condiciones de fabricacién [77]. Por este motivo, para obtener
un valor alto de capacidad Cy, la linea de acoplamiento se ha implementado como una
linea “strip” asimétrica, trazada entre los niveles de dieléctrico L2 y L3. Empleando
esta configuracion las terminaciones de la linea de acoplamiento se pueden solapar
verticalmente con las terminaciones en abierto de los resonadores para implementar los
elevados valores de C, mediante una configuracién de condensador de placas paralelas,
como se presenta en la figura 4.12.

La separacion vertical entre las placas del condensador establecido es 222 pym, que
coincide con el grosor final de un nivel de dieléctrico CT700. Las dimensiones del
condensador se calculan con un proceso de optimizaciéon mediante la herramienta 3D
HFSS, a partir del que también se deducen las capacidades paréasitas asociadas. Para
compensar estas capacidades parasitas, la longitud de la linea de acoplamiento se ajusta
hasta un valor de ly4 = 4199 pm. Al mismo tiempo, las longitudes de los resonadores
2 y 4 también tienen que ser ajustadas hasta obtener sus longitudes finales, mostradas
en la tabla 4.4.

En la figura 4.13 se muestran algunos de los prototipos fabricados. El tamano
completo de éstos, incluyendo las transiciones de ambos puertos entre el nivel interno
“stripline” y las lineas coplanares externas es 14,6 mm x 13,5 mm x 1,332 mm. Estas
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0&6 | 1&5 | 2&4 | 3
I = lio_ry (um) | 4355 | 4355 | 4199 | 4397

Tabla 4.4: Longitudes finales de las lineas del filtro (5-1).

dimensiones satisfacen los requisitos iniciales correspondientes, sin embargo las dimen-
siones intrinsecas del dispositivo podrian ser aun més pequeinias porque la longitud
de las transiciones incluyen la mitad de la longitud del THRU implementado en el
conjunto de estandares de calibracion TRL usado durante las medidas.

Figura 4.13: Foto de algunos prototipos implementados. Las lineas de acceso del dis-
positivo en el centro de la imagen se han disenado para que éste se pueda caracterizar
con sondas coplanares de la estacion de medida “on-wafer”. En cambio, las lineas de
acceso de los prototipos de la izquierda y de la derecha en la imagen se han disenado
para que estos filtros se usen como componentes SMD sobre una placa de FRA4.

Los prototipos se han medido con el analizador de redes vectorial Agilent E8361C y
la estacion de trabajo “on-wafer” Cascade Microtech con sondas coplanares de 500 pym
de “pitch”. En la placa de prototipos de LTCC se ha incluido un conjunto de estandares
de calibracion TRL que se ha diseniado para cubrir todo el ancho de banda de interés
y se ha usado hasta 20 GHz.

En la figura 4.14(a) se presentan las perdidas de retorno; la simulacién HFSS aparece
con linea discontinua y la medida con traza continua. En la figura se puede observar
como la respuestas medida del prototipo esta ligeramente desplazada inferiormente en
frecuencia con respecto a la simulaciéon. No obstante, el comportamiento del prototipo
fabricado se considera satisfactorio, dado que practicamente verifica las especificaciones
de la tabla 4.1.

Los resultados de las pérdidas de insercién se muestran en la figura 4.14(b); la
medida aparece en trazo continuo y la simulaciéon en HFSS en trazo discontinuo. La
medida de las pérdidas de inserciéon también muestra un ligero desplazamiento en
frecuencia de la respuestas, al igual que el caso antes mostrado de las pérdidas de
retorno. La medida de las pérdidas de insercion en el centro de la banda de paso es de
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Figura 4.14: Comparacién entre simulacién HFSS y medidas del filtro (5-1). (a) Pérdi-
das de retorno del filtro (5-1). La regién sombreada es la mascara de especificaciones
para el parametro correspondiente. (b) Pérdidas de insercién del filtro (5-1).

3,5 dB, ligeramente superior al valor esperado. No obstante, el rizado de las pérdidas
de insercién en la banda de paso es de 0,5 dB y esta dentro de las especificaciones para
un ancho de banda de 150 MHz alrededor de la frecuencia central.

Las pérdidas de inserciéon medidas en la banda de rechazo inferior son superiores a
70 dB y en la banda superior son mejores que 50 dB hasta 16 GHz, satisfaciendo las
especificaciones de partida. Por otro lado, aunque se puede observar un ligero cambio
en la posicion del cero de transmisiéon medido con respecto a la simulacién, como se
observa en la figura 4.14(b), este cambio estd dentro de lo esperado teniendo en cuenta
las tolerancias de las propiedades de los materiales y del proceso de fabricacién.

Por tltimo, la correlacién entre las medidas y la simulacion en HFSS valida el mode-
lo propuesto para usar la estructura de acoplamiento como un inversor de admitancias
y la estrategia descrita para el disefio de las dimensiones fisicas del filtro.

4.3.2. Disefio y caracterizacién de un filtro (7-4) en 8 GHz

En ese apartado se presenta un filtro (7-4) en 8 GHz en el que se usa la misma
estructura fisica empleada en el disefio del filtro (5-1) previamente diseniado. El disefio
que aqui se presenta es un ejemplo que permite validar el uso de la estructura de
acoplamiento como un resonador A/2, asi como la estrategia de diseno propuesta. Las
especificaciones requeridas para el filtro (7-4) se recogen en la tabla 4.1.

Como se ha comentado anteriormente, este diseno se realiza mediante un proceso de
optimizacién. El punto de partido es una respuesta de Chebyshev todo-polo de quinto
orden con unas pérdidas de retorno en la banda de paso de RL = 15 dB y un ancho de
banda sobredimensionado para compensar el efecto de las pérdidas de los materiales
sobre la respuesta final, en este caso de BW = 550 MHz.

Considerando este ancho de banda, los extremos de las bandas de rechazo se en-
cuentran en las frecuencias normalizadas w = +2,514. Observando la figura 4.10 se
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puede deducir que las especificaciones iniciales no se pueden satisfacer usando la es-
tructura de acoplamiento como un inversor de admitancias. La respuesta de la figura
4.10 verifica las especificaciones en la banda de rechazo inferior de forma ajustada y la
inclusién de ceros de transmision en la banda de rechazo superior para satisfacer este
requisito implicaria un incremento de la selectividad en esta banda y, en consecuencia,
una degradacion en las propiedades de rechazo en la banda de rechazo inferior.

El objetivo de este diseno es establecer que el empleo de la estructura de acopla-
miento como resonadores adicionales permite, con el mismo “layout” que un filtro de
orden cinco, la sintesis de una respuesta cuyas especificaciones no se pueden satisfacer
mediante un disefio canénico. No obstante, la intencién no es desarrollar un proceso
de sintesis riguroso, sino demostrar las posibilidades que desde un pisto de vista de
ingenieria ofrece el uso de esta estructura como resonador.

El proceso de sintesis comienza incluyendo dos filas y dos columnas de ceros en
la matriz de acoplamiento correspondiente al prototipo de Chebyshev (5-0) todo-polo
inicial. Lo que significa que se han anadido dos resonadores adicionales a la matriz
de acoplamiento, que se etiquetan como resonadores 5 y 6 en la figura 4.7. La matriz
extendida generada se presenta en la figura 4.15.

1 2 3 4 5 6 7
1 0 -0.773 0 0 0 0 0
21-0.773 0 -0.598 0 0 0 0
3 0 -0.598 0 -0.598 0 0 0
4 0 0 -0.598 0 0 0 -0.773
) 0 0 0 0 0 O 0
6 0 0 0 0 0 0 0
7 0 0 0 -0.773 0 0 0

Figura 4.15: Matriz de acoplamiento extendida para el filtro inicial de Chebyshev de
quinto orden considerando los dos resonadores adicionales.

Esta matriz se usa como primer paso en un proceso de optimizacion. El objetivo de
dicho proceso es lograr un nivel de pérdidas de insercion en las bandas de rechazo de
IL > 60 dB para |w| > 2,514, y unas pérdidas de retorno en la banda de paso superiores
a 12 dB.

Las caracteristicas de la topologia de la figura 4.7 determinan las condiciones que
se deben imponer sobre los nuevos elementos de la matriz durante el proceso de op-
timizacion. De este modo, sélo los elementos correspondientes a la asincronia de los
nuevos resonadores y sus acoplamientos adyacentes pueden ser distintos de cero. Ade-
mas, las constantes de acoplamiento en ambas terminaciones de los nuevos resonadores
deben tener signos opuestos. La matriz que se obtiene tras imponer en el proceso de
optimizacién estas condiciones se presenta en la figura 4.16 y su respuesta paso-bajo
equivalente se muestra en la figura 4.17.

A pesar de que la respuesta en frecuencia de la figura 4.17 tiene cuatro ceros de
transmision, no posee un comportamiento monoétono en las bandas de transiciéon. De
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Figura 4.16: Matriz de acoplamiento del filtro (7-4) obtenida tras el proceso de opti-

mizacion.

Return / Insertion Loss (dB)

1 2 3 4 5) 6 7
1 0 -0.773 0 0 0 0.12 0
21-0.773 0 -0.598 0 0.32 0 0
3 0 -0.598  0.15 -0.598 0 0 0
4 0 0 -0.598 0 -032 0 -0.773
5 0 0.32 0 -0.32 -1.3 0 0
6| 0.12 0 0 0 0 1.5 -0.12
7 0 0 0 -0.773 0 -0.12 0

100

Slelt

Figura 4.17: Respuesta paso-bajo equivalente del filtro idela (7-4), incluyendo los limites
para las pérdidas de retorno y las pérdidas de insercion.
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hecho, las pérdidas de insercién en dos frecuencias de las bandas de transicion tienen
un valor cercano a 0 dB. Afortunadamente, el efecto de las pérdidas de los materiales
se puede usar para compensar esta respuesta indeseada en las bandas de transicion,
como se discute a continuacion.

El primer paso para encontrar las dimensiones de la geometria del filtro es obte-
ner las dimensiones de las lineas de transmision, para lo que se parte de la matriz
de acoplamiento de la figura 4.16. Este paso es completamente analogo al que se ha
desarrollado para el filtro (5-1) en 6 GHz anterior. La tinica diferencia recae sobre el
calculo de las longitudes de los resonadores 5 y 6 y que en este caso las capacidades
de los “gaps” que se requieren son suficientemente pequenas para poder trazar todas
las lineas en el mismo nivel de metalizacién, entre los niveles dieléctricos L3 y L4. Las
anchuras y las separaciones de las lineas que forman el cuerpo principal del filtro, para
resonadores con Zy = 40 €2, se muestran en la tabla 4.5. En este caso se verifica que
Wy = Wg, W1 = Wy, Wa = Wy, Sg = S7, S1 = S4 Y S2 = S3.

0| 1| 2 3
wy (um) | 272 | 473 | 549 | 554
sy (pm) | 320 | 938 | 1038 | 1038

Tabla 4.5: Anchuras y separaciones de las lineas del filtro (7-4).

Las lineas 5 y 6 de la figura 4.7 se dimensionan como resonadores \/2 con la
misma impedancia caracteristica que los otros resonadores y, por tanto, también con
la misma anchura de linea. Mediante el uso de HF'SS, las longitudes de los resonadores
A/4 en 8 GHz del cuerpo principal del filtro se han ajustado a 3025 pum. Ademas,
también se han dimensionado los “gaps” capacitivos y se han absorbido las capacidades
parasitas asociadas en las longitudes de los resonadores cuando ha sido conveniente.
Las longitudes finales de los resonadores ajustados son I3 = 3043 pum, l5 = 6129 um y
lg = 6300 pm. El “layout” definitivo del filtro (7-4) se presenta en la figura 4.18, donde
los “gaps” capacitivos entre los resonadores del cuerpo principal y los resonadores
adicionales se identifican como gy 5 = 730 pm y g¢1 = 720 pm.

En la figura 4.19 se muestra la simulacion electromagnética realizada en HFSS
del filtro sin pérdidas. Como se puede observar, los resultados son muy similares a la
respuesta obtenida a partir de la matriz de acoplamiento de la figura 4.17. De este
modo, se consideran validados tanto el procedimiento de diseno como el uso de la
estructura propuesta como resonador A/2 descrito en el apartado 4.2.2.

La inclusién de las pérdidas de los materiales en la simulacién modifica sustancial-
mente la respuesta del filtro. Por tanto, la optimizacién final del filtro se ha realizado
sobre un modelo que incluye las pérdidas, utilizando como punto de partida del ajuste
las dimensiones calculadas previamente.

Cuando las pérdidas del material se incluyen en la simulacién, los dos picos de
la banda de transiciéon desaparecen y la respuesta resultante se suaviza, tanto en las
bandas de transmision como en torno a las frecuencias donde se ubican los ceros de
transmision. La comparacion entre las pérdidas de insercién obtenidas antes y después
del dltimo proceso de ajuste en HFSS se muestra en la figura 4.20(a), asi como las
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Figura 4.18: “Layout” del filtro (7-4) en 8 GHz con la identificacién de las lineas y de
los “gaps” capacitivos.

Return / Insertion Loss (dB)

100

Figura 4.19: Respuesta en frecuencia sin pérdidas del filtro (7-4) simulada en HFSS.
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pérdidas de retorno en la figura 4.20(b). En ambos casos, las respuestas del prototipo
simulado con el ajuste final se muestran con traza continua. Se puede observar como
este ajuste final proporciona una mejora en las pérdidas de insercién de las bandas
de rechazo superior e inferior, logrando de este modo que la respuesta satisfaga las
especificaciones inicialmente requeridas. También las pérdidas de retorno son mayores
que 15 dB en toda la banda de paso, verificando a su vez las especificaciones.

0 0
—~ 20 e 5 [1- = Adjusted HFSS with loss
% % — Initial HFSS with loss
= Z 1of
® 40 @
9 o
- 4 15}
S c
(] =
'E 60 5
e | /L B [T @ 20+
2 [1'4
- 80 . .
— Initial HFSS with loss 25|
— —Adjusted HFSS with loss
100 ' . : : : 30 i ; ;
7 7.5 8 8.5 9 9.5 7.5 8 8.5
f (GHz) f (GHz)

(a) (b)

Figura 4.20: Simulaciones en HFSS para ajustar la respuesta del prototipo final (7-4)
considerando pérdidas de los materiales. (a) Pérdidas de insercién. (b) Pérdidas de
retorno.

El prototipo final (7-4) en 8 GHz se ha implementado en la misma placa de LTCC
que el prototipo (5-1) en 6 GHz y se ha caracterizado con los mismos instrumentos de
medida y técnica de calibracién descritos anteriormente. Las dimensiones del prototipo
final son 9 mm x 9 mm x 1,332 mm. La respuesta de pérdidas de insercién medidas se
muestra con traza continua en la figura 4.21(a), donde la simulacién HFSS se presenta
con trazo discontinuo. Las respuestas medida y simulada son bastante similares, sobre
todo en lo que a la banda de rechazo superior se refiere. Las pérdidas de insercién son
algo superiores al nivel esperado, no obstante, estan dentro de las posibles variaciones
provocadas por las tolerancias de fabricacion. El efecto mas significativo de las tole-
rancias de fabricacion es la variacion en la posicion del cero de transmision ubicado en
torno a 8,5 GHz. Este cero se ha movido hacia la banda de transicién, causando una
disminucién importante en las pérdidas de insercion en frecuencias inmediatamente por
encima de su ubicacion.

En la figura 4.21(b) se muestra una comparativa entre las pérdidas de retorno en
la banda de paso medida y simulada. Se puede observar como la adaptaciéon del filtro
es muy similar a lo esperado, con unas pérdidas de retorno de RL < 15 dB en toda la
banda de paso, lo que es 3 dB mejor que la especificacién inicial.

La conclusiéon mas importante que se obtiene a partir del disefio e implementacion
de este prototipo es la posibilidad de implementar un filtro cuya selectividad no se

puede obtener con una topologia de quinto orden, como la utilizada para el filtro en 6
GHz.
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Figura 4.21: Comparativa entre simulacion HFSS y medidas de la respuesta del proto-
tipo final (7-4). (a) Pérdidas de insercién. (b) Pérdidas de retorno.

Al mismo tiempo, las pérdidas de inserciéon en el centro de la banda de paso estan
en torno a 3 dB, lo que practicamente coincide con las pérdidas de insercion del filtro
de quinto orden, pero con una topologia basada en siete resonadores que proporcionan
una mayor selectividad en la respuesta del filtro.

La debilidad de esta propuesta es que, en principio, no existe un procedimiento de
sintesis sistematico que proporcione la respuesta mondtona para los prototipos ideales
sin pérdidas. No obstante, el prototipo medido muestra como la estructura propuesta
supone una soluciéon muy interesante desde un punto de vista de ingenieria para disenar
filtros compactos con prestaciones atractivas.
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Capitulo 5

Otros disenos de banda ancha
integrados en sustrato

5.1. Introduccion

En este capitulo se presentan diversos disenios de banda ancha que pueden ser de
gran interés como partes de un sistema transceptor implementado de forma integrada en
una plataforma multicapa. Los capitulos previos se han focalizado en el disenio de filtros,
proponiendo diversas soluciones novedosas para la implementacion de un elemento clave
en cualquier arquitectura de RF o de microondas, como son los filtros paso-banda. No
obstante, ademas de estos elementos, cualquier sistema transmisor o receptor requiere
de otros componentes para su correcto funcionamiento: amplificadores, acopladores,
mezcladores, atenuadores, etc.

En los sistemas integrados en sustratos multicapa es habitual que los componentes
activos se incluyan en el sistema como componentes de montaje superficial. No obstan-
te, en el caso de los pasivos resulta muy atractivo disenarlos de forma integrada en la
plataforma multicapa, dado que esto generalmente permite reducir costes de compo-
nentes, pero sobre todo disminuir el tamano final del sistema y facilitar la integracion
de todas sus partes. Esto resulta especialmente interesante cuando se trata de compo-
nentes con un gran ancho de banda y altas prestaciones, ya que los componentes de
montaje superficial con estas caracteristicas suelen ser escasos y caros.

Ademas de los propios componentes de la cadena transceptora de RF o microondas,
en cualquier plataforma multicapa es habitual utilizar diversos niveles de metalizacién
de la misma para enrutar multiples tipos de senales, también las de alta frecuencia.
Esto, que permite un alto nivel de integracion del sistema completo reduciendo conside-
rablemente su tamano, provoca que surja la necesidad de diseniar diversas transiciones
que permitan conectar los distintos niveles de metalizacion empleados sin anadir degra-
dacién adicional sobre las senales de RF. De este modo, resulta clave el disenio adecuado
de transiciones de RF de banda ancha entre diversos de metalizacion de la placa.

En los siguientes apartados se presentan varios disenos de dispositivos pasivos de
banda ancha de diversa indole, integrados en sustrato, que habitualmente aparecen en
cualquier arquitectura de RF. En primer lugar, se presenta el diseno de un acoplador
direccional asimétrico de banda ancha integrado en LTCC, cuya principal aportacién es
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la introducciéon de una solucion particular en la etapa de mayor acoplamiento que per-
mite salvar el problema del accesos a sus puertos sin apenas degradar sus prestaciones
intrinsecas. En segundo lugar, se presenta una técnica de disefio de cargas adaptadas
de banda ancha y altas prestaciones. Esta técnica se valida mediante el disefio y reali-
zacion de dos prototipos sobre sustratos diferentes con tipos de componentes distintos.
Estas realizaciones permiten demostrar la flexibilidad de la técnica, ofreciendo muy
buenos resultados en un gran ancho de banda. Por tultimo, en el tercer apartado del
capitulo se presenta una estrategia de diseno de transiciones verticales de banda ancha
basadas en “via-holes”. Ademas de presentar la estrategia, se muestran diversos ejem-
plos de su aplicacion para distintos sustratos, anchos de banda, longitudes eléctricas,
etc. El resultado obtenido en todos los ejemplos demuestra la versatilidad de la técnica
de diseno, permitiendo obtener transiciones de alta calidad en un gran ancho de banda
aplicando una serie de pautas y condiciones preestablecidas.

5.2. Acoplador de banda ancha

Los acopladores direccionales de banda ancha son un componente importante en
muchos sistemas de medida de microondas como: medidores de potencia, lazos de con-
trol automéatico de ganancia, analizadores de redes, etc. En muchos casos estos acopla-
dores se contruyen en base a lineas acopladas en sustratos monocapa como “microstrip”
o lineas coplanares, que son medios de transmision ‘quasi-TEM’. En estos casos las ve-
locidades de fase de los modos par e impar de las lineas acopladas son distintas, lo
que supone una importante desventaja en su aplicacion para la implementacién de
acopladores direccionales de banda ancha a frecuencias de microondas [2].

Las lineas enterradas de dieléctrico homogéneo soportan modos TEM con la misma
velocidad de fase, con lo que son particularmente apropiadas para optimizar el diseno
de dispositivos como los acopladores direccionales. Dos de las mayores dificultades para
disenar acopladores direccionales en sistemas de guiado enterrados son:

= La eleccion de un “stack-up” multicapa apropiado.

= Kl diseno de transiciones entre los niveles externos de sefial y los accesos a los
puertos enterrados del acoplador de forma que sus prestaciones intrinsecas per-
manezcan intactas en todo el ancho de banda de operacion.

En muchas aplicaciones de medida, donde las caracteristicas de fase son irrelevan-
tes, los acopladores direccionales asimétricos basados en multiples secciones de lineas
acopladas suponen una opcién interesante, dado que ofrecen mayor ancho de banda
y una respuesta en frecuencia més plana que sus homologos simétricos con el mismo
numero de secciones. Ademas, el tamano del acoplador y las pérdidas de insercién se
reducen a la mitad manteniendo el mismo nivel de prestaciones eléctricas.

Cuando se disenian acopladores direccionales, se pueden identificar tres tipos de
dificultades intrinsecamente asociados al diseno:

= Lograr valores altos de acoplamiento.
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= Compensar los efectos parasitos de las discontinuidades entre las multiples sec-
ciones o etapas del acoplador.

= En el caso de los acopladores asimétricos, separar los puertos de acceso de la
seccién de maximo acoplamiento, ubicada en uno de los extremos del acoplador,
con el objetivo de evitar una degradacién en el nivel de acoplamiento, aislamiento
y pérdidas de retorno.

En la bibliografia se encuentran soluciones para obtener niveles elevados de acopla-
miento que se basan en lineas acopladas verticalmente [78, 79|, este tipo de solucién
se ha usado también en este apartado. Por otro lado, se han propuesto distintas alter-
nativas para compensar los efectos parasitos producidos en las discontinuidades entre
las secciones del acoplador. En [80] y [81] se han modelado estos efectos parasitos para
el caso de acopladores direccionales basados en secciones de lineas “strip” acopladas
verticalmente y con desplazamiento lateral. En esos trabajos los parasitos se compen-
san conectando capacidades en paralelo con las lineas de cada secciéon del acoplador.
Esta técnica se ha aplicado en [78] y en [81] para disenar acopladores direccionales
de tres etapas mediante este tipo de lineas. Sin embargo, en esos trabajos la banda
de operacion de los dispositivos disenados se ubica por debajo de 6 GHz, donde los
efectos pardsitos de las discontinuidades son mas sencillos de compensar. En [79] se
presenta un acoplador de tres etapas “stripline” en tecnologia multicapa LTCC, donde
se ha usado una seccién transversal particular. En este diseno se han empleado transi-
ciones escalonadas para reducir los efectos parasitos entre las secciones del acoplador.
No obstante, hasta la fecha no se han encontrado contribuciones para solucionar el
tercer problema indicado: cémo extraer los puertos de salida desde la seccion de méa-
ximo acoplamiento, ubicada en uno de los extremos del acoplador, sin degradar su
funcionamiento intrinseco.

En este apartado se presenta el disefio de un acoplador direccional asimétrico de 10
dB en tecnologia LTCC multicapa, basado en seis secciones o etapas de lineas “strip”
acopladas verticalmente y con desplazamiento lateral, con un ancho de banda desde
1,8 a 18 GHz. Un acoplador direccional asimétrico multisecciéon es un circuito cuyo
acoplamiento decrece gradualmente desde la primera seccién hasta la tdltima. En la
figura 5.1 se muestra una vista 3D del diseno realizado donde se observa el cuerpo
principal del acoplador formado por lineas “strip” acopladas verticalmente, con las
secciones de mayor acoplamiento ubicadas junto a los puertos 1 y 2. Como se puede
observar en la figura, la separacion entre las lineas acopladas de la primera seccion
es tan pequena que las lineas de acceso a los puertos 1 y 2 se acoplarian entre si
incluso aunque no estuvieran conectadas al acoplador, degradando por completo las
prestaciones del dispositivo.

La principal contribucién de este disefio es que incluye una primera secciéon mix-
ta novedosa que combina lineas acopladas de tipo Coplanar Multicapa Apantallada
(“Shielded Multilayer Coplanar Waveguide”, SMCPW) con las lineas “strip” acopladas
verticalmente y con desplazamiento lateral del diseno original, permitiendo extraer los
puertos de salida a partir de la seccion de maximo acoplamiento del acoplador evitando
cualquier degradacién en las prestaciones eléctricas del diseno original [82].
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Figura 5.1: Vista 3D del acoplador direccional asimétrico de seis etapas implementado
en LTCC en el sustrato Ferro AG6M.

5.2.1. Condiciones de diseno del acoplador direccional

Como ya se ha comentado anteriormente, en un acoplador asimétrico multiseccion
el acoplamiento de cada seccién decrece gradualmente desde la primera seccion hasta
la dltima. Cada seccién se disefia con una longitud de A\/4 a la frecuencia central de la
banda de operacién. El disefio que se presenta en este apartado es el de un acoplador
direccional asimétrico de seis etapas en LTCC, con un rizado en la banda de paso de
40,3 dB en el rango de frecuencias de 1,8 — 18 GHz. Las impedancias de los modos par
e impar de cada etapa que corresponden a estas especificaciones, se pueden encontrar
tabuladas en [83].

Para el disenio e implementacion del acoplador se ha usado un “stack-up” multicapa
en LTCC basado en el material Ferro A6M cuya constante dieléctrica es ¢, = 5,9.
Como se ha comentado, cada etapa del acoplador consiste en una secciéon de lineas
“strip” acopladas verticalmente y con desplazamiento lateral. Se ha escogido este tipo
de lineas porque mantienen ecualizadas las velocidades de fase de los modos par e
impar y al mismo tiempo permiten lograr el elevado valor de acoplamiento necesario
para la primera etapa del acoplador. En la figura 5.2 se presenta una vista de la
seccion transversal del par de lineas acopladas empleado en cada seccidon, asi como
de la estructura de capas seleccionada para este diseno.

W, h=386um
b=868.5um |- T $=96.5um
Offsét h=386um

Figura 5.2: Vista de la seccién transversal de dos lineas “strip” acopladas verticalmente
y con desplazamiento lateral en la estructura multicapa seleccionada para el diseno
del acoplador. Los sustratos mas gruesos se han construido pegando dos sustratos de
193 pm.
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El objetivo de este diseno es lograr un valor de acoplamiento en torno a 10 dB en
el rango de frecuencias 1,8 — 18GHz, proporcionando al mismo tiempo buenas presta-
ciones en términos de aislamiento y pérdidas de retorno. Una vez que se ha definido la
geometria transversal de la placa y se ha seleccionado el tipo de lineas acopladas con
las que implementar cada secciéon del acoplador, la metodologia de diseno contintiia en
dos lineas de trabajo diferentes:

= La primera linea consiste en el disefio y optimizacién de caracteristicas propias
del acoplador. Esta linea incluye dos tipos de problema cuya solucion se presentan
en este apartado.

1. El diseno preliminar del cuerpo del acoplador direccional, sin considerar los
accesos en codo a las etapas de los extremos del acoplador.

2. La extraccion de los puertos de salida a partir de la seccion de méaximo
acoplamiento sin degradar el funcionamiento intrinseco obtenido en el disefio
anterior.

= La segunda linea de trabajo consiste en el diseno y optimizacién de otros compo-
nentes que no forman parte del acoplador en si mismo, pero que son necesarios
para acceder a él o para cargar adecuadamente alguno de sus puertos y que tie-
nen un impacto importante sobre las prestaciones eléctricas finales. El trabajo
realizado en este linea se describe en apartados posteriores de este capitulo e
incluye:

1. El diseno de las transiciones verticales para acceder a cada uno de los puertos
del acoplador.

2. El disenio de cargas adaptadas de banda ancha para terminar adecuadamente
los puertos en los casos en que sea necesario.

5.2.2. Diseno del cuerpo principal del acoplador direccional

En la tabla 5.1 se muestran las impedancias de los modos par e impar de cada
seccién del acoplador segtiin se obtienen de [83]. Empleando las expresiones que apa-
recen en [84] se obtienen las dimensiones iniciales de las lineas de cada seccion, de
forma que cada una posea las impedancias correspondientes. Con estas dimensiones, el
cuerpo del acoplador se simula mediante un analisis electromagnético 2D, que mues-
tra una respuesta en frecuencia muy préxima a la simulacién circuital ideal. En este
caso, las discontinuidades entre etapas no son suficientemente influyentes como para
producir una degradacion apreciable en las prestaciones eléctricas del acoplador, con
lo que no resulta necesario efectuar ningin tipo de compensacién por este motivo. Las
dimensiones del acoplador se muestran en la tabla 5.1.

5.2.3. Diseno de los puertos de acceso del acoplador

Una vez que se ha diseniado el cuerpo principal del acoplador, segtin se describe en
el apartado anterior, en esta seccion se presenta el diseno de las lineas de acceso a sus
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Tabla 5.1: Impedancias caracteristicas y dimensiones fisicas del acoplador direccional
asimétrico de seis etapas.

Seccion | Zpe() | Zoo(2) | W(um) | Offset(pum) | L(mm)
1 87.72 28.5 190.5 127.0 3.09
2 74.10 33.74 228.6 256.5 3.09
3 64.79 38.59 259.0 383.5 3.09
4 58.52 42.72 269.2 525.8 3.09
) 54.44 45.93 277.0 708.7 3.09
6 51.92 48.16 282.0 947.4 3.09

puertos. En la ultima seccion, donde el acoplamiento es muy débil, la distancia entre el
par de lineas acopladas es suficientemente grande, de manera que es posible el acceso a
los puertos mediante sencillas curvas en “stripline” sin apenas degradar las prestaciones
eléctricas del dispositivo [2]. Sin embargo, en la primera seccién, donde el acoplamiento
es el mas fuerte de todas las etapas, la separacién entre el par de lineas acopladas es
muy pequena y resulta muy dificil acceder a estos puertos sin alterar el acoplamiento,
el aislamiento y las pérdidas de retorno del acoplador. La soluciéon méas simple se basa
en acceder a estos puertos mediante codos de 90° con chaflan, como se muestra en la
figura 5.3. No obstante, este tipo de solucién produce una degradacién apreciable en la
respuesta en frecuencia del dispositivo. Este efecto no se puede compensar con ninguna
de las opciones de ajuste disponibles, que fundamentalmente serian la optimizacion de
la longitud y la seccién transversal de la primera etapa o de la geometria del chaflan.

Figura 5.3: Vista en planta del acoplador direccional con los puertos de acceso en
“stripline”. En las etapas exteriores del acoplador, la de mayor y menor acoplamiento,
se pueden observar los dos tipos diferentes de acceso a los puertos, en forma de codos
de 90° con chaflan y curvas suaves, respectivamente.

Para intentar compensar el exceso de acoplamiento producido en el acceso con
codos de 90° a los puertos de la primera etapa, en primera instancia se ha propuesto
modificar esta etapa incluyendo una seccion corta débilmente acoplada. Esta propuesta
se muestra en detalle en la figura 5.4. Como se aprecia, se ha incluido una secciéon de
compensacion, con acoplamiento C, y longitud L,, de modo que la longitud de la

154



Modified First Section

Compensating
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:Remaining Part of the:
: original First Section :
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Figura 5.4: Vista en planta de la primera seccién modificada incluyendo una secciéon
de compensacion débilmente acoplada y la parte correspondiente de la primera seccién
original. C, y L, son el acoplamiento y la longitud de la seccién de compensacion. Cy
y L; son el acoplamiento y la longitud remanentes de la primera seccion original.

primera seccion original se reduce a un valor de L), verificando que L] = L;-L,, donde
L; es la longitud de la primera etapa original.

Tras un proceso de optimizacion de la estructura propuesta, la mejor respuesta del
acoplador se obtiene para C, = 8,24 dB, L, = 0,65 mm y L] = 2,41 mm. Para ilustrar
la mejora que proporciona la solucién propuesta, en la figura Fig. 5.5 se muestra una
comparacion del funcionamiento del acoplador antes y despues de la optimizacion. En
trazo discontinuo aparece la respuesta correspondiente al diseno original de la figura
5.3 y en trazo continuo la respuesta del diseno optimizado, resultante de sustituir la
primera etapa original por la que se muestra de la figura 5.4. Como se puede apreciar,
aunque mediante la modificacién propuesta se logra una ligera mejora del acoplamiento,
esta soluciéon sélo proporciona una mejora marginal del aislamiento del acoplador, ob-
teniendo un valor de alrededor de 22 dB en el extremo superior del rango de frecuencias
de funcionamiento.

Con el objetivo de mejorar los resultados obtenidos mediante la propuesta anterior,
se ha considerado una nueva topologia basada en una primera seccién mixta, com-
puesta por dos tipos de lineas acopladas diferentes. En ambos casos se trata de lineas
de acoplamiento vertical con desplazamiento. El primer par es de tipo “stripline”, el
segundo par es coplanar multicapa apantallada (SMCPW). La estructura propuesta se
muestra en la figura 5.6 y la seccion transversal del par de lineas SMCPW acopladas
se muestra en la figura 5.7.

Las lineas acopladas SMCPW logran un acoplamiento més débil que sus homélo-
gas “stripline” para los mismos valores de longitud, anchura y separacion de pistas.
Ademas, los planos de masa de las salidas en codo de la SMCPW incrementan el
aislamiento entre las lineas de acceso a puertos diferentes. Por tanto, la idea es modi-
ficar la primera etapa del acoplador, empleando una combinacién de lineas acopladas
SMCPW y “strip”, accediendo a los puertos de la etapa mediante codos achaflanados
de 90° en lineas SMCPW. De esta forma se espera mejorar los problemas de exceso de
acoplamiento y de pérdida de aislamiento.
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Figura 5.5: Comparativa del comportamiento simulado del acoplador direccional con-
siderando la primera etapa original y la primera etapa modificada con la secciéon de
compensacién propuesta. a) Acoplamiento. b) Aislamiento.

La metodologia de disefio para la estructura propuesta es:

1. Las lineas acopladas SMCPW se disenan con la misma anchura y desplazamiento
lateral que las lineas “strip” de la primera etapa original y con un “gap” de
150 pm, el minimo fabricable.

2. Los codos en SMCPW se disenan para tener una impedancia caracteristica en
cada puerto de 50 €.

3. Por 1ltimo, las longitudes de esta nueva primera etapa mixta se ajustan para
lograr el valor de acoplamiento deseado. En este caso, las longitudes optimizadas

Figura 5.6: Vista en planta de la nueva primera etapa mixta con codos SMCPW
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Figura 5.7: Vista de la secciéon transversal del par de lineas SMCPW acopladas.

son: Levepw = 0,724 mm y Lgyipiine = 2,34 mm, respectivamente, como se puede
observar en la figura 5.6. El acoplador direccional con esta nueva primera etapa
mixta y los codos en SMCPW se muestra en la figura 5.8.

)

Figura 5.8: Vista en planta del acoplador direccional incluyendo la primera etapa mixta

y los codos en SMCPW.

La mejora en las prestaciones introducida por la soluciéon propuesta se ha evaluado
mediante analisis electromagnético 2D. Las simulaciones se han desarrollado sobre los
acopladores mostrados en las figuras 5.3 y 5.8 y los resultados obtenidos se presentan
en la figura 5.9. Como se puede observar en la figura 5.9(a), el exceso de acoplamiento
provocado por los accesos en codo en linea “strip” incrementa el nivel de acoplamiento
hasta 9.4 dB. Sin embargo, lo més importante es la degradacién que se produce so-
bre el aislamiento, como se observa en la figura 5.9(b). La nueva configuracién mixta
propuesta para la primera etapa, no sélo mantiene el nivel de acoplamiento, sino que
claramente mejora el aislamiento del acoplador, logrando un valor mejor que 29 dB
desde 1.8 hasta 19 GHz.

5.2.4. Caracterizacion del prototipo de acoplador direccional
fabricado

Una vez que se ha disenado el cuerpo principal del acoplador y se ha solucionado
el problema de los accesos a sus puertos, especialmente a los de la etapa de mayor
acoplamiento, queda cerrada la primera linea de trabajo a la que se hacia alusion en la
seccion 5.2.1.

La segunda linea de trabajo se ocupa del diseio de las transiciones entre las lineas de
las capas exteriores de la placa y las lineas SMCPW enterradas de acceso a los puertos
y del diseno de terminaciones de altas prestaciones para los puertos del dispositivo y
se describe en detalle en secciones posteriores.

En esta seccion se muestran los resultados de la caracterizacién de los prototipos
construidos para validar el diseno propuesto para el acoplador. Se ha fabricado un
prototipo de acoplador en LTCC en colaboracién con IMST GmbH ( “Institute of Mobile
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Figura 5.9: Comparativa del comportamiento eléctrico simulado del acoplador con co-
dos en “stripline” y con codos en SMCPW incluyendo la nueva primera etapa mixta.
a) Acoplamiento. b) Aislamiento

and Satellite Communication Techniques”). Para conseguir una repetibilidad elevada
en la respuesta de los prototipos implementados, el proceso de fabricacién ha requerido
de un alto nivel de precision en el trazado de las lineas acopladas, en sus dimensiones
y en su alineamiento. Para esto, el fabricante ha usado un proceso de control especial
de alineamiento entre las dos caras del sustrato central de la placa. Mediante este
procedimiento se logra que la tolerancia en el alineamiento lateral de las lineas acopladas
y en la definicién de las lineas sea menor que 25 pm.

El prototipo de acoplador direccional se ha medido con un analizador de redes
vectorial de dos puertos usando una estacion de pruebas de sondas coplanares y una
calibraciéon TRL. Los puertos no usados durante las medidas se han cargado con car-
gas consistentes en dos resistores en paralelo de 100 €2, impresos en la propia placa de
LTCC. Este tipo de cargas fueron recomendadas por el fabricante y se ubicaron en el
nivel “Top” de la placa de LTCC conectandolas a los puertos del acoplador a convenien-
cia mediante “wire-bondings”. La caracterizacion de estas cargas ha demostrado que,
en general, poseen un comportamiento bastante pobre a altas frecuencias que degrada
parcialmente las medidas de la respuesta del acoplador fabricado. Por tanto, en las
graficas de resultado se comparan la respuesta del acoplador obtenida de la simulacion,
las medidas obtenidas con las cargas defectuosas en los puertos no utilizados y una
simulacién circuital de un circuito de cuatro puertos con los pardmetros S del acopla-
dor obtenidos mediante la simulacion electromagnética cuyos puertos se cargan con las
medidas reales obtenidas de las cargas defectuosas. Estas comparativas se muestran en
la figura 5.10. En general, se puede observar como los resultados medidos y simulados
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Figura 5.10: Comparacién de la respuesta en frecuencia simulada y medida del aco-
plador direccional de 10 dB y seis etapas fabricado en LTCC. a) Acoplamiento. b)
Coeficiente de reflexion. ¢) Aislamiento. d) Coeficiente de transmision.
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son bastante parecidos y més ain cuando las medidas reales de las cargas se incluyen
en la simulacion.

En la figura 5.10(a) se puede observar que el acoplamiento medido es 0,3 + 0,6 dB
desde 1.5 hasta 18.8 GHz, logrando un ancho de banda de operacion relativo de 12.5:1.
Las figuras 5.10(b) y 5.10(c) muestran unas pérdidas de retorno medidas mejores que 15
dB y un aislamiento mejor que 23 dB desde 1 hasta 18 GHz. Cuando las medidas reales
de las cargas se incluyen en la simulacion, se obtiene una correlacion considerable con las
medidas del prototipo. De este modo, parece razonable pensar que el comportamiento
intrinseco del acoplador fabricado es aproximadamente el que muestran los resultados
simulados con cargas ideales: un nivel de acoplamiento alrededor de 10,6 + 0,5 dB, un
aislamiento de 27 dB y unas pérdidas de retorno de 17 dB desde 1.8 hasta 18 GHz. Por
ultimo, las pérdidas de insercion de prototipo medido son inferiores a 2 dB, resultado
muy parecido al simulado, como se presenta en la figura 5.10(d).

Estos resultados confirman que la propuesta de la primera seccién mixta supone
un diseno efectivo para solucionar el problema de la degradacion de las prestaciones
eléctricas en acopladores direccionales asimétricos causada por los accesos a los puertos
de méximo acoplamiento.

5.3. Cargas adaptadas de banda ancha en tecnolo-
gia planar

En este apartado se presenta una técnica para disenar cargas adaptadas de banda
ancha en tecnologia planar, validando dicha técnica mediante el diseno y caracterizacién
de sendos prototipos tanto en sustrato plastico como en LTCC.

Las cargas adaptadas de banda ancha y de altas prestaciones en tecnologia planar
son necesarias como terminaciones en diversos dispositivos como conmutadores, aco-
pladores direccionales, hibridos o circuladores. Por ejemplo, en el diseno de acopladores
direccionales de banda ancha, como se ha puesto de manifiesto en la seccion 5.2.4, la
respuesta de la carga empleada para terminar los puertos no conectados tiene un im-
pacto muy relevante sobre el aislamiento y la directividad del acoplador direccional.
Por tanto, la disponibilidad de cargas adaptadas de banda ancha y pérdidas de retorno
elevadas resulta imprescindible. Ademads, las cargas adaptadas de banda ancha también
son importantes para técnicas de calibracion, como LRM, cuyas prestaciones depen-
den de la calidad de la carga adaptada, aunque existan otras técnicas de calibracién
desarrolladas para eliminar la influencia del efecto de la imperfeccion de las cargas
adaptadas sobre las medidas [85, 86].

Algunas publicaciones han desarrollado el diseno de cargas adaptadas planares en
tecnologias hibrida [87] y monolitica [88], mediante el uso de resistores puestos a masa a
través de un “via-hole”. Este tipo de circuito de un sélo puerto se adapta en el ancho de
banda deseado cascadeando a su entrada un bipuerto pasivo y sin pérdidas. Este tipo
de propuesta resulta 1til para obtener grandes anchos de banda en el caso de circuitos
integrados monoliticos [88]. Sin embargo, en el caso de circuitos hibridos este tipo de
diseno presenta la desventaja de que la degradacién que sufre la respuesta del circuito
completo a causa de los efectos parasitos de la resistencia y del “via-hole”, limitan el
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ancho de banda de operacién [87].

En la bibliografia se pueden encontrar algunas técnicas, bastante complejas, desa-
rrolladas especificamente para ese propodsito. Algunas de estas técnicas estdn basaas en
la teoria de filtros [89] o en el uso de componentes distribuidos como “stubs” radiales
[90]. Estas soluciones son fundamentalmente técnicas con caracteristicas paso-banda,
que son inviables para lograr una carga adaptada desde DC. Ademas, el compromiso
entre ancho de banda y nivel de pérdidas de retorno esta limitado a un par de octavas
en el caso de pérdidas de retorno mejores que 20 dB, o a un ancho de banda de una
década si las pérdidas de retorno se limitan a 15 dB.

En este apartado se presenta un resumen de la técnica de disenio propuesta y de
los prototipos fabricados en [91] y en [92]. En [91] se presenta el diseno de una carga
adaptada de banda ancha desde DC hasta 20 GHz en un sustrato plastico, usando
componentes discretos de montaje superficial. En [92] se presenta una técnica general
de diseno para este tipo de cargas adaptadas, asi como el diseno y la caracterizacién de
varios prototipos, entre ellos uno en tecnologia LTCC que adapta un resistor impreso
en el sustrato empleando exclusivamente componentes planares impresos.

5.3.1. Técnica de diseno de cargas adaptadas de banda ancha
en circuitos planares

El componente seleccionado para implementar la carga adaptada de montaje su-
perficial es el resistor RCX 0402PW de “International Manufacturing Services, Inc.”
(IMS). Debido a su pequenio tamano (1000 ym x 500 um) y a la metalizacién parcial
en sus terminaciones laterales, este resistor tiene pocos efectos parasitos por debajo de
10 GHz. El modelo circuital asociado al resistor [93] se muestra en la figura 5.11.

Ce

| |
1
Port 1 L L Port 2

%
:
:

Cu— C. T T 2 1_ C.
Figura 5.11: Modelo circuital de un resistor de montaje superficial.

En la figura 5.12 se presenta una comparacion entre el comportamiento del mo-
delo circuital propuesto y las medidas de un prototipo implementado. Las medidas
corresponden a un resistor de montaje superficial sobre una linea “microstrip” de 50 €2
implementada en el sustrato RO4350B de grosor 254um. El resistor se ha cortocircuita-
do mediante un “via-hole” de 300pum de didmetro. La linea de trazo continuo representa
la impedancia de entrada simulada Z;y = Ryy + j Xy del bipuerto de la figura 5.11
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cuando el puerto 2 se carga con el modelo circuital de un “via-hole”. La linea de trazo
discontinuo muestra las medidas del resistor de IMS RCX 0402PW montado como se
ha descrito previamente. Se puede observar que ambas curvas son similares, mostrando
en ambos casos unas pérdidas de retorno peores que 15 dB para frecuencias superiores
a 11.8 GHz. Esto supone que este tipo de circuito ofrece un comportamiento en alta
frecuencia que no puede considerase como carga adaptada de calidad suficiente. Por
ultimo, hay que destacar que uno de los marcadores incluido en la la figura 5.12 mues-
tra el valor de la impedancia de entrada normalizada en 20 GHz, pardmetro que se usa
como elemento de disefio en la técnica propuesta.

—— Circuit Simulation 20.00 GHz

-.- Measurement R =1.75
X|N =043
—— 15dB Circle
11.80 GHz
Mag -15.10 dB

Ang 44.17 Deg

—~ N IS
~ -
_ RSt TR N

Figura 5.12: Impedancia de entrada (Z;y) del resistor de montaje superficial puesto a
GND: comparativa entre las medidas y la simulacién circuital del modelo de la figura
5.11 cargado con un “via-hole” en el puerto de salida. El marcador en 11.8 GHz muestra
la amplitud y la fase del coeficiente de reflexién de entrada (I';y). El marcador en 20
GHz muestra las partes real e imaginaria de la impedancia de entrada normalizada
Zin = Rinv + j XN

Teniendo en cuenta la respuesta en frecuencia de la resistencia cortocircuitada, el
objetivo de la técnica de adaptacion propuesta es lograr una reduccion de la resistencia
de entrada R;y para frecuencias mayores que 10 GHz, pero al mismo tiempo mantener
intacta su respuesta por debajo de dicha frecuencia. Por tanto, la topologia propuesta
como red de adaptacion es un simple circuito RC serie, que se conecta en paralelo en
el puerto de entrada al dispositivo, como se presenta en la figura 5.13.

La red adaptadora, enmarcada en trazo discontinuo en la figura 5.13, se disefia en
dos pasos. En primer lugar, los valores de Rg y Cg se calculan analiticamente para
lograr una adaptacion completa a la frecuencia de interés mas alta, en este caso 20
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Figura 5.13: Topologia completa de la carga adaptada propuesta. La red RC serie usada
para reducir Ry, en frecuencias mayores que 10 GHz se muestra indicada entre lineas
de trazo discontinuo.

GHz. Como se muestra en la figura 5.13, la impedancia total de entrada de la carga
adaptada Zr resulta de la conexién en paralelo de Z,, = Rs+ 7 Xsy Z;n. Para lograr
una adaptacion perfecta a la frecuencia considerada, Z; debe ser igual a 1, lo que
implica

ZinZy = Zin + Zu, (5.1)

siendo el valor de la impedancia de la red de adaptacion

Zu= N (5:2)

En este primer paso, la carga adaptada completa comprende el resistor de montaje
superficial cortocircuitado conectado en paralelo a la red de adaptacién ideal (Zy),
como se muestra en la figura 5.13. El circuito resultante de este primer paso se denomina
‘prediseno’. En este punto es necesario realizar un segundo paso. Esta segunda etapa
de disefio de la carga adaptada estd motivada porque durante la primera fase el ajuste
de las pérdidas de retorno a las frecuencias mas altas puede provocar un deterioro de la
respuesta a frecuencias medias. Ademas, en la primera fase se consideran valores ideales
de los elementos Rg y Clg, sin incluir ni los parasitos de los componentes reales que los
implementan ni los efectos de las interconexiones necesarias para unir los componentes.

El segundo paso de la técnica de disenio es un proceso de optimizacion del prediseno,
donde se toman como punto de partida los valores de los elementos Rg y Cs previa-
mente calculados. En esta optimizacion se incluyen tanto los modelos circuitales de los
componentes reales que implementan Rg y C's como las discontinuidades y elementos
de conexion de todos los elementos involucrados en la carga adaptada completa. El
objetivo en este segundo paso es lograr unas pérdidas de retorno mayores de 20 dB
desde DC hasta la maxima frecuencia de operacién. El resultado de este segundo paso
se denomina ‘diseno final’.
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5.3.2. Prototipado y medida de la carga adaptada disenada
con resistor de montaje superficial sobre material plas-
tico

En este apartado se presenta la carga adaptada disenada e implementada usan-
do resistores de montaje superficial como los presentados en el apartado previo, un
condensador de montaje superficial de tipo “single-layer”, todo esto montado sobre el
mismo sustrato plastico RO4350B anteriormente descrito.

Como se muestra en la figura 5.12, el valor de la impedancia normalizada a 20 GHz
para el resistor de 50 €2 cortocircuitado es aproximadamente Z;y = 1,75 + j0,43. Por
tanto, teniendo en cuenta la ecuacién (5.2), en el primer paso de disefio se obtienen
Rg =100,17 Q y Cs = 0,28 pF.

En el segundo paso de diseno se ha decidido implementar Rg mediante otro resistor
del mismo tipo que el de 50 €2. Para implementar Cs se ha considerado un condensador
de tipo “single-layer”, conectado mediante “wire-bonding”. Tras incluir los modelos
correspondientes para estos elementos y de las lineas de conexion empleadas, se ha
efectuado el proceso de optimizacion.

—- 20 dB Return loss circle
— Final design Z1 (DC-30GHz)
-0~ Predesign Zt (DC-30GHz)

22 GHz
Mag -20.306 dB
Ang -60.6 Deg

Figura 5.14: Impedancia de entrada de la carga adaptada simulada: ‘predisenio’ y ‘disenio
final’ Las pérdidas de retorno del disefio final son mejores que 20 dB desde DC hasta
22 GHz.

En la figura 5.14 se presentan tanto la impedancia de entrada de la carga adaptada
del prediseno como la del diseno final obtenido tras la optimizacion. La respuesta
del prediseno se muestra mediante una linea con marcadores circulares. Ademads, se
ha dibujado el circulo de 20 dB de pérdidas de retorno con trazo discontinuo como
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referencia de diseno. La respuesta del disefio final se presenta en trazo continuo y ofrece
unas pérdidas de retorno mejores que 20 dB en el rango de frecuencias de operacion.
Los valores 6ptimos resultantes de los componentes para la red de adaptacién son
Rs ~ 100 Q y Cs =~ 0,13 pF, con lo que los valores comerciales finalmente usados son
Rg =100 Qy Cs = 0,1 pF.

En la figura 5.15 se muestra una fotografia del prototipo de carga adaptada im-
plementado usando resistores y condensador de montaje superficial sobre el material
RO4350B. Como se aprecia, el condensador se ha unido al resto del circuito mediante
“wire-bonding”. En la figura 5.16 se comparan las medidas realizadas con los resultados
de la simulacion. Como se puede observar, ambas curvas son muy similares, logrando
pérdidas de retorno mayores de 20 dB desde DC hasta 22 GHz. Las medidas muestran
un rizado periddico atribuido a la falta de repetibilidad en los conectores SMA usa-
dos tanto en los estandares de la calibraciéon TRL efectuada como del dispositivo bajo
prueba [94].

Figura 5.15: Foto del prototipo de carga adaptada con resistores de montaje superfi-
cial y condensador “single-layer” sobre el sustrato RO4350B de 250um de grosor. El
coeficiente de reflexion medido y simulado de este prototipo se muestra en la figura
5.16.

5.3.3. Prototipado y medida de la carga adaptada disenada
en LTCC con elementos integrados en sustrato

Para validar la versatilidad de la técnica propuesta, en este apartado se presenta
otra carga adaptada disefiada en este caso en tecnologia LTCC y usando tinicamente
elementos integrados en sustrato. Al igual que en el diseno del acoplador del apartado
5.2, la placa de LTCC fue fabricada por IMST GmbH con el mismo material de sustrato
Ferro A6-M.

Los resistores considerados son resistores impresos en la placa mediante pasta resis-
tiva de 100 /0, siendo posteriormente ajustados con ldser para lograr una precisién del
1% de su valor en DC. Este tipo de resistores también se puede modelar con un circuito
equivalente como el de la figura 5.11, donde los valores de los elementos se determinan
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Figura 5.16: Comparativa del coeficiente de reflexion simulado y medido del diseno final
con resistores y condensador de montaje superficial sobre sustrato plastico. Pérdidas
de retorno mejores que 20 dB desde DC hasta 20 GHz.

mediante un proceso de ajuste con una simulacion electromagnética. La respuesta en
frecuencia del resistor cuando su puerto 2 se corcotircuita mediante un “via-hole”, se
presenta en la figura 5.17 mediante una linea de trazo continuo y marcadores circulares.
Por otra parte, el condensador de la red de adaptacion se ha implementado mediante
un par de lineas “microstrip” acopladas que configuran un condensador interdigital.

— 20 dB Return loss circle
—o— Trimmed resistor modelled Z,y (DC-30GHz)
-o-- Predesign Zt (DC-30GHz)

Figura 5.17: Respuesta en frecuencia modelada del resistor impreso cortocircuitado
mediante un “via-hole” y del predisefio de carga adaptada en LTCC. Pérdidas de
retorno del predisenio mayores que 20 dB en todo el rango de frecuencias simulado.
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Usando la ecuacién (5.2) para adaptar el resistor a 20 GHz, los valores iniciales
que resultan en la fase de prediseno para los componentes de la red de adaptacion son
Rg = 1158 Q y Cs = 113,8 fF. La respuesta en frecuencia que proporciona la carga
adaptada en esta fase de prediseno se muestra en la figura 5.17 con una linea de trazo
continuo y marcadores cuadrados. Como se puede observar, el resultado de las pérdidas
de retorno obtenido es mayor que 20 dB desde DC hasta 30 GHz. Tras el proceso de
optimizacién, los valores resultantes para los componentes de la red de adaptacién son
Rg =140 Qy Cs = 80 fF. Los resistores impresos en placa y el condensador interdigital
se han dimensionado adecuadamente para proporcionar estos valores. El prototipo final
obtenido se presenta en la figura 5.18.

Figura 5.18: Imagen del prototipo de carga adaptada implementado en LTCC mediante
resistores impresos en sustrato y un condensador interdigital.

En la figura 5.19 se presenta una comparacion entre el coeficiente de reflexion simu-
lado del modelo circuital del disetio final y el medido del prototipo implementado. Esta
medida se ha efectuado mediante una estacién de pruebas Cascade Microtech usando
sondas coplanares para medidas “on-wafer”. En la figura 5.19 se han incluido dos tipos
de medidas: la primera se ha obtenido realizando una calibracion TRL convencional,
con estandares directamente implementados en el sustrato LTCC; mientras que la se-
gunda se ha obtenido utilizando una calibraciéon LRRM basada en el sustrato estandar
106-682 GSG ( “Ground-Signal-Ground”) de Cascade Microtech.

Todas las curvas comparadas muestran un comportamiento muy similar, con pér-
didas de retorno mejores que 20 dB desde DC hasta 20 GHz en todos los casos. Estos
resultados verifican la técnica de diseno propuesta y muestran su flexibilidad para ser
utilizada en una gran variedad de escenarios, independientemente de la realizacion
concreta de cada uno de sus componentes.

5.4. Estrategia de diseno de transiciones verticales
de banda ancha con “wvia-holes”

En este apartado se presenta una estrategia de diseno genérica para transiciones
verticales basadas en “via-holes”, con caracteristicas de banda ancha y altas presta-
ciones. Aplicando esta estrategia de diseno se presentan también distintas transiciones
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Figura 5.19: Comparacién del coeficiente de reflexién de entrada medido y simulado de
la carga adaptada en LTCC. Pérdidas de retorno mejores que 20 dB desde DC hasta
20 GHz.

fabricadas en diversos sustratos para mostrar la versatilidad que proporciona. Algunas
de las transiciones fabricadas se han usado como parte de otros disefios presentados
anteriormente, como en el caso del acoplador de banda ancha del aparatado 5.2 [82]
o los filtros interdigitales del capitulo 4. Ademas, también se muestra otra transicion
fabricada en plastico con una arquitectura y una técnica de diseno distinta de los casos
anteriores [95].

La naturaleza de la tecnologia multicapa implica la utilizacién de sistemas de trans-
misién enterrados, a los que hay que acceder desde lineas de transmision superficiales.
Esto conlleva la necesidad de transiciones verticales con pérdidas de retorno e insercion
adecuadas, que permitan conectar de forma casi transparente las lineas exteriores de
acceso con las lineas interiores de senal. Ademas, estas transiciones verticales no sélo
son necesarias en estos casos sino que también lo son en otras conexiones similares entre
diferentes niveles de metalizacion internos. Las lineas de transmision superficiales més
empleadas han sido la linea “microstrip”, la coplanar (CPW, “Coplanar Waveguide”)
y la coplanar con plano de masa (GCPW, “Grounded Coplanar Waveguide”). Como
sistemas enterrados se han utilizado tanto linea “strip” como versiones enterradas de
las lineas externas anteriormente enumeradas.

En la bibliografia se han propuesto distintas transiciones de linea “microstrip” a
“strip” [96, 97] y de coplanar a “strip” [97, 98, 99, 100], todas ellas apantalladas para
evitar radiaciones, y que ofrecen en configuraciéon “back to back” pérdidas de retorno
entre 15 y 20 dB en un gran ancho de banda, que en ocasiones alcanza hasta los
50 GHz [98]. Lograr estas prestaciones requiere la optimizacién electromagnética de
varios parametros, lo que implica un proceso de diseno largo y complejo.

En general, se pueden plantear una gran variedad de casos de transiciones verticales
que a su vez pueden originar soluciones de diseno muy distintas. Dado que no parece
existir cierta uniformidad de criterio de diseno compartido entre todos los casos, no
existe un procedimiento de diseno estandar comin de aplicacién genérica, lo que implica
un tiempo de desarrollo muy elevado para transiciones de nueva arquitectura.
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En este apartado se presenta una estrategia general para disenar transiciones ver-
ticales de altas prestaciones entre lineas de transmision mediante vias. Esta estrategia
es una propuesta para disenar este tipo de transiciones a partir de una serie de pautas
preestablecidas, que permitan lograr una buena relacién de compromiso entre presta-
ciones y esfuerzo de disenio. Como toda norma genérica que pretende abarcar un amplio
numero de casos de distinta indole, es posible que no siempre proporcione la solucién
o6ptima en cuanto a pérdidas de retorno, tamano, etc. No obstante, y segtn los traba-
jos en los que se ha utilizado, si ha supuesto una herramienta de gran utilidad para
acortar los tiempos de desarrollo, obteniéndose en todos los casos transiciones de altas
prestaciones.

La estrategia de disefio planteada en este trabajo se basa fundamentalmente en
estas reglas:

1. Disenar la transicion como concatenacion de transiciones “sencillas”, aplicando
la premisa de “divide y venceras”.

2. Las lineas de acceso a cada salto vertical mediante “via-hole” han de ser de tipo
GCPW o SMCPW.

3. Aplicar dos metodologias de diseno distintas para cada salto vertical atendiendo
a su longitud eléctrica.

5.4.1. Concatenacion de transiciones

El primer punto en el que se basa la estrategia presentada en este trabajo es dividir
la transiciéon en subtransiciones mas simples de disefiar. Esta estrategia de division se
aplica a aquellos saltos verticales eléctricamente largos que se puedan dividir en va-
rios eléctricamente cortos. Como se estudia seguidamente, el tratamiento y modelado
de saltos verticales eléctricamente cortos mediante “via-holes” resulta bastante mas
sencillo que el de los saltos eléctricamente largos, con lo que siempre que sea posible
se recomienda seguir esta estrategia. No obstante, en muchas ocasiones, bien sea por
motivos de tamaifio, bien sea por restricciones impuestas por las limitaciones de fabri-
cacion o por ambas razones al mismo tiempo, resulta inevitable realizar el salto vertical
mediante un inico “via-hole” de senal, en cuyo caso no es posible aplicar la estrategia
de division.

5.4.2. Lineas de acceso a los saltos verticales

La segunda regla en la que se basa la estrategia de diseno propuesta, es que las
lineas de acceso a los saltos verticales sean siempre de tipo GCPW (para las lineas
superficiales) o SMCPW (en el caso de lineas enterradas). Las razones para realizar
esta propuesta son diferentes en funcion de la longitud eléctrica del salto vertical y, en
cualquier caso, vienen a facilitar el proceso de diseno.

En el caso de que el salto vertical se pueda considerar eléctricamente corto, la
utilizacion de las lineas coplanares mencionadas ofrece la ventaja de que las lineas de
transmision que se encuentran en niveles de metalizacion distintos pueden compartir
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todos los planos de tierra, ya que los planos de tierra laterales de una pueden constituir
el plano de tierra inferior (o superior) de la otra y viceversa. De este modo, no quedaria
ningtn plano de tierra desparejado en la transicion y se evitarian efectos parasitos
capacitivos entre la via de senal y dicho plano de tierra.

Cuando el salto vertical es eléctricamente largo muy probablemente existan planos
de tierra intermedios entre los niveles de metalizaciéon a conectar. Estos planos de
tierra intermedios, y en caso necesario los de las lineas coplanares de acceso, tendran
ciertas aperturas para permitir el paso del “via-hole” de senal. De esta manera, es
muy probable que una o ambas lineas de acceso al salto vertical pierdan parte de sus
planos de tierra en las cercanias del salto vertical. No obstante, utilizar lineas GCPW
o SMCPW tiene la ventaja de que ante el cambio de altura o la pérdida del plano de
tierra inferior, del superior o de ambos, la geometria transversal de éstas se transforma
en otro tipo de linea coplanar, ya que al menos siempre conservan los planos de tierra
laterales. Esta transformacién proporciona dos ventajas importantes desde el punto de
vista del disenador:

1. La linea de acceso cuya seccién transversal se ha modificado se puede modelar
como otra linea de transmisién coplanar distinta. Esto no ocurre con las lineas
“microstrip” o “stripline”, que cuando pierden su plano de tierra se convierten en
hilos metalicos cuyo efecto y modelado resulta poco intuitivo y dificil de tratar,
especialmente cuando la longitud del hilo es eléctricamente larga.

2. Los modos de propagacion de la linea de acceso original y de la linea con la nueva
seccion transversal poseen perfiles de campo parecidos, dado que ambas lineas son
de caracteristicas coplanares y una parte importante de la senal se guia mediante
las ranuras laterales. De esta forma resulta intuitivo pensar que en el cambio de
medio de transmision el acoplamiento de energia se produce fundamentalmente
entre los modos fundamentales de ambas guias, sin excitar significativamente los
modos superiores de ninguna de ellas.

5.4.3. Metodologias de diseno de saltos verticales

El tratamiento de un salto vertical mediante “via-hole” depende esencialmente de
su longitud eléctrica. En funcién de esta longitud, en este apartado se proponen dos
metodologias de diseno

5.4.3.1. Saltos verticales cortos

En el caso de los saltos verticales cortos, el procedimiento de disefio se basa en los
siguientes puntos:

1. Las lineas de acceso GCPW y/o SMCPW deben compartir todos los planos de
masa. Estos planos de masa han de estar cortocircuitados con un nimero sufi-
ciente de “via-holes” de apantallamiento ubicadas correctamente.

2. El “via-hole” de senal no debe atravesar ningin plano de tierra.
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3. Dimensionar la seccién transversal de las lineas de acceso GCPW o SMCPW con
50 €2, siendo recomendable que los “gaps” laterales de dichas lineas no sean muy
grandes.

Mediante las recomendaciones anteriores, se evita la aparicién de parasitos adicio-
nales que, aunque puedan suponer mayores grados de libertad en el diseno, complican
su desarrollo. Por otro lado, dado que la pérdida del plano de tierra superior o inferior
de una linea de acceso a causa del “gap” existente al final de la otra linea superpuesta
es muy pequeno en términos de longitud eléctrica, se podria suponer este efecto como
despreciable. Un corte transversal de un caso habitual de este tipo de transiciones se
presenta en la figura 5.20. De este modo, este tipo de saltos verticales se podria modelar
mediante una sencilla red en 7 de elementos concentrados como se muestra también en
la figura 5.20:

1. Teniendo en cuenta que el salto vertical es eléctricamente corto, el “via-hole” de
senal, independientemente de los tamafios y posiciones de los “via-holes” de apan-
tallamiento, se modelaria como una inductancia. Este seria el elemento central
del modelo circuital.

2. Cada linea de acceso al salto vertical presenta un circuito abierto mas alla del
“via-hole” de senal. Por esto, cada uno de estos finales se modelaria con sendas
capacidades a tierra, que constituirian los elementos en paralelo del citado modelo
en 7.

In port
C
.y % end_in
Out port
| } P

(a) (b)

Figura 5.20: Transicién vertical eléctricamente corta. (a) Vista 3D de ejemplo. (b)
Modelo circuital asociado:red en .

De esta forma, y bajo estas condiciones, el disefio de un salto vertical de este tipo
se reduciria a ajustar un solo parametro: el diametro del “via-hole” de senal, ya que las
capacidades terminales estan fijadas en el proceso de dimensionado de la impedancia
caracteristica de las lineas de acceso. En general, existira un diametro éptimo del “via-
hole” de senal que permita obtener una transiciéon de este tipo con pérdidas de retorno
adecuadas, con lo que el proceso de disenio de la transicion se reduce a encontrar el
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didmetro 6ptimo del “via-hole” dentro de las reglas de disefio del fabricante. En la
seccion 5.4.4 se muestran diversos ejemplos de transiciones de este tipo que se han
disenado, fabricado y caracterizado.

5.4.3.2. Saltos verticales largos

Cuando el salto vertical es eléctricamente largo, el diseno se complica considera-
blemente y resulta necesario seguir otra metodologia distinta. En estas circunstancias
suelen existir planos de tierra en un nivel intermedio entre las lineas de acceso al salto
vertical, de modo que éstos presentan oquedades para no cortocircuitar el “via-hole”
de senal. Ademas, dicho “via-hole” al ser eléctricamente larga no se deberia modelar
circuitalmente como una inductancia sino que seria mas adecuado utilizar un modelo
distribuido. En estas circunstancias, los “via-holes” de apantallamiento que rodean a
la de senal, ademas de cortocircuitar todos los planos de tierra, cobran un papel adi-
cional en el diseno de la transiciéon, ya que sus dimensiones y posiciones con respecto
al “via-hole” de senal afectan al comportamiento de RF.

Para afrontar este tipo de diseno no parece que existan reglas sencillas que permitan
facilitar el diseno obteniendo buenas prestaciones, como se han propuesto para los
saltos verticales eléctricamente cortos. No obstante, en [101] se presenta un completo
modelo circuital basado en elementos concentrados y distribuidos que permite predecir
el comportamiento de la transicion de una forma aproximada. Mediante su utilizacion
se puede lograr un dimensionado inicial de la transicién préximo al 6éptimo con un
coste temporal y computacional muy reducido. Ademas, este modelo no sélo aproxima
el dimensionado 6ptimo de la transicién sino que a partir de dicho modelo se puede
observar como influye cada elemento de la transicion en su comportamiento y en qué
medida, lo que también resulta muy util para reducir los tiempos de optimizacion
mediante cualquier herramienta electromagnética 3D. Por tltimo, este modelo circuital
se puede extraer directamente a partir de la geometria del problema, lo que favorece
su compresion de forma intuitiva.

En [101] ademé&s de presentarse este modelo circuital, también se discute su apli-
cacion al disenio de varios prototipos para validar su comportamiento. En este proceso
de validacion, para cada caso se realiza una comparativa de los resultados obtenidos a
partir del modelo circuital y mediante el simulador 3D HFSS.

En este apartado no se va a desarrollar en profundidad el modelo presentado en
[101] ni a discutir la validacién que de éste se planeta. Unicamente se va a describir
brevemente el modelo circuital propuesto. Por tltimo, en la secciéon 5.4.5 se presenta
un ejemplo de utilizacion de este modelo para disefiar una transiciéon que ha sido
implementada y caracterizada, proporcionando excelentes resultados [95].

La figura 5.21 muestra un ejemplo del tipo de transicién vertical eléctricamente
larga que se analiza en este apartado. En este caso concreto la transicion interconecta
una linea GCPW y una linea SMCPW mediante un “via-hole” de senal que traspasa
los planos de tierra intermedios a través de los iris. Ademas, también aparecen algunos
“via-holes” formando un anillo alrededor del “via-hole” de senal, que se utilizan en la
estructura multicapa para cortocircuitar los planos de tierra y reducir la emision de
senal indeseada hacia otros posibles circuitos adyacentes [102].
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Figura 5.21: Ejemplo de estructura multicapa. (a) Vista 3D de una transicion GCPW-
SMCPW eléctricamente larga (los planos de tierra se han eliminado para favorecer la
visibilidad). (b) Perfil de la transicién mostrando la posicién de los planos de referencia,
los “via-holes” de senal y de apantallamiento y los iris en los planos de tierra.
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Figura 5.22: Modelo circuital de la transicién vertical multicapa.
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En la figura 5.22 se presenta el modelo circuital propuesto para este tipo de tran-
siciones. Como se puede observar,el modelo estd compuesto de tres secciones (vertical,
horizontal de entrada y horizontal de salida) que se modelan mediante elementos dis-
cretos ideales (capacidades) y distribuidos (lineas de transmision), componentes dispo-
nibles en cualquier simulador circuital de microondas. En este modelo el tramo vertical
compuesto de los “via-holes” de senal y de apantallamiento es tratado como una tnica
linea de transmision coaxial. Ademas, las secciones horizontales constituidas por tra-
mos de lineas a la entrada y salida alrededor del “via-hole” de sefial se modelan como
lineas de transmision cuyos parametros eléctricos se corresponden con los del modo par
de un par de lineas coplanares acopladas. Estas y otras caracteristicas detalladas en
[101] constituyen el modelo circuital para los casos eléctricamente largos. La ventaja
del modelo propuesto es que todos los parametros del modelo circuital son directamen-
te extraidos a partir de la geometria de la transicion mediante expresiones analiticas
cerradas disponibles en la bibliografia [101].

5.4.4. Prototipos de transiciones con saltos verticales eléctri-
camente cortos

En este apartado se presenta en detalle el diseno e implementacion de una transi-
ciéon en LTCC entre dos lineas de transmisién en distintos niveles de metalizacion y
cuyo salto vertical entre ellas es eléctricamente corto. Mas concretamente, se trata de
transicion entre linea exterior GCPW y linea “strip” enterrada que funciona desde DC
hasta 20 GHz y cuyo diseno se ha realizado siguiendo las reglas propuestas en la seccién
5.4.3.1. Tras la presentacion de esta transicion, se muestran brevemente los resultados
de otros ejemplos de saltos eléctricamente cortos implementados mediante esta me-
todologia. Estos ejemplos se han utilizado, tanto la implementacién del acoplador de
banda ancha del apartado 5.2 como de los filtros interdigitale s del capitulo 4.

5.4.4.1. Prototipo de transicion GCPW-strip

La geometria transversal de la placa LTCC del prototipo implementado se muestra
en la figura 5.23. Se trata de 5 capas de Ferro A6M (e, = 5,9 y tand = 0,002) con las
que se implementan las distintas lineas que intervienen en la transicion Este “stack-up”
coincide con el del acoplador de banda ancha presentado en el aparatado 5.2. En la zona
superior izquierda de la figura 5.23 aparece la seccion trasversal de la linea coplanar
externa con plano de masa (GCPW), con un grosor de sustrato entre los conductores
superiores y el plano de masa inferior de 386 ym. Las anchuras de la linea de senal,
wa, v de “gap”, ga, se han dimensionado para obtener una impedancia caracteristica
de 50€2.

En el lado derecho de la figura 5.23 se muestra una estructura de linea coplanar
enterrada con doble plano de tierra (SMCPW). El espesor del sustrato entre el plano
de tierra superior y los conductores internos es 386 um y el espesor del sustrato entre
estos y el plano de tierra inferior es de 482 ym. En este caso, las anchuras de la linea de
senal, wg, y de “gap”, gg, también se han dimensionado para obtener una impedancia
caracteristica de 50§2. La linea “strip” a la que accede la transiciéon presenta una
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Figura 5.23: Geometria transversal de la placa de LTCC donde se puede observar la
secciéon transversal de las lineas utilizadas en la transicion. Se muestran la linea GCPW
externa y la linea SMCPW interna. La linea “strip” estd ubicada en el mismo nivel de
metalizacién que la SMCPW y no se muestra por claridad de la figura.

geometria transversal similar a la de la SMCPW, pero eliminando los planos de masa
junto a la tira conductora central. Es decir, con una anchura de “gap” igual a la
distancia que separa la linea de senal de los “via-holes” de apantallamiento laterales.
Los “via-holes” de apantallamiento que se muestran en la figura 5.23 estan ubicadas
lo suficientemente lejos de las lineas de senal y de los “gaps” para que no afecten
al comportamiento de las lineas y lo suficientemente cerca entre ellas para que no
aparezcan modos superiores indeseados.

Siguiendo la estrategia propuesta, esta transicién se ha dividido en dos subtransicio-
nes constituidas por un salto vertical mediante “via-hole” y por un cambio de seccién
transversal de lineas en el mismo nivel de metalizaciéon interno. En este caso el salto
vertical es eléctricamente corto dado que a 20 GHz el “via-hole” de senal tiene una
longitud eléctrica en torno a 20°.

En la figura 5.24 se muestra la transicion completa, donde se puede apreciar como el
plano de tierra superior de la estructura se ha sombreado en una textura traslicida para
que se puedan apreciar los conductores interiores de la transicion. La primera seccion,
que en la figura 5.24 aparece marcada como ‘seccion A’, se trata de una transicion
entre la GCPW exterior y una linea coplanar interna, SMCPW. La segunda seccion,
que en la figura 5.24 aparece marcada como ‘seccién B’, se trata de una transicién entre
SMCPW vy linea “strip”.

En la ‘seccion A’, el plano de tierra inferior de la GCPW exterior, que aparece
en color amarillo en la figura 5.24, pasa a formar los planos de tierra coplanares de
la SMCPW vy los planos de tierra coplanares de la GCPW exterior, que aparecen en
color azul en la figura 5.24, pasan a formar el plano de tierra superior de la SMCPW,
que se ha representado en una textura semitransparente para que se pueda observar la
arquitectura interna de la transicion. Las lineas de senial de ambas guias, que se ubican
en distintos niveles de la placa, se conectan con un “via-hole” de senal, que se muestra en
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Figura 5.24: Transicion GCPW-strip. Se observa la seccién A, formada por una tran-
sicion GCPW-SMCPW vy la seccién B formada por una transicion SMCPW-strip.

la figura 5.24 como un “via-hole” de color rosa con el correspondiente “catch-pad” que
es obligatorio insertar, puesto que el dieléctrico de 386 pm esta implementado mediante
el cocido de dos capas de 193 um. Cumpliendo con el criterio impuesto, el “via-hole”
de senal conecta la linea de senal de la GCPW exterior (azul) con la linea de senal de
la SMCPW interna (amarillo) sin atravesar ningin plano de masa. De este modo se
satisfacen todas las reglas propuestas anteriormente para este tipo de transiciones.

En la ‘seccién B’, simplemente los planos de tierra coplanares de la SMCPW se
alejan lo suficiente para transformarla en una linea “strip”, a la vez que se redimensiona
la anchura de la linea de senal para mantener la impedancia caracteristica del sistema.
En la figura 5.24 se observa el escalén en el “gap” de la SMCPW, de manera que
el tnico conductor de tierra que queda al mismo nivel que la linea de senal es el
correspondiente a los “catch-pad” de los “via-holes” de apantallamiento de la linea
“strip”. La discontinuidad entre la linea de senal de la SMCPW y la “strip” no se
aprecia debido al factor de escala de figura 5.24.

De este modo, el disefio de la transiciéon consiste en dimensionar las lineas de las
diferentes secciones para que presenten una impedancia caracteristica de 502, y en
dimensionar el didmetro del “via-hole” para optimizar la respuesta de la transicion en
la banda deseada. Ademds hay que utilizar una longitud adecuada para la SMCPW
que impida el acoplamiento mutuo de los modos superiores al corte generados en las
discontinuidades de sus extremos.

La linea GCPW de 5082 tiene una anchura de pista de 15,7mil y un “gap” de
6 mil. La linea SMCPW de 50 €2 posee una anchura de pista de 9,8 mil y un “gap” de
11,5 mil. Por ultimo, la linea “strip” de 50¢) posee una anchura de pista de 11 mil.
Como criterio de disenio para dimensionar la longitud de la SMCPW, se ha calculado
la longitud de la ‘seccion B’ para que el primer modo superior de la linea sufra una
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atenuacion mayor de 30dB en la distancia que separa el “via-hole” de la ‘seccién A’
y la discontinuidad entre las lineas de senal de la SMCPW y la “strip”. El incremento
de esta longitud aumenta ligeramente las pérdidas de insercién, pero sin modificar la
respuesta de pérdidas de retorno de la transicion.

En la optimizacion final de la respuesta de la transicion se han incluido los efectos
de diversos factores impuestos por las limitaciones de fabricacién, como la necesidad de
insertar “catch pads”, tanto en el “via-hole” de senal como en las de apantallamiento.
Para las dimensiones de linea utilizadas, el proceso de optimizacién proporciona un
diametro de “via-hole” 6ptimo de 5mil, siendo el minimo fabricable de 5,1 mil el que
se ha utilizado para la implementacion del prototipo final.

La transicion disenada se ha implementado en configuracion “back to back” GCPW-
Strip-GCPW, para poder ser caracterizada mediante un sistema de medidas en oblea
con sondas coplanares. En la figura 5.25 aparece la imagen del prototipo implementado.
En ella se observa la conexion “back to back” de dos transiciones, de forma que las lineas
de acceso exteriores GCPW quedan ubicadas en los extremos del prototipo, para poder
conectarlo a la estacion de medida.

Figura 5.25: Prototipo de la transicion en Ferro A6M. Enmarcado dentro de la elipse
se pueden observar dos transiciones conectadas en configuracion “back to back”. En
ambos extremos aparecen las lineas GCPW de acceso superficiales.

En la figura 5.26 se comparan la simulaciéon del prototipo llevadas a cabo mediante
HFSS con las medidas realizadas. Se puede apreciar como ambas curvas muestran
pérdidas de retorno por encima de 26 dB desde DC hasta 20 GHz, lo que permite que
la transiciéon pueda considerarse practicamente transparente en esa banda.

5.4.4.2. Prototipos de las transiciones usadas en el acoplador de banda
ancha

En este apartado se muestran otras transiciones con saltos verticales eléctricamente
cortos que, en este caso, se han utilizado para acceder a los puertos del acoplador de
banda ancha en tecnologia “strip” presentado en el apartado 5.2 [82].
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Figura 5.26: Comparacion de la respuesta en frecuancia entre la medida y la simulacion
de la transicion “back to back” GCPW-strip-GCPW implementada.

El proceso de diseno de estas transiciones no se va a presentar aqui dado que sigue
las mismas premisas comentadas hasta ahora para las transiciones con saltos verticales
eléctricamente cortos. Estos casos se muestran para ilustrar como mediante la estrategia
propuesta se pueden lograr buenos resultados en variedad de casos. Adicionalmente,
y a diferencia de la transicion GCPW-strip de la seccién anterior, algunos de estos
ejemplos presentan la concatenacion de varios saltos verticales eléctricamente cortos,
poniendo en practica la estrategia de divisiéon propuesta. Por otro lado, para cada una
de las transiciones GCPW-SMCPW, se demuestra como la reduccién de la distancia
entre subtransiciones no deteriora sus prestaciones. Por tanto, al menos en estos casos,
se podria reducir aiin mas el tamafio final de la transiciéon completa.

En la figura 5.27 se muestran los resultados obtenidos de los prototipos de varias
transiciones fabricadas, asociadas a varios puertos del acoplador de la figura 5.1. Para
cada transicién asociada a un puerto del acoplador se presentan los resultados corres-
pondientes a dos versiones: una estandar y otra acortada (en términos de longitud). En
cada caso se muestra una comparativa del coeficiente de reflexiéon simulado y medido.
Como puede observarse, en todos los casos los resultados son muy buenos desde DC
hasta 20 GHz.

5.4.4.3. Diseno de las transiciones usadas en los filtros interdigitales

En este apartado se presenta otro ejemplo de transiciones disenadas aplicando la
metodologia propuesta para saltos verticales eléctricamente cortos. En este caso, el
diseno presentado corresponde a la transiciéon disenada para acceder a los puertos
“stripline” de los filtros interdigitales presentados en el capitulo 4. Este disenio no ha
sido caracterizado individualmente, por lo que sélo se muestra en este caso el aspecto 3D
de la transicion asi como la respuesta en frecuencia obtenida en simulacién. El objetivo
en este ejemplo es disenar una transicién suficientemente buena por debajo de 10 GHz
para acceder al nivel “stripline” donde se implementan los filtros interdigitales desde
las lineas superficiales GCPW. Como se ha comentado en los prototipos del aparatado
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anterior, en este caso tampoco se detallan los pasos del diseno realizado, ya que se
basa en aplicar las mismas premisas que los casos anteriores. Unicamente se muestran
los resultados obtenidos para evidenciar una vez mas que mediante la aplicacion de
la estrategia propuesta para saltos eléctricamente cortos se pueden obtener buenos
resultados en cuanto a coeficiente de reflexién se refiere en base a pautas sencillas de
diseno.

En la figura 5.28 se muestra el aspecto de la transicion simulada. Como se observa,
este ejemplo tiene la pecualiaridad con respecto a los anteriores de que la transicion
incluye un giro de 90°. Sin embargo se ha empleado el mismo criterio de disefio se
ha mantenido igual. Los resultados obtenidos se presentan en la figura 5.29. Como se
observa, el coeficiente de reflexion es menor que —20 dB por debajo de 10 GHz, con lo
que el efecto de la transicion se puede considerar despreciable en la banda de operacién
de los filtros presentados en el capitulo 4.

GCPW superficial
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Figura 5.28: Aspecto de la transicién disenada para acceder a los puertos de los filtros
interditales del capitulo 4. a) Vista en planta. b) Vista 3D.

5.4.5. Prototipos de transiciones con saltos verticales eléctri-
camente largos

En este apartado se presenta el diseno y caracterizacion de una transicion eléctrica-
mente larga, segin se describe en la seccién 5.4.3.2 y en [95], donde este caso particular
se ha estiquetado como ‘D’ Como punto de partida para el disefio, con los criterios
descritos en detalle en [95], se toman un conjunto de dimensiones que se consideran
adecuadas para este caso concreto. El didmetro inicial del “via-hole” de senal es 300um
y la impedancia de la linea coaxial 62,4 2. Partiendo de estos valores, la estrategia de
diseno se centra en encontrar los valores adecuados para los diametros de los iris con
el fin de optimizar el comportamiento de la transicion.

La figura 5.30(a) muestra en carta de Smith los coeficientes de reflexién de la
transiciéon para distintas combinaciones de los diametros de los iris. Como se puede
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Figura 5.29: Respuesta en frecuencia simulada de la transicién disenada para acceder
a los puertos de los filtros interdigitales del capitulo 4. a) Coeficiente de reflexién. b)
Coeficiente de transmision.

observar en las graficas, la transicion se comporta mejor cuando Dy = 1500um y Dpy
estd comprendido entre 750um y 950 m. No obstante, ademas de esta conclusion, los
resultados también se pueden utilizar para comprender mejor el comportamiento de
la transiciéon. Examinando la figura 5.30(a), se puede deducir que la respuesta de la
transiciéon es muy sensible al tamafio de los iris y que el iris 1 es el elemento clave de
este diseno. Si el diametro del iris 1 esta lejos de su valor éptimo, entonces la respuesta
de la transicion no presenta mejoras sustanciales ante las variaciones del iris 2. Es decir,
cuando el iris 1 es 1,5mm la respuesta obtenida no es buena, independientemente del
tamano del iris 2.

Una vez obtenidas estas consideraciones a partir del modelo circuital, asi como un
pre-disefio de la transicion, el dltimo paso consiste en realizar una optimizacién final
de la transicion mediante el simulador electromagnético 3D HFSS. Estas simulaciones
muestran que el funcionamiento 6ptimo de la transicién se logra cuando Dy = 1500um
y Dy = 950um, dimensiones que finalmente se usan para su implementacion. En la
figura 5.30(b) se comparan los resultados obtenidos mediante los simuladores circuital
y electromagnético para distintos valores de los tamanos de los iris. Es de destacar
que, a pesar de que la simulacion 3D incluye efectos adicionales, como el grosor de los
conductores y el final redondeado de las lineas, la prediccion efectuada por el modelo
circuital continta siendo 1til y satisfactoria desde el punto de vista de diseno.

La transicién se ha implementado en sustrato plastico (RO4350B) y se ha medido
en configuraciéon “back to back”, utilizandose una linea SMCPW de 3,4 cm de longitud
para conectar internamente ambas transiciones. La medida se ha efectuado empleando
calibraciéon TRL y sondas coplanares GSG. Los planos de referencia se han ubicado
en la posicion indicada en la figura 5.21. En la figura 5.31 se muestran las medidas
comparadas con los resultos obtenidos en simulacién. Finalmente, se han medido unas
pérdidas de retorno mejores que 20 dB desde DC hasta 20 GHz.
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Capitulo 6

Conclusiones

En este capitulo se resumen las principales conclusiones que se pueden extraer de
esta Tesis doctoral, destacando las principales aportaciones que proporciona. Ademas,
también se plantean algunas lineas de trabajo futuras que se pueden derivar de este
trabajo.

En la introduccién de este documento se discute la importancia creciente de las
plataformas multicapa en la integracion de sistemas de comunicaciones que abarcan
multiples servicios con un coste y tamano reducidos. Las tecnologias PCB y LTCC
suponen una alternativa atractiva para la implementaciéon de sistemas de banda ancha,
constituidos tanto por elementos activos como pasivos. En este contexto, el trabajo de
esta Tesis se ha centrado en el disefio de distintos tipos de subsistemas pasivos integra-
dos en sustrato, que habitualmente se utilizan en cualquier arquitectura de microondas.
En concreto, en esta Tesis se han desarrollado dos lineas de investigacion diferencia-
das: disenos de filtros paso-banda de microondas y disenios de pasivos de gran ancho
de banda de operacion.

Los filtros paso-banda son un elemento clave en las arquitecturas de RF y por este
motivo son elementos cuyo disefio suscita un gran interés. La linea de investigacién mas
relevante de este trabajo se centra en el disefio de filtros paso-banda de microondas
integrados en sustrato. Antes de presentar las propuestas realizadas en esta Tesis, se
ha efectuado un breve repaso de la teoria de filtros: tanto de la teoria clasica de sintesis
polinémica de filtros todo-polo como de la técnica de la matriz de acoplamiento. Esta
técnica ha tenido una repercusion en los ultimos afios y constituye la herramienta que
se ha utilizado para disenar los filtros presentados en este trabajo.

6.1. Contribuciones originales

En la area de investigacion de filtros paso-banda de microondas, esta Tesis explora
dos opciones diferentes para el diseno filtros paso-banda compactos de bajo coste, en
ambos casos filtros planares integrados en sustrato. La primera opciéon consiste en el
disenio de filtros SIW. La segunda consiste en el disenio de filtros interdigitales con ceros
de transmision. Dentro de los filtros interdigitales las aportaciones han consistido en
presentar una solucién para la implementacién de acoplamientos cruzados sin incre-
mentar la complejidad de la geometria fisica del filtro. A continuacién, se enumeran las
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aportaciones originales mas importantes sobre filtros presentadas en esta Tesis:

= En el capitulo 3 y en los apéndices C y D se han presentado varios prototipos
de filtros SIW paso-banda. El conjunto de los prototipos implementa una amplia
variedad de respuestas en frecuencia: respuestas con anchos de banda porcentua-
les en el rango del 5% al 40 %, respuestas con ceros de transmision simétricas y
asimétricas o respuestas todo-polo. El area ocupada en todos los casos siempre es
igual al area de un sélo resonador, incluso en algunos prototipos se logra reducir
aun mas las dimensiones del filtro. Ademas, todos los prototipos se han disenado
aplicando una misma estrategia de diseno y usando siempre el mismo tipo de es-
tructuras de acoplamiento. Las estructuras de acoplamiento utilizadas se basan en
el uso de ranuras, que son elementos que se utilizan habitualmente en la bibliogra-
fia. A pesar de que este elemento de acoplamiento no es novedoso, a partir de su
caracterizacion se han observado algunas propiedades interesantes que se han usa-
do para establecer la metodologia de diseno propuesta. De este modo, la principal
novedad presentada en este trabajo es que mediante el uso exclusivo de ranuras
para implementar acoplamientos en una estructura de resonadores en linea es
posible implementar acoplamientos cruzados, consiguiendo de esta manera tanto
respuestas todo-polo como respuestas con ceros de transmision. La metodologia
propuesta se basa en dos pilares fundamentales. En primer lugar, se ha efectuado
una caracterizacion de las ranuras y se ha comprobado como la combinacion de
ranuras entre resonadores adyacentes produce un acoplamiento igual a la suma
algebraica de los acoplamientos producidos individualmente por cada una de las
ranuras. En segundo lugar, se ha propuesto crear una estructura denominada
“chimenea” para implementar acoplamientos cruzados. Dicha estructura resulta
del apilamiento vertical de varias ranuras, lo que permite acoplar resonadores que
no son adyacentes en una estructura de apilamiento vertical de resonadores SIW.
Esta estructura de acoplamiento provoca acoplamientos cruzados entre todos los
resonadores que atraviesa. A pesar de que esto dificulta su caracterizacion, como
solucién se ha propuesto atribuir a las chimeneas propiedades similares a las ob-
servadas para las ranuras abiertas entre resonadores adyacentes y un criterio de
dimensionamiento similar al de estas. A partir de estos de estos fundamentos, se
ha propuesto una estrategia de disenio cuya aplicacion ha resultado satisfactoria
para la obtencién de diferentes respuestas en frecuencia planteadas. Un elemento
clave de la técnica de diseno ha sido la propuesta de una metodologia para la
cancelacion de los acoplamientos indeseados introducidos por las chimeneas. De
este modo, se han construido y medido prototipos cuyas prestaciones eléctricas y
cuyo tamano pueden ser comparables con ejemplos que son estado del arte, pero
aplicando en todos los casos una metodologia de diseno comun, frente a la solu-
cién habitual que aparece en la bibliografia, consistente en proponer realizaciones
particulares con técnicas de disefio especificas para cada tipo de filtro.

En el capitulo 4 se ha presentado una estructura para la introduccion de aco-
plamientos cruzados asimétricos en fitros interdigitales paso-banda integrados en
sustrato. La estructura propuesta permite disenar este tipo de filtros incluyendo
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ceros de transmisiéon en su funcion de transferencia. Esto se logra mantenien-
do una seccién transversal similar a la de un filtro “stripline” todo-polo, lo que
permite tener costes de fabricacién parecidos. La estructura presentada se puede
identificar con dos modelos circuitales distintos. La estructura se puede modelar
como un inversor de admitancias o como un resonador A\/2 que se anade a la
topologia en linea del filtro. El primer modelo se ha usado en el diseio de un
filtro a 5 GHz con respuesta asimétrica y un cero de transmisién. El segundo
modelo se ha utilizado en el prototipo centrado en 8 GHz. En este caso, la inclu-
sion de este elemento en la matriz de acoplamiento ha provocado que la sintesis
de la respuesta del equivalente paso-bajo se haya basado en un proceso de op-
timizacion. Mediante ambos prototipos se pone de manifiesto la utilidad de la
estructura propuesta para introducir ceros de transmision en los filtros interdi-
gitales “stripline” clasicos sin apenas modificar su secciéon transversal. Especial
interés desde un punto de vista ingenieril suscita el prototipo centrado en 8 GHz,
en el que se logra un filtro con las pérdidas de insercién en la banda de paso
correspondientes a una respuesta de orden 5, pero con un rechazo en las bandas
eliminadas equivalentes a las de un filtro de orden mayor.

La otra linea de investigaciéon que se ha desarrollado en esta Tesis se centra en
el diseno de diversos elementos pasivos de microondas de banda ancha integrados en
sustrato. A continuacién se enumeran las principales aportaciones de este trabajo en
este ambito:

= Se ha disefiado y construido un acoplador asimétrico de 10 dB y 6 etapas en
sustratro LTCC, trabajando desde 1,8 a 18 GHz. La principal aportacién de este
disetio es que incluye una novedosa primera seccion mixta, que permite solucionar
el deterioro de las prestaciones del dispositivo provocado por el acceso a los
puertos de la etapa de mayor acoplamiento. El acoplador disenado y medido
proporciona un acoplamiento de 10,3 + 0,6 dB desde 1,5 hasta 18 GHz, asi como
unas pérdidas de retorno mejores que 15 dB y un aislamiento mejor o igual que
23 dB desde 1 hasta 18 GHz. El prototipo fabricado, ademas, también consta de
transiciones verticales de altas prestaciones, que se comentan posteriormente.

= Se ha presentado una nueva técnica para disefiar cargas adaptadas de microondas
con caracteristicas de banda ancha. La técnica se fundamenta en la respuesta
habitual, especialmente en alta frecuencia, de los resistores de 50 €2 puestos a
tierra. Para compensar este comportamiento se propone anadir un simple circuito
RC en paralelo al resistor de 50 2. A partir del modelado del comportamiento
del resistor, se proponen expresiones cerradas para aproximar los valores de la
red RC que adapta el dispositivo en banda ancha, valores que hay que someter
posteriormente a un proceso de optimizacion. La validacion de esta técnica se
realiza mediante la implementacion de dos prototipos diferentes. En un caso se
disefia una carga adaptada integrada en sustrato plastico, usando componentes
de montaje superficial. El otro prototipo se implementa en un sustrato LTCC
y todos los componentes son integrados en el propio sustrato. Los resultados de
ambos disenios constatan la validez de la técnica propuesta y proporcionan cargas
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adaptadas integradas en sustrato con pérdidas de retorno mayores de 20 dB desde
DC hasta 20 GHz.

En este trabajo se ha presentado una estrategia genérica de diseno de transiciones
verticales mediante “via-holes” para interconectar lineas de transmision ubicadas
en distintos niveles de metalizaciéon en un sustrato multicapa. Esta estrategia
pretende ser una guia para obtener una buena relacion de compromiso entre
esfuerzo de diseno y prestaciones en una amplia variedad de casos. La estrategia
se basa en varias consideraciones entre las que destaca establecer dos metodologias
de disefio para los saltos verticales en funcién de su longitud eléctrica:

e Si los saltos son eléctricamente cortos, el modelo eléctrico asociado a la
transicion es muy simple y la metodologia se basa un aplicar una serie de
pautas sencillas

1. Ambas lineas de acceso han de compartir todos los planos de tierra
implicados.
2. La via de senal no debe atravesar ningtin plano de tierra.

)

3. Hay que dimensionar las lineas de acceso con 502, y a con unos “gaps’
tan pequenos como sea posible.

Bajo estas premisas el diseno de la transiciéon consistiria fundamentalmente
en encontrar el didmetro del “via-hole” de senal que optimiza el compor-
tamiento de la transicion. Para ilustrar la validez de la metodologia se ha
presentado el disefio de diversas transiciones. En concreto, todas las transi-
ciones de acceso a los puertos del acoplador asi como las transiciones nece-
sarias para acceder a los niveles “stripline” donde se han disenado los filtros
interdigitales del capitulo 4 se han realizado con esta técnica. En todos es-
tos casos, el comportamiento eléctrico conseguido ha sido satisfactorio en
el ancho de banda de operaciéon de cada disenio. Especial mencién requieren
las transiciones asociadas al acoplador direccional, donde algunos prototipos
fabricados presentan pérdidas de retorno mejores que 25 dB desde DC hasta
20 GHz.

e Si los saltos son eléctricamente largos, el modelo eléctrico y la optimiza-
ciéon de la transicion resulta ser bastante méas complejo. En esta linea se
ha presentado un equivalente circuital basado en elementos concentrados y
distribuidos que permite modelar este tipo de transiciones, facilitando su
disefio. Este modelo no pretende ser una herramienta de diseno muy exacta,
aunque si aspira a ser una potente herramienta de disenio desde el punto de
vista de ingenieria. El modelo circuital presentado para este tipo de casos, a
pesar de su aparente complejidad, resulta bastante intuitivo, pudiéndose ex-
traer a partir de la geometria de la transicion tras realizar algunas hipotesis.
La principal aportacion de este modelo es que cumple dos objetivos. Por un
lado, permite obtener unas dimensiones iniciales para la transicion cercanas
a las Optimas. Por otro, proporciona informacion de la sensibilidad de la
respuesta en frecuencia de la transicién con respecto a cada uno de sus ele-
mentos. Con este modelo es posible disenar un prototipo cuya optimizacion
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mediante un simulador electromagnético 3D es muy rapida. Como muestra
de la utilidad de este modelo se ha diseniado una transiciéon en PCB. La tran-

sicién disenada se ha implementado, obteniendo unas pérdidas de retorno
mejores que 20 dB desde DC hasta 20 GHz.

6.2. Lineas de trabajo futuras

En esta secciéon se plantean posibles lineas de trabajo que surgen de las conclusiones
anteriores y cuyo desarrollo podria resultar interesante. A continuacion se enumeran
algunas de las lineas de investigacién que se proponen:

= Analizar detalladamente los modelos circuitales de las cavidades acopladas me-
diante ranuras y chimeneas, para cuantificar de forma precisa, mediante el uso de
herramientas de analisis electromagnético, los modelos propuestos. La obtencion
de un modelo circuital, especialmente en el caso de las chimeneas, permitiria de-
terminar el grado de validez de las suposiciones efectuadas para la obtencién de
sus dimensiones y su uso en la metodologia de disefio propuesta.

» La introduccién de las chimeneas como elemento de acoplamiento que permite
acoplar mas de dos resonadores al mismo tiempo supone un caso poco usual en la
técnica de la matriz de acoplamiento. Cuando se disena un filtro de resonadores
acoplados mediante la matriz de acoplamiento, es habitual utilizar transformacio-
nes de la matriz original resultante en busca de topologias de acoplamiento que
puedan ser finalmente implementables: la matriz que resulta originalmente suele
ser una matriz de acoplamiento completa, donde, en general, todos los resonadores
estan acoplados entre si. En la practica, esta matriz completa no es implementa-
ble y se necesita aplicar transformaciones sobre ella para buscar otras topologias
con un menor numero de acoplamientos. El uso de chimeneas como estructura
de acoplamiento entre resonadores SIW apilados permite acoplar entre si a todos
los resonadores implicados. Esto proporciona la posibilidad de que mediante el
uso de chimeneas se podria implementar una matriz de acoplamiento completa,
sin necesidad de tener que anular obligatoriamente algunos de sus acoplamientos
adyacentes o cruzados. En esta linea, se continuaria usando la combinacion lineal
de chimeneas pero no para lograr anular determinados elementos de la matriz,
sino para implementar los valores correspondientes no nulos.

» Estudiar las limitaciones de la metodologia propuesta para el disefio de filtros
SIW, evaluando y cuantificando aspectos como: el error cometido en la estimacion
de los valores de acoplamiento proporcionado por una chimenea en funcién del
grosor de los resonadores, el error cometido en el principio de superposicion de
chimeneas en funcién del tamano y ubicacién de éstas, etc. Ademas, también seria
interesante aplicar esta metodologia a otros tipos de filtros. A pesar de que se
han implementado varios disenios SIW que proporcionan multitud de respuestas
en frecuencia, en todos los casos siempre se han usado cuatro resondores, el
mismo sustrato multicapa o la misma frecuencia central objetivo para la banda
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de paso de los filtros. Por tanto, con el objetivo de evaluar mas profundamente la
versatilidad de la metodologia propuesta, resultaria conveniente aplicarla en otras
condiciones, como por ejemplo: otros sustratos multicapa con distintos grosores
y constantes dieléctricas, seleccionar otras bandas de frecuencia, fitros con un
mayor niumero de resonadores, otro tipo de topologias como filtros duplexores,
ete.

Explorar las limitaciones de la estrategia de diseno de transiciones de banda an-
cha. La aplicacion del criterio de diseno para el caso de saltos verticales cortos
se ha aplicado en el diseno e implemetacién de varias transiciones verticales eléc-
tricamente cortas. Estas se han usado para acceder a los puertos del acoplador
direccional y a los filtros interdigitales presentados. Tanto el nimero de transicio-
nes fabricadas como las diferentes condiciones de sustrato consideradas parecen
demostrar la utilidad de la estrategia en este tipo de saltos cortos. No obstante,
en el caso de los saltos eléctricamente largos sélo se han presentado medidas de un
caso disenado. A pesar de que en simulacién si se han considerado multitud de ca-
sos para validar la utilidad del modelo circuital propuesto [101], seria conveniente
aplicar el modelo para saltos eléctricamente largos en otros sustratos multicapa y
fabricar las transiciones resultantes para constatar mediante medidas la utilidad
y versatilidad de la estrategia de diseno de transiciones propuesta.
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Apéndice A

Asincronias de resonadores SIW
acoplados mediante ranura

En este apéndice se resume brevemente el efecto que tiene la existencia de un
acoplamiento mediante ranura sobre la sintonia de un resonador SIW.

Como se ha comentado en la seccion 2.3.3.2, a partir del coeficiente de transmision
de un par de resonadores acoplados se puede extraer el valor, en médulo, del coefi-
ciente de acoplamiento que fisicamente existe entre ambos resonadores. Este valor de
acoplamiento que existe fisicamente entre un par de resonadores sincronos se obtiene
aplicando la ecuacion (2.50). Esta ecuacion se aplica conociendo los valores de las fre-
cuencias de resonancia que aparecen en el coeficiente de transmision, también llamadas
frecuencias caracteristicas.

En este tipo de curvas se pueden observar claramente dos frecuencias de resonancia.
En el caso de resonadores simétricos acoplados, como son un par de resonadores SIW
idénticos acoplados por ranura, estas frecuencias de resonancia caracteristicas coinci-
den con las frecuencias f, y f; asociadas a la resoluciéon de la misma estructura pero
considerando planos de simetria de conductor magnético perfecto y conductor eléctrico
perfecto, respectivamente. f, es la frecuencia del modo par resultante de resolver el
problema con un conductor magnético perfecto en el plano de simetria entre ambos
resonadores. Analogamente, f; es la frecuencia del modo impar resultante de resolver
el problema con un conductor eléctrico perfecto en el plano de simetria entre ambos
resonadores [19].

En el caso particular de un par de resonadores SIW sincronos acoplados por ranura,
la frecuencia caracteristica del coeficiente de transmision asociada al problema impar
coincide con la propia frecuencia de resonancia del resonador aislado, fi19. Si se aplica
la condicion de conductor eléctrico perfecto en el area ocupada por la ranura, la estruc-
tura resultante tiene la misma geometria y condiciones de contorno que el resonador
original de forma aislada. Por esto, en este caso particular de resonadores SIW acopla-
dos por ranura, se verifica que una de las dos frecuencias caracteristicas que aparecen
en el coeficiente de transmisién asociado concide con la frecuencia de resonancia de los
resonadores aislados.

En general una respuesta en frecuencia paso-banda se puede expresar en funcion
de las frecuencias normalizadas del correspondiente modelo equivalente paso-bajo. La
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traslacion a valores normalizados de frecuencia! del coeficiente de transmisién de un
par de resonadores sincronos acoplados se corresponderia con una respuesta como las
mostradas en la figura A.1.

Para analizar cémo afecta el acoplamiento mediante ranura sobre la sintonia del
par de resonadores SIW sincronos acoplados se ha efectuado un breve analisis en el
dominio del equivalente paso-bajo. Para esto se han considerado varias matrices de
acoplamientos de orden 2, compuestas por dos resonadores sincronos acoplados un
valor en médulo de k en el equivalente paso-bajo. Tras esto, se han representado los
correspondientes coeficientes de transmision asociados a estas matrices. Por ultimo, a
partir de la observacién en el dominio normalizado del coeficiente de transmision se
puede calcular la asincronia normalizada que sufre cada resonador con respecto a su
frecuencia de resonancia aislado.

En la tabla A.1 se presenta una matriz de acoplamiento genérica para un par de
resonadores sincronos acoplados. En este caso los autoacoplamientos M, y Mg,g son
nulos y el acoplamiento entre ambos resonadores es k. Por su parte, en las tablas A.2
v A.3 se presentan matrices cuyo valor de acoplamiento en médulo también es k pero
donde se han considerado valores de autoacoplamientos no nulos. En concreto, se han
propuesto autoacoplamientos con un médulo también de valor k y con signos negativo
y positivo, respectivamente.

0]k

k|0

Tabla A.1: Matriz de acoplamiento del equivalente paso-bajo correspondiente a un par
de resonador_es sincronos acoplados un valor en médulo de k. Caso de M; 1 = My 5 = 0.
El valor de Q)..; considerado es muy alto para minimizar los efectos de carga.

—k| K

—k

Tabla A.2: Matriz de acoplamiento del equivalente paso-bajo correspondiente a un par
de resonador_es sincronos acoplados un valor médulo de k. Caso de M; 1 = Myo = —k.
El valor de Q).,; considerado es muy alto para minimizar los efectos de carga.

E | —k

k| k

Tabla A.3: Matriz de acoplamiento del equivalente paso-bajo correspondiente a un par
de resonadorgs sincronos acoplados un valor en médulo de k. Caso de M; 1 = My = k.
El valor de Q..; considerado es muy alto para minimizar los efectos de carga.

1Segtin el modelo equivalente paso-bajo.
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Figura A.1: |Sy;| (dB) del modelo equivalente paso-bajo correspondiente con las ma-
trices de acoplamientos de las tablas A.1 ; A.2 y A.3.

El coeficiente de transmisién asociado a cada una de las matrices anteriores se
presenta en la figura A.1. Observando la figura A.1 se puede deducir que en el dominio
del equivalente paso-bajo la separacién entre las frecuencias de resonancia asociadas a
un par de resonadores sincronos es, en general, 2k, siendo k el valor normalizado del
acoplamiento que existe entre ambos resonadores.

Por otro lado, como se ha comentado previamente, en el caso particular de un
par de resonadores SIW sincronos acoplados, la frecuencia caracteristica que aparece
en el médulo del coeficiente de transmision asociada al modo impar, f;, coincide con
la frecuencia de resonancia del resonador aislado, fi19. Por tanto, en el equivalente
paso-bajo una de las dos frecuencias caracteristicas del coeficiente de transmision debe
aparecer en el origen de coordenadas del | Sy | del equivalente paso-bajo para mantener
la consistencia de la traslacion paso-banda a paso-bajo del problema real.

Como se observa en la figura A.1, esta condicién se cumple si la asincronia que
sufre cada resonador es igual, en médulo, al valor del acoplamiento normalizado. Esto
ocurre para las curvas asociadas a las matrices de las tablas A.2 y A.3, trazados en color
rojo y azul . En ambos casos, con esta condicion se verifica que una de las frecuencias
caracteristicas del coeficiente de transmision se ubican en el origen de abcisas.

El signo del autoacoplamiento dependera de cual de las dos frecuencias caracteris-
ticas es la que se identifica con f;. En general, si f; es la menor de las dos frecuencias,
el signo del autoacoplamiento que provoca una ranura sera negativo, mientras que si
ocurre lo contrario, tendra un signo positivo.

Por tanto, se puede concluir que en el caso particular de un par de resonadores SIW
sincronos acoplados por ranura, el valor en médulo y en el dominio normalizado de la
asincronia que sufre cada resonador a causa de la ranura es igual al valor normalizado
del acoplamiento que produce. El signo del autoacoplamiento asociado sera el descrito
anteriormente segun la relacién entre las frecuencias caracteristicas del problema real.
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Apéndice B

Signo de los acoplamientos por
ranura en resonadores SIW

En este apéndice se presenta el criterio utilizado para determinar el signo absoluto
del acoplamiento producido por una ranura entre dos resonadores SIW adyacentes.

Como se ha comentado en la seccion 2.3.3.2, en el diseno de filtros lo realmente
importante con respecto a los signos del acoplamiento es el signo relativo. Si se pueden
implementar acoplamientos de ambos signos, es posible realizar transformaciones sobre
la matriz de acoplamiento para encontrar aquella que mas convenga segun el tipo de
acoplamiento que fisicamente esté disponible. No obstante, en este apéndice se presenta
el criterio usado para determinar el signo absoluto de los acoplamientos por ranura en
todos los prototipos SIW realizados.

En la bibliografia existen ejemplos contradictorios al respecto del signo absoluto
asignado a un mismo tipo de acoplamiento. Un ejemplo de esto se puede observar com-
parando los trabajos presentados en [39] y en [26]. En ambas referencias se presentan
sendos filtros SIW en una estructura monocapa. En ellos, los acoplamientos de caracter
magnético usados se implementan mediante la clasica apertura en la pared lateral de
“via-holes”. Sin embargo, analizando las matrices de acoplamiento presentadas, en [39]
se considera a este tipo de acoplamiento como positivo, mientras que en [26] este mismo
tipo de acoplamiento se toma con signo negativo. Teniendo en cuenta que el analisis de
la estructura se realiza desde un punto de vista circuital y no a partir del analisis elec-
tromagnético de la estructura de acoplamiento, la elecciéon de signo del acoplamiento
resulta arbitraria.

Como se ha comentado en el apéndice A, las frecuencias caracteristicas que aparecen
en la curva del |5y | asociada a un par de resonadores sincronos acoplados se identifican
con las frecuencias f, y f; resultantes de resolver la misma estructura mediante un
analisis de los modos par e impar, respectivamente. En los prototipos SIW realizados
en esta Tesis el criterio usado para determinar el signo absoluto es el mismo que el
presentado en [26]. Segiin este criterio, si la frecuencia f; asociada al problema impar
es menor que la frecuencia f, asociada al modo par, entonces el signo del acoplamiento
se selecciona positivo. En caso contrario, (f; > f,), el signo del acoplamiento se toma
negativo.

Como ejemplo, en la figura B.1 se muestra el coeficiente de transmisisén simulado
para un par de ranuras que proporcionan un valor de acoplamiento similar pero que
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Figura B.1: Simulacion ideal en HFSS de una ranura que proporciona un valor de
acoplamiento de tipo k. y otra de tipo kj, de valores similares. |Sy;| (dB) simulado en
HFSS para caracterizar cada uno de las ranuras.

son de tipo distinto. Una ranura produce un acoplameinto de tipo k. y la otra de
tipo ky. Este ejemplo es el mismo que el presentado en el apartado 3.5.3.1. Se puede
observar que ambas curvas comparten una frecuencia de resonancia. Esta es la que
coincide con la frecuencia de resonancia del resonador aislado, fi19, que en este caso
es fi10 = 5,27 GHz y también es la frecuencia que coincide con la frecuencia asociada
al modo impar, f;. Por tanto, aplicando el criterio descrito anteriormente se puede
deducir que los acoplamientos de tipo k. resultan tener signo positivo, mientras que los
acoplamientos de tipo kj tienen signo negativo.
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Apéndice C
Prototipo SIW asimétrico simple

En este apéndice se resume el diseno del prototipo SIW asimétrico simple y se
presenta la caracterizacion de sus unidades fabricadas. Al igual que en los disenos
presentados en las secciones 3.8 y 3.9, aqui también se ha usado la PCB multicapa
descrita en el apartado 3.2 y para su desarrollo también se ha aplicado la estrategia de
disefio propuesta en la seccion 3.7.

Por este motivo, en este apéndice sélo se muestran los principales datos del disenio
asimétrico simple y tinicamente se destacan y se discuten en detalle las particularidades
que diferencian a este disefio con respecto a los presentados en las secciones 3.8 y 3.9.

El prototipo asimétrico simple es un diseno de filtro SIW cuya ganancia de insercion
es asimétrica, ya que contiene un Unico cero de transmision, como el prototipo “boz-
section” de la seccion 3.9. No obstante, en este caso el cero de transmision se ubica en
el lado opuesto de la banda de paso del filtro. A diferencia del disefio “box-section”, este
prototipo supone el ejemplo més simple que se puede proponer para implementar un
filtro SIW de resonadores apilados y acoplados por ranura con un cero de transmision.
El principal objetivo de este diseno es implementar una ganancia de inserciéon con un
cero de transmisién usando el menor nimero de elementos de acoplamiento posibles.
En contraposicion a lo que sudece en el diseno “box-section”, como se demuestra a con-
tinuacion, la construccion de respuestas asimétricas mediante la estrategia propuesta
para esta topologia puede llegar a tener una implementacién bastante sencillal.

C.0.1. Especificaciones eléctricas y matriz de acoplamiento
del prototipo asimétrico simple

Las especificaciones eléctricas normalizadas que se han propuesto para este proto-
tipo son las siguientes:

= Ancho de banda porcentual, FBW: 7,5 %.

» Rizado méaximo del coeficiente de transmision en la banda de paso del filtro:
0,4dB

= Rechazo mayor o igual que 30dB si w < —2 y mayor que 15dB si w > +2,5.

10O al menos bastante mas simple que en el caso “boz-section”.
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Para satisfacer estas especficaciones se ha considerado una ganancia de insercion
con un cero de transmision en w = —2. En la tabla C.1 se presenta la matriz de
acoplamiento que se ha propuesto para satisfacer estas especificaciones eléctricas.

—0,045 | —0,9093 0 0
—0,9093 | —0,0801 | —0,6362 | —0,343
0 —0,6362 | 0,4381 | —0,8421
0 —0,3430 | —0,8421 | —0,045

Tabla C.1: Matriz de acoplamiento normalizada correspondiente al prototipo asimétrico
simple. Qc.r = 0,9359.

En la figura C.1 se muestran la topologia del filtro, con los acoplamientos y sus signos
correspondientes, y la respuesta en frecuencia asociada a la matriz de acoplamiento del

prototipo paso-bajo presentada en la tabla C.1 anterior.

Respuesta en frecuencia paso—bajo equivalente
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Figura C.1: Disetio asimétrico simple propuesto. (a) Topologia del filtro. (b) Respuesta
en frecuencia obtenida a partir de la matriz de acoplamiento del prototipo paso-bajo.

A partir de este equivalente paso-bajo, las especificaciones eléctricas y los acopla-
mientos adyacentes y no adyacentes desnormalizados correspondientes son:

» Frecuencia central de la banda de paso del filtro: fy ~ 5 GHz2.
= Ancho de banda, BW: 375 MHz.

n Qeyt: 12.,5.

» Ceros de transmisién: uno en f = 4,6 GHz (f, — 400 MHz).

w k1o = —0,0682, ko = —0,0477, koy = —0,0257, k3y = —0,0632.

?Esta condicién es transversal a todos los prototipos SIW, como se ha indicado en la seccién ?7.
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C.0.2. Resumen del diseno del prototipo asimétrico simple

En este caso la matriz de acoplamiento indicada en la tabla C.1 sélo tiene un aco-
plamiento cruzado, kos. Este acoplamiento es de menor valor y del mismo signo que el
resto de los acoplamientos adyacentes. Por tanto, la implementacion del acoplamiento
k24 mediante una chimenea CHMNsy 4 provoca que los acoplamientos adyacentes here-
dados de esta chimenea puedan ser absorbidos por las ranuras que implementen los
acoplamientos adyacentes.

La principal novedad relativa al proceso de diseno que aporta este prototipo asi-
métrico simple es que el procedimiento de absorcién de los acoplamientos adyacentes
heredados se ha efectuado de una forma distinta al caso “boz-section”. En este caso,
con el objetivo de minimizar el niimero de ranuras a usar y simplificar todo lo posible
el diseio, la chimenea CHMNj 4 se ha constituido mediante el solapamiento vertical de
las ranuras que implementan los acoplamientos adyacentes ko3 v k34. Asi, en este caso
la chimenea CHMNy 4 no contiene ninguna ranura con un tamaio igual su drea.

En la figura C.2 se muestra una imagen 3D obtenida a partir de HF'SS del proto-
tipo asimétrico simple. En esta figura se indican, entre otras cosas, los elementos de
acoplamiento usados para implementar la matriz de acoplamiento propuesta. Como
se observa, los elementos de acoplamiento utilizados son: las ranuras SLT; 9, SLTy 3,
SLT5 4 y la chimenea CHMN, 4. No obstante, a pesar de que se han indicado 4 elementos
de acoplamiento, en la figura s6lo se iaprecian 3 ranuras asociadas a estos 4 elementos.
Los acoplamientos k12, ka3 ¥ ks34 se han implementado con las ranuras SLT, o, SLT9 3 y
SLT} 4, respectivamente. Por otro lado, el acoplamiento cruzado kg4 se ha implementa-
do mediante el solapamiento vertical de las ranuras SLTy 3 y SLT3 4, dando lugar asi a
la chimenea CHMN, 4, cuya drea coincide con el area de solape entre las mencionadas
ranuras.

Desde el punto de vista de diseno, el proceso seguido para implementar la chimenea
y las ranuras indicadas es: en primer lugar se ha disenado una chimenea CHMN, 4
uniforme, compuesta por dos ranuras iguales cuya area coincide con el de la chimenea.
Posteriormente, estas ranuras iniciales pertenecientes a la chimenea uniforme se han
ampliado lo necesario para implementar los acoplamientos adyacentes ko3 v k34. Las
ampliaciones de ambas ranuras se han efectuado en la misma direccién pero sentidos
opuestos, de forma que dichas ampliaciones no se solapan entre si. Estas ranuras re-
sultantes de la ampliacién de las ranuras de la chimenea son las denominadas SLTs 5 y
SLT; 4. Por ultimo, se ha propuesto la ranura SLT; » para implementar el acoplamiento
l{/’lg.

Las dimensiones de las ranuras y de la chimenea, tanto del prototipo inicial, como
del resultante del proceso de optimizacion, se recogen en la tabla C.2.

Si se comparan las dimensiones iniciales y finales de las ranuras y de la chimenea
recogidas en la tabla C.2, se puede apreciar como las diferencias entre ambos tipos de
dimensiones son relativamente pequenas. En todos los casos y para todas las dimensio-
nes tanto de tamano como de la ubicacion de las ranuras, la mayor diferencia existente

3A diferencia de lo que ocurre en los prototipos “boz-section” y simétrico, donde todas las chimeneas
empleadas, bien sean uniformes o no uniformes, contienen al menos una ranura cuya area coincide con
el de la chimenea a la que pertenece.
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Figura C.2: Aspecto 3D del prototipo asimétrico simple disenado en HFSS. Los sus-
tratos han sido ocultados en la imagen para poder apreciar al mismo tiempo todos los
niveles de metalizacion usados. En la imagen se indican los elementos de acoplamien-
to utilizados, asi como los elementos para implementar las asincronias relativas y las
estructuras que implementan los factores de calidad externos.

es de 0,8 mm. Ademds, en casi todas las comparaciones dicha diferencia es < 0,5 mm.

Por otro lado, en este prototipo asimétrico simple, como se muestra en la matriz
de acoplamiento de la tabla C.1, los valores de los autoacoplamientos no son nulos y
presentan ciertas diferencias relativas entre ellos. La implementacién de estas asincro-
nias relativas se ha efectuado con los elementos indicados convenientemente en la figura
C.2. Estos elementos son similares a los usados en el caso “boz-section”, asi como el
proceso seguido para su optimizacién. Por tanto, en este diseno asimétrico simple sélo
se recogen los valores estimados de los autoacoplamientos existentes en el prototipo

H Wslot (mm> ‘ lslot (mm) ‘ Lslot (mm) ‘ Yslot (mm) ‘
CHMNg 4 inicial 1.6 4.75 9 0
CHMN, 4 optimizado 1.6 4.25 9 0
SLT 2 inicial 2 7.1 -9 0
SLT, > optimizado 2 7.1 -9 0
SLT) 3 inicial 1.6 5.7 9 0.5
SLTs 3 optimizado 1.6 6.5 9 0.85
SLT; 4 inicial 1.8 6.8 9 -1.1
SLT5 4 optimizado 1.8 7.4 9 -1.65

Tabla C.2: Prototipo asimétrico simple: Dimensiones de las ranuras y de la chimenea
del prototipo inicial y dimensiones definitivas tras el proceso de optimizacion.
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inicial antes de la optimizacién, frente a los valores de autoacoplamientos que final-
mente hay que implementar, ya que el procedimiento aplicado no introduce ninguna
novedad frente al ejemplo detallado presentado en la seccion 3.9. Estos valores de au-
toacoplamientos estimados para el prototipo inicial y los valores que finalmente hay
que satisfacer se muestran en la tabla C.3.

’ H Asincronia inicial estimada | Asincronia deseada

RES; 0.9093 -0.045
RES, 1.545 -0.0801
RES; 1.478 0.4381
RES, 0.8421 -0.045

Tabla C.3: Estimacion de las asincronias normalizadas provocadas por las dimensiones
iniciales de las ranuras y valores a satisfacer para el prototipo asimétrico simple.

Por ltimo, en la figura C.3 se presentan los resultados obtenidos en HFSS para
el prototipo optimizado, sin considerar pérdidas en los materiales. En dicha figura
se presentan las simulaciones realizadas considerando los dos valores de ‘Prepreg A’
estipulados en el resto de prototipos: el valor de diseno y el valor finalmente fabricado.
El coeficiente de transmisién obtenido a partir de la simulacién en HFSS sin pérdidas
del prototipo optimizado satisface las especificaciones propuestas para la banda de paso
y las bandas de rechazo.

; At : . Prototipo SIW asimétrico simple
Prototipo SIW asimétrico simple: Simulaciones HFSS sin pérdidas
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Figura C.3: Respuesta en frecuencia obtenida en HFSS del prototipo SIW asimétrico
simple optimizado. Simulacién sin pérdidas. (a) Coeficiente de reflexién, para los dos
grosores de ‘Prepreg A’ considerados. (b) Coeficiente de transmisién, para los dos
grosores de ‘Prepreg A’ considerados.

Como se puede observar, ademas del cero disenado, en torno a 4,6 GHz, aparece otro
cero de transmision en frecuencias inferiores. Se ha estimado que dicho cero adicional
es consecuencia de la existencia de un acoplamiento entre carga y fuente del orden
de kg = —0,0001. Este acoplamiento es extremadamente bajo y si bien introduce
un cero adicional sobre la respuesta del filtro, éste esta lejos de la banda de paso y
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practicamente no altera la respuesta en frecuencia cerca de ésta. En este diseno, a
diferencia del ejemplo mostrado con el prototipo simétrico de la seccién 3.8, no se
ha realizado ninguna compensacion para tratar de eliminar este acoplamiento carga-
fuente. Por ultimo, también hay que destacar que el grosor del ‘Prepreg A’ tiene una
considerable influencia sobre la respuesta en frecuencia lejos de la banda de paso. En
la figura C.3(b) se observa como disminuir dicho grosor implica que el segundo cero
de transmision se acerque mas al primero, asi como una pérdida de rechazo en alta
frecuencia.

C.0.3. Medida de prototipos VS HFSS: asimétrico simple

En este apartado se comparan las simulaciones electromagnéticas de modelos con
pérdidas con las medidas obtenidas para varias realizaciones fabricadas de este proto-
tipo. Las condiciones de simulacion y medida son las mismas que las comentadas para
los prototipos simétrico y “box-section”.

En la figura C.4 se comparan los resultados de la simulaciéon con pérdidas y de las
medidas de los prototipos implementados. Los coeficientes de reflexién de entrada y
salida del filtro se presentan en las figuras C.4(a) y C.4(b) respectivamente, donde se
puede observar como las medidas son muy parecidas a los resultados de la simulacion
en HFSS.

En la figura C.4(c) se muestra la misma comparativa para los coeficientes de trans-
misién. Como se puede observar, en torno a la banda de paso del filtro, las medidas de
los diferentes prototipos son muy parecidas entre si y también a los resultados de la
simulacion. Las medidas muestran una banda de paso ligeramente centrada por debajo
de 5 GHz, con un ancho de banda alrededor de 400 MHz y unas pérdidas de insercion
comprendidas entre 4,27dB y 6,5dB. Como se ha comentado en otros prototipos, en
torno a 1dB corresponden exclusivamente a parte de las lineas de acceso no desconta-
das tras la calibracion TRL. Ademas de las prestaciones de la banda de paso, hay que
destacar que las medidas también presentan el cero de transmision diseniado a 4,6 GHz.

En la figura C.4(d) se muestra la respuesta de transmisién del filtro en un rango
extendido de frecuencias, desde 2 GHz hasta 12 GHz. En este caso la similitud entre
todas las medidas también es considerable, observandose una respuesta parecida a la
obtenida de las simulaciones pero con valores de rechazo mayores. Es de destacar que
también en este caso aparece el segundo cero de transmisién en torno a 4 GHz, pero
ubicado a frecuencias menores que en la simulacién.
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Prototipo SIW asimétrico simple: Prototipo SIW asimétrico simple:
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Figura C.4: Comparativa entre la simulacién en HFSS con pérdidas y las medidas de
los prototipos. (a) Coeficiente de reflexién de entrada. (b) Coeficiente de reflexién de
salida. (c¢) Coeficiente de transmisién: “zoom” entre 4 y 6 GHz. (d) Coeficiente de
transmision: rango extendido de 2 a 12 GHz.
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Apéndice D
Prototipos de banda ancha

En esta secciéon se presentan varios disenios de filtro SIW de banda ancha sin ceros de
transmision. Estos disenos, a diferencia del resto de prototipos diseniados, implementan
una respuesta en frecuencia todo-polo. Mediante estos ejemplos se pretende demostrar
que la combinacién de ranuras no solo permite desarrollar filtros cuyas respuestas
tienen ceros de transmision, sino que también supone una potente herramienta para
implementar acoplamientos de valor elevado, necesarios para la implementacion de
respuestas con grandes anchos de banda porcentuales. En la seccion 3.1 se ha comentado
que en tecnologia SIW el estado del arte de filtros de banda ancha, establece valores
porcentuales maximos del ancho de banda entre un 30 % y un 40 % aproximadamente.
Aplicando la estrategia de diseio propuesta en la seccién 3.7, en este apéndice se
presentan filtros que poseen, al menos en simulacién, un ancho de banda de casi un
40% .

Se han disenado y fabricado tres prototipos diferentes de banda ancha. Los tres
tipos de filtro fabricados implementan la misma respuesta en frecuencia. No obstante,
dos de estos son variaciones del primero, el prototipo de banda ancha estandar. Los
otros dos disenos resultan de la aplicacion de determinadas técnicas de miniaturiza-
cion sobre el prototipo estandar. En este apartado, por cuestiones de brevedad, soélo
se discute en detalle el prototipo de banda ancha estandar. Este disefio no tiene apli-
cada ninguna técnica de reduccién de tamano y se ha disenado imponiendo ciertas
condiciones de simetria necesarias para su miniaturizacion en los otros dos disefios. Los
prototipos miniaturizados se discuten posteriormente de forma mas breve. Con ellos se
pone de manifiesto que, aunque las técnicas discutidas en la seccién 3.1.1.2 se aplican
habitualmente a filtros SIW monocapa, también es posible aplicarlas a la arquitectura
de filtros SIW de resonadores apilados verticalmente.

En la implementacién de filtros SIW de banda ancha mediante la estrategia pro-
puesta hay que destacar ciertas limitaciones. Estas limitaciones estan relacionadas con
la naturaleza de los modos existentes en la estructura de resonadores SIW apilados
cuando se emplean ranuras para proporcionar acoplamientos de un valor alto. El pro-
totipo estandar que se presenta en esta secciéon se usa para discutir cualitativamente
esta limitacion y sus consecuencias sobre el proceso de optimizacién de los prototipos
de banda ancha.

Todos los filtros SIW presentados se han diseniado considerando un ‘Prepreg A’ de
valor 0,110 mm. Sin embargo, el valor nominal que finalmente ha usado el fabricante de

203



PCB para esta capa ha sido de 0,070 mm. Este detalle es especialmennte relevante en los
disenos que aqui se presentan. Si bien en todos los disefios con ceros de transmision esto
tiene un impacto leve, en los disenos de banda ancha esta diferencia provoca una fuerte
distorsion en la respuesta de los prototipos caracterizados. No obstante, las medidas
realizadas muestran una correlacion excelente con las simulaciones realizadas en HFSS
considerando el grosor de dieléctrico realmente implementado. Esto demuestra que si
los valores nominales de fabricacion hubiesen sido iguales a los utilizados durante la
fase de diseno, el resultado de las medidas seria similar a las respuestas disenadas.

Por tultimo, en los disenos de banda ancha que se presentan en este apéndice, la
frecuencia central de la banda de paso de los filtros implementados esta bastante por
debajo de 5 GHz. En estos disenos tampoco se ha efectuado el proceso de ajuste
de la frecuancia central inidcado en la fase 2 del algoritmo de diseno de la seccion
3.7.1. No obstante, las asincronias introducidas por las ranuras son bastante superiores
a los del resto de prototipos, puesto que los valores de acoplamiento adyacentes a
implementar son sustancialmente mayores'. Esto provoca que la frecuencia central
de los prototipos de banda ancha resultantes de la fase 1 de diseno, y sin el ajuste
posterior correspondiente, sea bastante inferior al del resto de prototipos previos y al
valor objetivo de 5 GHz.

Para los tres disenos, el estandar y los dos miniaturizados, se han tomado las mismas
especificaciones eléctricas. El objetivo fundamental de estos prototipos es evaluar cual
es el maximo ancho de banda porcentual que se puede lograr aplicando la estrategia
de diseno propuesta, consiguiendo a la vez pérdidas de retorno razonables en la banda
de paso. Por tanto, la matriz de acoplamiento y las caracteristicas eléctricas que a
continuacién se detallan suponen sélo un punto de partida para el desarrollo de los
prototipos. En el proceso de diseno se ha dado prioridad a obtener el mayor ancho de
banda posible sobre otros requisitos eléctricos, como el valor de pérdidas de retorno
inicialmente propuesto.

Las especificaciones eléctricas normalizadas que se han propuesto como figura de
mérito para los prototipos de banda ancha son:

= Ancho de banda porcentual: FBW= 40 %.
= Nivel de pérdidas de retorno en la banda de paso: IL > 15dB.

= Respuesta todo-polo: ningtin cero de transmision.

En la tabla D.1 se presenta la matriz de acoplamiento, con sus valores normalizados,
obtenida para satisfacer las especificaciones eléctricas anteriores.
Los valores desnormalizados que se obtienen a partir de estas especificaciones son:

s Fl ancho de banda es BW = 2 GHz considerando como frecuencia central de la

banda de paso del filtro fo = 5 GHz.
. Qext = 2,98.
u ]{512 = k’34 = —0,3208, ]C23 = —0,257

!Consecuencia de un ancho de banda porcentual mucho mayor.
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0 —0,8021 0 0
—0,8021 0 —0,6426 0
0 —0,6426 0 —0,8021
0 0 —0,8021 0

Tabla D.1: Matriz de acoplamiento normalizada correspondiente a los prototipos de
banda ancha. Q..; = 1,1954.

D.1. Prototipo de banda ancha estandar

En este apartado se describe el disenio del filtro estandar, al que no se ha aplicado
ningiin método de miniaturizaciéon. Los prototipos miniaturizados se discuten en los
apartados posteriores.. Una caracteristica importante de la implementacion del disefio
estandar es que todos las ranuras se han disefiado para que el filtro tenga una geometria
simétrica con respecto a los planos zz e yz. Esta caracteristica es necesaria para la
aplicacion de técnicas de miniaturizacion, que se basan en la existencia de planos de
simetria en la geometria del filtro.

El prototipo de banda ancha estandar permite poner de manifiesto claramente dos
fendomenos:

= La limitacién en el ancho de banda existente aplicando la estrategia de diseno
propuesta, debido a la naturaleza multimodal que aparece cuando las ranuras son
muy grandes.

= La influencia que tiene la variacién del grosor del ‘Prepreg A’, entre el valor de
disenio y el de fabricacion, sobre la respuesta en frecuencia.

D.1.1. Prototipo de banda ancha estandar: Fase 1

Este apartado muestra brevemente la fase 1 de la estrategia propuesta aplicada a
este diseno. Este prototipo también se ve afectado por las consideraciones generales
expuestas en la seccion 77.

La respuesta en frecuencia del prototipo es todo-polo, por lo que no existen acopla-
mientos cruzados, s6lo acoplamientos adyacentes. Esto reduce la estrategia de diseno en
este caso particular a implementar cada uno de estos acoplamientos mediante ranuras
fisicamente independientes, sin importar el orden en el que se disenan.

Por otro lado, la implementaciéon de cada coeficiente de acoplamiento no puede
realizarse inicamente mediante una tnica ranura, sino que se tiene que emplear una
combinacion de varias ranuras para lograr los valores de acoplamiento exigidos. Como se
extrae a partir de las figuras 3.8(a) y 3.9(a), mediante una ranura la intensidad maxima
de acoplamiento que se puede lograr esta en torno a 0,20. Por tanto, para satisfacer los
valores de ks = k34 = —0,3208 y kog = —0,257 lo que se ha propuesto es diseniar una
ranura que proporcione la mitad del valor del acoplamiento deseado e implementar
dicho acoplamiento como la combinacién lineal de dos ranuras exactamente iguales
pero ubicadas en posiciones enfrentadas.
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Las dimensiones obtenidas para las ranuras en la fase 1 se muestran en la tabla D.2.
Hay que destacar que por simetria SLT; 5 = SLT3 4.

| wator (mm) | Liop (mm) | 20 (mm) | ysgor (mm) |
SLT, 5 inicial 2 15 +9.6 0
SLT, > optimizado 2 11.5 +9,6 0
SLT) 3 inicial 12.5 2 0 +9,6
SLTs 3 optimizado 10.5 2 0 +9,6
SLT3’4 inicial 2 15 i9,6 0
SLT;5 4 optimizado 2 11.5 49,6 0

Tabla D.2: Dimensiones iniciales y optimizadas de las ranuras del el prototipo de banda
ancha estandar.

Por su parte, la estructura de acoplamiento a los puertos es la misma que en el resto
de prototipos. En este caso el valor del factor de calidad deseado es muy bajo, lo que ha
provocado que la estructura en este prototipo tenga unas dimensiones especialmente
diferentes que en el resto de disenos.

Por tltimo, la fase 1 de disefio de este prototipo, segin la estrategia de diseno
propuesta, concluye con la descripcion geométrica completa del prototipo inicial, cons-
tituido por la unién de todos los elementos disefiados por separado.

D.1.2. Prototipo de banda ancha estandar: Fase 2

En este apartado se presenta el proceso de optimizacion realizado sobre el prototipo
inicial obtenido en la fase 1. También se discuten los resultados de la simulacion del
prototipo optimizado.

Lo mas relevante en esta fase 2 es que durante el proceso de optimizacién se ha
puesto de manifiesto el comportamiento de ranuras de acoplamiento magnético exce-
sivamente largas. Cuando las ranuras de caracter magnético son muy largas provocan
que los resonadores que acoplan tengan un comportamiento multimodo en su zona de
trabajo inicialmente supesta como monomodo. En el caso de que estas ranuras sean
muy largas comparadas con la anchura o longitud del resonador, los resonadores que
acoplan tienden a comportarse como un tnico resonador plegado verticalmente, como
ocurre en los denominados disefios de filtros “folded” [46, 58, 59].

Este efecto provoca una limitacién real del maximo ancho de banda que se puede
lograr mediante este tipo de estructuras. Para ilustrar esta limitacién se ha simulado
el prototipo final obtenido en la fase 1, cuyas dimensiones son las dimensiones iniciales
que aparecen en la tabla D.2. La respuesta obtenida se muestra en la figura D.1. Como
se puede observar, aparecen dos bandas de paso en la respuesta en frecuencia. Una de
banda ancha, pero con un ancho de banda porcentual muy inferior al 40 % inicialmente
propuesto. Otra, mas estrecha en torno a 3 GHz.

Este resultado sirve para ilustrar que cuando alguna de las ranuras de tipo kj
utilizadas en el filtro SIW proporciona un valor de acoplamiento considerable, esta
ranura tiene que usarse con cuidado. En la figura 3.9(a) se muestra la caracterizacién
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Prototipo de banda ancha multimodo:
Simulaciones HFSS sin pérdidas
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Figura D.1: Respuesta en frecuencia del prototipo inicial del filtro STW de banda ancha

estandar. Se aprecia el comportamiento multimodo mediante la apariciéon de dos bandas
de paso en la respuesta en frecuencia del prototipo..

del valor del modulo del acoplamiento magnético para la estructura de PCB y las
dimensiones de cavidad utilizadas en estos disefios. Como se puede observar, el valor
del acoplamiento tiene un valor de saturacion que se alcanza cuando la longitud de
la ranura se aproxima a la longitud de la cavidad, que en este caso es de 22,5 mm.
En el caso extremo de que la longitud de la ranura coincidiera con la de la cavidad
la estructura constituida seria la de un tnico resonador de tipo “folded”. Como se ha
comentado en la seccién 3.1.1.4, los denominados filtros “folded” se basan en realizar
plegamientos verticales de la cavidad resonante. Para esto desconectan alguna de las
metalizaciones del resonador SIW de alguna de las paredes laterales, logrando plegar
virtualmente el resonador y por tanto ahorrar su mitad de area para obtener una
frecuencia de resonancia determinada.

Cualitativamente parece razonable pensar que la figura 3.9(a) pueda tener distin-
tas regiones de funcionamiento atendiendo a cudl seria el modelo de comportamiento
eléctrico mas apropiado asociado a cada una de dichas zonas:

= Zona multimodo: cuando la longitud de la ranura magnética es muy parecida a
la anchura o longitud de la cavidad resonante. En esta regién, los resonadores
tienen una naturaleza multimodo en torno a la frecuencia fi1g.

= Zona de acoplamiento monomodo: cuando la longitud de la ranura es suficiente-
mente pequena comparada con el lado del resonador. En este caso el comporta-
miento de la estructura es puramente monomodo en torno a la frecuencia fiq.

= Zona de transicion: cuando la longitud de la ranura esta entre las dos regiones
anteriores.

En el prototipo de banda ancha estandar ninguna de las ranuras inicialmente dise-
nadas llega a separar completamente un plano de metalizacion del resonador de una
pared lateral. No obstante, como se puede observar en la figura D.2(a), las ranuras
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disenadas inicialmente para el plano ‘GND_ 12’ tienen una longitud considerable com-
parada con la longitud de la cavidad resonante. Esta longitud parece estar ubicada
en la regién de transicion comentada anteriormente, lo que provoca una respuesta en
frecuencia mixta. En efecto, en la respuesta en frecuencia representada en la figura D.1
tienden a aparecer dos bandas de paso, una similar al diseno de banda ancha de orden
4, aunque con un ancho de banda menor del esperado, y otra asociada aun filtro de
orden 2 constituido por dos resonadores plegados verticalmente.

El prototipo inicial de banda ancha estandar con dos bandas de paso se ha optimi-
zado para lograr tener una tnica banda de paso con el mayor ancho de banda posible.
Para esto, se ha intentado eliminar o absorber la naturaleza multimodo de los resonado-
res. Los valores optimizados de las distintas ranuras se muestran en la tabla D.2. Como
se puede observar, las ranuras SLT 5 y SLT34 han sufrido una reduccién importante de
su longitud. Esta reduccién en los tamanos también puede observarse cualitativamente
si se comparan las figuras D.2(a) y D.2(b). En la primera, se muestran las ranuras
SLT;, inicialmente propuestas. En la segunda, se presentan las ranuras obtenidas del
proceso de optimizacién. Ademads, en la figura D.2(c) también se muestran las ranu-
ras SLT3 optimizadas. Como se puede apreciar las ranuras optimizadas de las figuras
D.2(b) y D.2(c) son considerablemente mds cortas que las ranuras SLT iniciales de la
figura D.2(a) lo que hace desaparecer aparentemente la respuesta multibanda en torno
a la frecuancia fi10.

El ajuste de las asincronias relativas en este caso es muy sencillo. Todos los elementos
de la diagonal de la matriz de acoplamiento de la tabla D.1 son nulos. Ademas, los
valores de los acoplamientos adyacentes son simétricos. Esto implica una simetria en
la implementacion de las ranuras correspondientes. Por tanto, de forma natural, los
resonadores internos sufren exactamente la misma asincronia en el prototipo inicial tras
finalizar la fase 1. Es decir, la optimizacién de la asincronia relativa entre resonadores en
este caso consiste unicamente en modificar las asincronias de los resonadores externos,
RES; y RES;.

Para realizar el ajuste de las asincronias correspondientes a los autoacoplamientos,
se ha utilizado el mecanismo comentado en la secciéon 3.4.2, basado en anadir ranuras
en las tapas no compartidas de los resonadores externos. Por tanto, se han anadido
varias ranuras en las tapas externas del primer y tultimo resonador. Las ranuras adi-
cionales se han denominado SLTg; y SLT, 1 y afectan a los resonadores RES; y RESy,
respectivamente. También por simetria se verifica que SLTg; = SLTy ;. Por tltimo,
en la figura D.2(d) se puede observar el aspecto que presentan las ranuras que ajustan
las asincronias relativas entre resonadores. En esta figura también se puede observar
el aspecto de la estructura optimizada que implementa el Q... En la figura D.2(e)
se muestra una imagen 3D en HFSS del prototipo de banda ancha estdndar que ha
resultado tras la fase 2 del diseno.

Para cerrar la seccién, a continuacién se presentan los resultados obtenidos tras
finalizar el proceso de optimizacion del prototipo de banda ancha estandar.

En la figura D.3(a) se presentan los coeficientes de reflexién de entrada y de salida
del prototipo de banda ancha estandar optimizado, para ambos valores del ‘Prepreg
A’ Como se puede observar, la diferencia en el grosor del dieléctrico provoca una
alteracion considerable de la respuesta en frecuencia del filtro, tanto en reflexion como
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Figura D.2: Vistas en planta del filtro SIW de banda ancha estandar. (a) Prototipo
inicial multimodo: Plano ‘GND_12". (b) Prototipo optimizado: Plano ‘GND_ 12’ (c)
Prototipo optimizado: Plano ‘GND_ 23" (d) Prototipo optimizado: Plano ‘GND__S1’,
Qext- (e) Imagen 3D de HFSS del prototipo SIW de banda ancha estdndar optimizado.
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Prototipo de banda ancha estandar: Prototipo de banda ancha estandar:
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Figura D.3: Respuesta en frecuencia obtenida en HFSS del prototipo SIW de banda
ancha estdndar optimizado. Simulacion sin pérdidas. (a) Coeficientes de reflexién, para
los dos grosores de ‘Prepreg A’ considerados. (b) Coeficiente de transmisién, para los
dos grosores de ‘Prepreg A’ considerados.

en transmision. Mientras que el prototipo optimizado y disenado con el grosor de
0,110 mm tiene un coeficiente de reflexién en torno a —10dB en la banda de paso,
cuando este grosor pasa a ser de 0,070 mm la desadaptacion sufrida en la banda de
paso es enorme. Lo mismo sucede con las pérdidas de insercién en la banda de paso,
representadas en la figura D.3(b). Con el grosor de disefio se logra en simulacién una
banda de paso desde 3,3 GHz hasta 5 GHz, lo que supone casi un 40 % de ancho de
banda porcentual. En cambio, el cambio de grosor del ‘Prepreg A’ degrada la respuesta
por completo.

Para finalizar la presentacion de los resultados del prototipo optimizado, hay que
destacar que, a pesar de la reduccién de longitud que han sufrido algunas ranuras
durante el proceso de optimizacién para evitar la naturaleza multimodo de los resona-
dores, se ha logrado en simulacién un ancho de banda porcentual de casi 40 %. Esto
es posible porque dicha caracteristica multimodo de los resonadores en torno a fi19 no
ha desaparecido totalmente. No obstante, este efecto es suficientemente pequeno como
para que se pueda obtener una tnica banda de paso en torno a fi19, cuyo ancho de
banda resultante es mayor del que teéricamente se podria obtener si se consideran los
valores de acoplamiento que proporcionan las dimensiones de las ranuras optimizadas.

D.1.3. Caracterizaciéon de los prototipos de banda ancha es-
tandar implementados

En este apartado se comparan las simulaciones en HFSS, con pérdidas y con di-
ferentes grosores del Prepreg A, con las medidas de varios prototipos fabricados del
disefio SIW de banda ancha estandar. Las condiciones de simulacion y de las medi-
das realizadas son similares a las comentadas en el apartado 3.9.4 correspondiente al
prototipo “box-section”.
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Figura D.4: Comparativa entre la simulacién en HF'SS con pérdidas y las medidas de los
prototipos del diseno de banda ancha estandar. (a) Coeficiente de reflexién de entrada.
(b) Coeficiente de reflexion de salida. (c¢) Coeficiente de transmision: “zoom” entre 2 y
6 GHz. (d) Coeficiente de transmision: rango extendido de 2 a 12 GHz.

En las figuras D.4(a) y D.4(b) se presentan sendas comparativas de los coeficientes
de reflexion de entrada y salida, respectivamente. Como se puede observar existe una
gran variacion entre el resultado simulado con el grosor de diseno del ‘Prepreg A’
y con el grosor nominal de fabricacion. El coeficiente de reflexién simulado bajo las
condiciones de disefio estd en torno a —10dB en la banda de paso, mientras que la
simulacion con el grosor de fabricacion, asi como las medidas realizadas, presentan una
fuerte desadaptacién. A pesar de esto, las medidas del coeficiente de reflexién presentan
una correlaciéon considerable con los resultados de la simulacién para el grosor nominal
de fabricacién de dieléctrico. Esta comparacion demuestra que si se hubiera fabricado
con el grosor del ‘Prepreg A’ utilizado en el disefio se podrian haber obtenido resultados
satisfactorios.

En la figura D.4(c) se muestra una comparativa entre las medidas de los coeficientes
de transmision de varios prototipos y las simulaciones en HFSS del prototipo disenado.
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La simulaciéon del prototipo predice unas pérdidas de inserciéon alrededor de 2,5dB en
la banda de paso del filtro comprendida entre 3,3 y 5 GHz. La simulacion con el grosor
nominal de fabricacién del ‘Prepreg A’ y las medidas presentan un aspecto muy similar
entre si, con una banda de paso bastante deformada, como consecuencia del cambio de
grosor en la capa de dieléctrico. Por dltimo, en la figura D.4(d) se muestra el coeficiente
de transmisiéon medido y simulado desde 2 GHz hasta 12 GHz. Como se puede observar,
en las bandas de rechazo todas las medidas son muy similares entre si y también son
consistentes con las simulaciones realizadas.

Como conclusion de la caracterizacion de este prototipo se puede afirmar que los
resultados medidos no son satisfactorios. No obstante, estos resultados se deben a los
cambios de grosor sufridos en el ‘Prepreg A’ durante la fase de fabricacién, como se ha
comprobado mediante las simulaciones correspondientes. Por tanto, si el grosor nominal
de fabricacion hubiese sido el mismo que el valor con el que se ha realizado el diseno, el
resultado deberia haber sido aproximadamente el predicho en la simulacién en HFSS.
De este modo, se puede afirmar que la aplicacion de la estrategia de diseno propuesta
también permite desarrollar disenos con un ancho de banda porcentual grande, similar
al de otras realizaciones que son estado del arte en este tipo de filtros SIW.

D.2. Prototipos de banda ancha miniaturizados

En esta eccién se resume el diseno de los 2 prototipos SIW de banda ancha minia-
turizados y se presentan las medidas de los filtros fabricados. Ambos prototipos toman
como punto inicial de sus respectivos disenos al prototipo optimizado de banda ancha
estandar, presentado en la seccion D. A partir de este prototipo estandar, se aplican
ciertas condiciones de simetria, dando lugar a dos prototipos de banda ancha miniatu-
rizados diferentes: el prototipo de banda ancha HMSIW y el prototipo de banda ancha
QMSIW. A continuacién se presentan brevemente el desarrollo de ambas versiones
miniaturizadas del prototipo estandar y las medidas de las unidades fabricadas.

D.2.1. Prototipo de banda ancha HMSIW

En este apartado se muestra uno de los disefios de banda ancha miniaturizados.
Este disefio denominado HMSIW de banda ancha se obtiene a partir del prototipo de
banda ancha estandar de la seccion D, al que se le ha aplicado la técnica de reducciéon de
tamano denominada “Half-Mode”, habitualmente usada en filtros SIW monocapa como
se ha comentado en la secciéon 3.1.1.2. En concreto, el plano de simetria considerado
en el origen de coordenadas es el Tz, segun la referencia establecida en la figura 3.6.
La aplicacion de este plano de simetria sobre el prototipo de banda ancha estandar
provoca que:

= Hay que reajustar las ranuras previamente definidas y el disefio de la estructura
que implementa el Q).,¢, para que la respuesta del filtro resultante se asemeje a
la del diseno estandar.
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Figura D.5: Vistas 3D en HFSS de los prototipos de banda ancha miniaturizados. (a)
Prototipo HMSIW. (b) Prototipo QMSIW.

= La aplicacion del plano de simetria se ha implementado mediante la desaparicién
de la mitad del area de la cavidad resonante. Ademas, se han considerado en
simulacién dos condiciones de contorno diferentes en dicho plano:

e Una condicion de contorno de plano magnético perfecto justo en el plano
xz de corte de la estructura del filtro. Este modelo coincide con el principio
electromagnético en el que se basa esta técnica de miniaturizacion.

e Una extension a partir del plano de corte mediante material de aire acabado
en condiciones de Radiacion. Este modelado pretende estar méas acorde con
la situacién real de los prototipos que se fabrican.

D.2.1.1. Prototipo HMSIW: Simulacién en HFSS

En la figura D.5(a) se muestra una vista 3D del filtro HMSIW disefiado. Como se
puede observar, los resonadores tienen una forma rectangular debido a que ha desapa-
recido la mitad de su area por el corte producido en la estructura.

El diseno HMSIW se ha simulado en HF'SS considerando 3 conjuntos de condiciones.
En los tres casos se han considerado materiales sin pérdidas y metalizaciones con un
grosor infinitesimal. Los casos que se han simulado son los siguientes:

= Simulacién HFSS con condicién de plano H o magnético en el plano de corte 7z,
junto con un ‘Prepreg A’ con grosor de 0,110 mm. Esta simulacion representa el
caso de diseno donde se aplica la condicion de corte ideal junto con el grosor del
‘Prepreg A’ con el que se ha efectuado el diseno de los filtros.

» Simulacién en HFSS con el grosor de disenio del ‘Prepreg A’ (0,110 mm), mode-
lando el corte mediante aire con condiciones de Radiacién. Este caso representa
un modelo del corte mas realista pero mantiene el valor de diseno del ‘Prepreg
A’ Comparando esta situacion con la anterior se puede evaluar el efecto de las
condiciones de contorno sobre este diseno.
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Figura D.6: Respuesta en frecuencia obtenida en HFSS del prototipo HMSIW de ban-
da ancha simulado sin pérdidas. (a) Coeficientes de reflexién, para los dos grosores de
‘Prepreg A’considerados y diferentes condiciones de contorno en simulacién. (b) Co-
eficiente de transmision, para los dos grosores de ‘Prepreg A’ considerados y distintas
condiciones de contorno en simulacion.

= Simulacion en HFSS combinando la condiciéon de corte modelada como una pro-
longacion de aire terminada con condiciones de Radiaciéon, con el valor nominal
de fabricacion del grosor del ‘Prepreg A’. Mediante este caso, comparandolo con
el anterior, se pone de manifiesto la variaciéon que introduce el cambio de grosor
del ‘Prepreg A’ sobre la respuesta en frecuencia de este diseno.

En la figura D.6(a) se presenta una comparativa del coeficiente de reflexion del
diseno HMSIW simulado en HFSS bajo los tres casos de simulacion comentados pre-
viamente. El primer caso simulado, con condicion H, representa la figura de mérito
alcanzada durante el proceso de optimizacién y proporciona un coeficiente de reflexién
en torno a —10dB desde 3,3 GHz hasta 4,9 GHz, lo que aproximadamente mantiene los
resultados obtenidos con el prototipo de banda ancha estandar. El segundo caso, con
condiciones de Radiacion y manteniendo el grosor de diseno del ‘Prepreg A’, conserva
estas prestaciones en términos de reflexion, a pesar de que dicho pardametro sufre ciertos
cambios. No obstante, el cambio mas importante ocurre en el tercer caso, donde ademaés
de la condiciéon de Radiacion se emplea el grosor nominal de fabricacion del ‘Prepreg
A’. Este cambio provoca una pérdida importante de prestaciones, replicando también
la desadaptacion que ocurre en el prototipo estandar ante esta misma circunstancia.

Sobre el coeficiente de transmisién sucede algo similar. En la figura D.6(b) se pue-
de observar que el modelado del corte mediante la condicion de Radiacion introduce
una ligera deformacion en transmisién de la banda de paso en su extremo superior,
con respecto al caso de condicién de plano ‘H’. Esto podria considerarse como una
reduccion del ancho de banda en torno a 150 MHz con respecto al caso de mérito
que supone la condicién de plano‘H’. Sin embargo, si el grosor del ‘Prepreg A’ es de
0,070 mm, entonces la degradacion de la banda de paso es muy importante. En este
caso, se produce tanto una reduccién del ancho de banda en torno a 300 MHz como

214



una deformacion del extremo superior de la banda de paso como consecuencia de la
desadaptacién producida.

Se puede concluir que, similarmente a lo que ocurre en el caso del prototipo estandar,
el valor nominal de fabricacién del grosor de ‘Prepreg A’ representa el factor mas
importante en la degradacion que sufre la respuesta en frecuencia obtenida.

D.2.1.2. Prototipo HMSIW: Medidas VS HFSS

En este apartado se comparan las simulaciones en HFSS, con pérdidas, con dife-
rentes grosores del ‘Prepreg A’ y distintas condiciones de contorno, con las medidas de
varios prototipos fabricados del diseno HMSIW de banda ancha. Los casos de simula-
ciéon mostrados en este apartado son los mismos que se han mencionado en el apartado
anterior pero considerando materiales con pérdidas.

En las figuras D.7(a) y D.7(b) se presenta la comparativa de coeficientes de reflexion
de entrada y salida respectivamente. En las figuras D.7(c) y D.7(d) se muestra una
comparativa entre las medidas de los coeficientes de transmisiéon de varios prototipos
y las simulaciones en HFSS del filtro disenado.

Comparando todos los casos simulados y las medidas de los filtros fabricados se
pueden destacar dos conclusiones:

» Las medidas de todos los prototipos, tanto en reflexion como en transmision son
muy parecidas entre si. Todas las medidas presentan una fuerte desadaptacion
que también provoca pérdida de ancho de banda en la parte alta de la banda de
paso.

= El grosor del ‘Prepreg A’ es la causa fundamental de la degradacién observa-
da. Las condiciones ‘H’ y de Radiacién simuladas junto con el grosor de disenio
del ‘Prepreg A’ ofrecen una respuesta muy similar, también parecida a la del
prototipo de banda ancha estandar. En cambio, cuando se considera el grosor
de fabricacién para el ‘Prepeg A’, la respuesta del filtro se degrada y se correla
bastante bien con las medidas realizadas en los prototipos fabricados.

D.2.2. Prototipo de banda ancha QMSIW

En este apartado se muestra el prototipo QMSIW de banda ancha. Este es similar al
anterior pero en lugar de aplicar un plano de simetria se han considerado dos, logrando
asi reducir el area ocupada por el filtro en un 75 % con respecto al diseno estandar y
en un 50 % con respecto al diseno HMSIW. En concreto, se han usado los planos de
corte yz y Tz simultdneamente, cuya interseccién entre ambos tiene lugar en el origen
de coordenadas. Ambos cortes se han modelado en simulacién con dos condiciones de
contorno diferentes, similarmente a lo comentado en el caso previo HMSIW.

El diseno se ha optimizado retocando levemente las dimensiones de las ranuras y
de la estructura que implementa el Q.,; del disenio de partida, que en este caso es el
prototipo HMSIW anterior.
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Figura D.7: Comparativa entre la simulacion en HFSS con pérdidas y las medidas de los
prototipos del diseio HMSIW de banda ancha. (a) Coeficiente de reflexién de entrada.
(b) Coeficiente de reflexién de salida. (c) Coeficiente de transmisién: “zoom” en entre
2y 6 GHz. (d) Coeficiente de transmisién: rango extendido de 2 a 12 GHz.

D.2.2.1. Diseno QMSIW: Simulacién en HFSS

En la figura D.5(b) se muestra una vista 3D del filtro QMSIW disenado. En este
caso, los resonadores tienen un area cuadrada como consecuencia de aplicar ambos
cortes. En la figura también se aprecian las lineas de acceso al filtro consideradas en
simulacién, cuyo efecto ha sido descontado. Estas tienen a su vez un plano de simetria,
utilizado convenientemente en HFSS para acceder al filtro, pero que no forma parte ni
del filtro ni de las condiciones de contorno del disenio QMSIW en si mismo.

En la figura D.8(a) se presenta una comparativa del coeficiente de reflexiéon del dise-
no QMSIW simulado en HFSS bajo los tres casos de simulacién comentados. El primer
caso simulado, con condicién H, representa la figura de mérito alcanzada durante el
proceso de optimizacion y proporciona un coeficiente de reflexion en torno a —10dB
desde 3,3 GHz hasta 4,9 GHz, lo que aproximadamente mantiene los resultados obteni-
dos con el prototipo de banda ancha estandar y en el prototipo HMSIW. El segundo
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Figura D.8: Respuesta en frecuencia obtenida en HFSS del prototipo QMSIW de ban-
da ancha simulado sin pérdidas. (a) Coeficientes de reflexién, para los dos grosores de
‘Prepreg A’ considerados y diferentes condiciones de contorno en simulacion. (b) Co-
eficiente de transmisién, para los dos grosores de ‘Prepreg A’ considerados y distintas
condiciones de contorno en simulacion.

caso, con condiciones de Radiaciéon y manteniendo el grosor de diseno del ‘Prepreg A’,
proporciona unas prestaciones similares en términos de reflexién, aunque en el extremo
superior de la banda de paso se produce un leve empeoramiento. No obstante, el cambio
mas importante ocurre en el tercer caso, donde ademés de la condicion de Radiacion
se emplea el grosor nominal de fabricacion del ‘Prepreg A’ Este cambio provoca una
pérdida importante de prestaciones, como ocurre en los disenos anteriores de banda
ancha.

En la figura D.8(b) se muestra el coeficiente de transmisién. Aqui se puede observar
comparando el caso de condiciéon ‘H’ y condiciéon de Radiaciéon con el mismo grosor
del ‘Prepreg A’, que el modelado de ambos cortes mediante la condicion de Radiacion
supone una deformaciéon considerable en el extremo superior de la banda de paso,
provocando una reduccién del ancho de banda del orden de 300—400 MHz. Sin embargo,
la mayor degradaciéon de prestaciones la continia produciendo la disminucién del grosor
del ‘Prepreg A’ Si éste es de 0,070 mm, entonces la degradaciéon de la banda de paso
es aun mayor, produciendo una reduccion del ancho de banda en torno a 500 MHz asi
como una deformacion de la banda de paso debido a la desadaptacién producida.

D.2.2.2. Prototipo QMSIW: Medidas VS HFSS

En este apartado se comparan las simulaciones en HFSS, con pérdidas, diferentes
grosores del ‘Prepreg A’ y distintas condiciones de contorno, con las medidas de varios
prototipos fabricados del diseno QMSIW de banda ancha.

En las figuras D.9(a) y D.9(b) se presenta la comparativa de coeficientes de refle-
xion de entrada y salida, respectivamente. Lo méas destacable en este disefio es que el
coeficiente de reflexion medido en todos los prototipos son muy parecidos entre si, pero
no tanto con respecto a la simulaciéon en HFSS con condiciones de Radiacion y gro-
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Figura D.9: Comparativa entre la simulacién en HF'SS con pérdidas y las medidas de los
prototipos del diseio QMSIW de banda ancha. (a) Coeficiente de reflexion de entrada.
(b) Coeficiente de reflexién de salida. (c¢) Coeficiente de transmision: “zoom” entre 2 y
6 GHz. (d) Coeficiente de transmisién: rango extendido de 2 a 12 GHz.

sor del "Prepreg A’ de 0,070 mm. Aunque también las medidas presentan importantes
desadaptaciones, éstas ocurren fundamentalmente en el extremo inferior de la banda
de paso del filtro, mientras que en la simulacién ocurren en el extremo superior. Esta
diferencia entre medidas y simulaciéon probablemente sea debida a que el segundo corte
(plano yz) en este diseno, afecta especialmente a la estructura que implementa el Qeyy,
bastante mas que el corte del plano zz. Asi, cualquier diferencia entre el modelado
en HFSS y la fabricacién final puede tener un efecto importante sobre la respuesta en
frecuencia.

En las figuras D.9(c) y D.9(d) se muestra una comparativa entre las medidas de los
coeficientes de transmision de varios prototipos y las simulaciones en HFSS del filtro
disenado.

La simulacion del filtro disenado como figura de mérito (condicién ‘H’) predice unas
pérdidas de insercion alrededor de 2,5dB en la banda de paso del filtro comprendida
entre 3,3 y 4,9GHz. La simulacién con condiciones de Radiacién y ‘Prepreg A’ de
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0,110 mm muestra una reduccién de la banda de paso en su extremo superior, similar
a la observada en la simulacion sin pérdidas. Por su parte, el tercer caso simulado, con
condiciones de Radiacién y ‘Prepreg A’ de 0,070 mm muestra una reducciéon importante
del ancho de banda de alrededor de 400 MHz, asi como una deformacién de la respuesta.
En este caso las medidas de todos los prototipos son muy parecidas entre si. También
son similares a la simulacion del tercer caso, aunque las medidas presentan un ancho de
banda ligeramente superior al de la simulacién. También la deformacion en la banda de
paso es diferente entre la simulacién y las medidas, debido a que las desadaptaciones
mas relevantes ocurren en zonas distintas de la banda de paso del filtro.
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Apéndice E

Geometria de la estructura usada
para implementar el ()., en los
prototipos SIW

En este apéndice se describe brevemente la estructura usada para implementar el
Qest €n los prototipos SIW realizados. En la figura E.1 se muestra una vista en planta
de la estructura de acceso, donde aparecen indicados los principales parametros que la
definen.

WslotQ Wi”I @

leotQ

Nivel de metalizacién Top 6 Bottom
—— Nivel de metalizacién “GND_S1” 6 “GND_4L"
[ Microvia

Figura E.1: Descripcion de la geometria de la estructura de acceso a los puertos en los
prototipos SIW. Vista en planta.
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Para maés detalle, en la figura 3.18 se ha mostrado una vista de perfil de esta
estructura para el “stack-up” seleccionado y presentado en la seccién 3.6.

Los elementos de la PCB que forman parte de la estructura de acceso, segin se
muestra en la figura E.1, son:

= En color azul se representa la geometria del nivel de metalizacion ‘GND_S1’ 6
‘GND 41

= En color naranja se muestra la metalizacién en las caras “Top” 6 “Bottom”.

= En rojo se identifica la “microvia” que une la pista de acceso con la tapa con-
ductora exterior del primer 6 tltimo resonador. La tapa conductora corresponde
a la capa de metalizacion ‘GND__S1’ 6 ‘GND_ 41",

Los parametros geométricos que se indican en la figura E.1 tienen el siguiente sig-
nificado:

‘L;»’: Representa la longitud de la linea de acceso que se solapa verticalmente con la
superficie del resonador.

‘W.,.’: Es la anchura que tiene la pista de acceso cuando esta sobre el area del resona-
dor. Esta anchura, en general, es distinta de la correspondiente a la de la linea
de acceso fuera del area ocupada por los resonadores.

‘OF x4, Representa el desplazamiento en la direccién x que puede tener la estructura
de acceso, tanto de la propia linea en las capas “Top” o “Bottom” como de la
ranura en forma de anillo abierto dibujado en el nivel de metalizaciéon ‘GND__S1’
6 ‘GND_ 4L

‘Waotg’: Es la anchura méxima exterior que tiene la ranura en forma de anillo abierto
trazada en la capa de metalizacion ‘GND_S1’ 6 ‘GND_ 4L’ Es la dimension
exterior del anillo en la direccién z.

‘Lang’: Es la longitud maxima exterior que tiene la ranura en forma de anillo abierto
trazada en la capa de metalizacion ‘GND_S1’ 6 ‘GND_4L" Es la dimensién
exterior del anillo en la direccion y.

“Wounion’: Es la anchura de la apertura que presenta la ranura en forma de anillo en
la metalizacion ‘GND_S1’ 6 ‘GND_ 4L’ Esta apertura permite que la linea de
acceso esté conectada directamente a la tapa del resonador, cortocircuitandola
en baja frecuencia.

‘OF xunion’s Representa el desplazamiento en la direccién x que puede tener la apertura
de la ranura en forma de anillo.

‘SLOTq’: Representa el grosor que puede tener la apertura de la ranura en forma de
anillo.
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Mediante la configuracién adecuada de todos estos parametros se pueden implemen-
tar valores de (Q.,; similares a los que se logran con las otras estructuras encontradas
en la bibliografia. En la figura 3.19(b) presentada en la seccién 3.6, se pueden observar
algunos ejemplos con distintos valores de ).,; implementados. Para los prototipos SIW
se han desarrollado estructuras con valores de factores de calidad externos entre 2.9 y
24, aproximadamente.

En este punto no se desarrolla un anélisis exhaustivo del proceso de diseno de
este tipo de estructura de acceso, sino que a continuaciéon se describe brevemente como
influyen estos parametros cualitativamente sobre el valor de @.,;. Esta descripcién esta
basada en la experiencia adquirida previamente y durante el proceso de diseno de los
filtros que se presentan en los siguientes apartados.

El filtro paso-banda debe tener el correspondiente valor del factor de calidad externo
a la frecuencia central de la banda de paso del filtro, fy. En la estructura seleccionada
aqui para implementar el valor de )..; los parametros con mayor influencia para de-
terminar esta frecuencia son ‘Wyo" v ‘Lsorg - En cuanto al valor de Q¢ se refiere, las
dimensiones més relevantes son otras. Por ejemplo, si se desea un valor de Q.y; alto !,
entonces lo mas recomendable es que ‘L;,,” v ‘W;,,” tengan valores pequenos. Teniendo en
cuenta que el objetivo en este caso es reducir suficientemente el nivel de acoplamiento
de los puertos con los resonadores de acceso, otra posible estrategia seria que ‘OFy;,’
v ‘OFxunion’ fuesen distintos de cero. Es decir, que tanto la estructura completa como
la apertura del anillo estuvieren descentradas en la direccion x. En cambio, si lo que
se desea es implementar un valor de Q.,; bajo 2, entonces la recomendacién serfa la
contraria: disenar una longitud larga de solapamiento vertical entre la linea de acceso
y el resonador y mantener tanto la estructura como la apertura de la ranura en anillo
centrados en la direccion x. Ademds, en este caso también suele ayudar el aumentar el
valor de ‘W ion’, especialmente para valores de (Q.,; extremadamente bajos.

Para ilustrar esta descripcion cualitativa, en la figura E.2 se presenta el aspecto
de la estructura que implementa los factores de calidad externos de algunos de los
prototipos de filtros SIW realizados. En concreto, se muestra una vista en planta de los
niveles “Top” y ‘GND__S1’ de la estructura de acoplamiento con el primer resonador
para los prototipos: “boz-section”, disenio asimétrico simple, disefio simétrico y diseno
de banda ancha estandar. Por ejemplo, en las figuras E.2(a) , E.2(b) y E.2(c), donde el
valor del factor de calidad es alto®, se observa claramente como el solapamiento vertical
de la linea de acceso con el area del resonador en estos casos es muy corto y que la
anchura de la linea de acceso utilizada es estrecha. Esto implica que en estos casos los
valores de ‘L;,” v ‘W;,” son bajos. Adicionalmente, en el caso del disenio “box-section”,
donde el factor de calidad es especialmente alto, también se han utilizado valores de
los parametros ‘OFx;,” v ‘OFxunion’ 10 nulos, lo que aumenta ain mas el valor del
factor de calidad externo. Esto provoca que la estructura de acoplamiento tenga un
desplazamiento en el eje x con respecto al origen, asi como en la unién de la estructura
con la tapa metalica del primer resonador. Esto se observa claramente en la figura
E.2(a). Por el contrario, en el caso de banda ancha mostrado en la figura E.2(d) lo que

I Asociado a filtros con anchos de banda porcentuales reducidos.
2Asociado a filtros de banda ancha.
3Qext = 24,12,9,6 respectivamente.
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sucede es lo opuesto: la linea de acceso es ancha y larga y tanto la estructura como su
unién con la tapa metélica del primer resonador estan centrados con respecto al eje x.

0 10 20 (mm)

[ I
0 10 20 (mm) 0 10 20 (mm)

Figura E.2: Vista en planta de las estructuras disenadas para implementar el factor de
calidad de algunos prototipos SIW. (a) Vista en planta de la estructura que implementa
un factor de calidad de Q.,; = 24 para el prototipo “boz-section”. (b) Vista en planta
de la estructura que implementa un factor de calidad de Q.. = 12,5 para el prototipo
asimétrico simple. (c) Vista en planta de la estructura que implementa un factor de
calidad de Q.. = 9,6 para el prototipo simétrico. (d) Vista en planta de la estructura
que implementa un factor de calidad de Q.,; = 2,9 para el prototipo de banda ancha
estandar.
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