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Resumen

Los sistemas de microondas se utilizan para generar, procesar y detectar
sefales electromagnéticas en un rango de frecuencias que abarca de 300MHz
a 300GHz. Las aplicaciones de estos sistemas son muy diversas: el radar
(localizacién de personas, prediccion del tiempo, control del trafico aéreo o
terrestre), la transmision de informacion (telefonia, television, internet, datos)
mediante enlaces terrestres de microondas (repetidores) y espaciales
(comunicaciones satelitales), los sistemas inalambricos de comunicaciones

entre otras mas.

Todas estas aplicaciones requieren la implementacion de filtros de
microondas. Su funcion es dejar pasar un rango definido de frecuencias con
una pérdida minima de potencia y con un nivel de distorsion bajo. Actualmente,
el disefio de filtros capaces de suprimir la interferencia causada por fuentes

externas es un tema de vital importancia en el campo de las microondas.

En este trabajo se presenta el disefio, simulacién y caracterizacién de dos
filtros balanceados pasa-banda de microondas. Estos filtros presentan un
ancho de banda fraccionario de aproximadamente 5.5% con pérdidas por
insercion entre 2.7 y 4dB en la banda de paso. El maximo rechazo en modo
comun es de 67dB dentro de la banda de paso. Los filtros presentan un tamafio

compacto comparado con trabajos similares previos.

Estos filtros se basan en una nueva estructura resonante balanceada
compuesta por inductores, capacitores y lineas de transmision, la cual es

capaz de resonar bajo modo diferencial y suprimir el ruido en modo comun.






Abstract

Microwave systems are used to generate, process and detect
electromagnetic signals in a frequency range from 300MHz to 300GHz
approximately. Applications of these systems are very varied: the radar (for
locating people, time prediction and air and ground traffic control), broadcast
(cellular, T.V, internet, data) through terrestrial (repeaters) and spacial links

(satellite communications), wireless communication systems, et cetera.

All these applications need a fundamental component: the microwave filter.
Its function is to allow the pass of a defined range of frequencies with a
minimum loss of power and with a low level of distortion. Currently, the design
of filters capable of suppressing interference cause by external sources is a

subject of vital importance in the microwave field.

In this work, we present the design, simulation and characterization of two
balanced band-pass filters in the microwave range. These filters present a
fractional bandwidth of about 5.5% with insertion loss between 2.7 and 4dB in
the bandpass. The maximum common mode rejection is about 67dB in the
bandpass. The filters present a compact size compared to similar previous

works.

The filters are based on a novel balanced resonant structure composed of
inductors, capacitors and transmission lines, which can resonate under

differential mode and suppress common mode noise.
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1 INTRODUCCION

1.1 Introduccién general

En las dltimas décadas, los sistemas de comunicaciones inalambricos han
experimentado un aumento exponencial en términos del niumero de usuarios
y numero de aplicaciones (smartphones, enlace de T.V satelital de alta
definicion, internet inalambrico entre otras mas), esto demanda una mejora
constante en el hardware y software de los sistemas de comunicaciones
inalambricos. Varios sistemas inalambricos (LTE, Wi-Fi, T.V, radiodifusién, etc.
) operan en el mismo espectro de frecuencias, por lo tanto, se requieren filtros
con un alto grado de desempefio para que el enlace de comunicaciones

presente un nivel de calidad adecuado [1].

El uso de filtros balanceados juega un papel muy importante en los sistemas
de comunicaciones modernos y ha sido un tema de estudio popular en
circuitos digitales de alta velocidad y circuitos analégicos de microondas [2].
Las sefiales analdgicas procesadas por un sistema de comunicaciones sufren
degradaciones debido a interferencias electromagnéticas (EMI por sus siglas
en inglés) y por el ruido de dispositivos electronicos (ruido térmico, ruido de
disparo y ruido flicker) [3]. La ventaja de usar filtros balanceados con operacion
en modo diferencial es el alto grado de inmunidad al ruido ambiental

comparados con filtros de terminacion simple [4].

Dentro de las aplicaciones de filtros balanceados se encuentran las
aplicaciones en sistemas de radar, aplicaciones en comunicaciones satelitales

y aplicaciones en radio celular [5].

Por ejemplo, la invencion del radar conllevé al desarrollo de filtros en varios
laboratorios de EUA, por ejemplo, en el Instituto de Tecnologia de
Massachusetts (MIT) se han desarrollado filtros de banda angosta para

aplicaciones en sistemas de radar [5].



1.2 Antecedentes

En esta seccibn se presentan algunos trabajos de investigacion
relacionados con filtros pasa-banda balanceados.

En [6], la supresion en modo comun se logra adaptando una carga a la pared
eléctrica/magnética del circuito. La carga no altera la respuesta en modo
diferencial, sino sélo modifica la respuesta en modo comun. La frecuencia de
disefio en modo diferencial del filtro es de 1.57GHz. Este filtro tiene la
caracteristica de suprimir el modo comdn a un valor de 25.9dB dentro de la
banda de paso. La carga utilizada en la linea de simetria del filtro es
implementada con elementos concentrados, lo cual aumenta el costo y tiempo
de fabricacion. En [7] se presentan resonadores de lazo cerrado para el
desarrollo de filtros balanceados pasa-banda de tamafio reducido, banda de
rechazo extendida y supresién en modo comun. El filtro balanceado propuesto
presenta una frecuencia de 1.029GHz en modo diferencial y presenta una

supresion en modo comun de 40dB de 0 a 3.8GHz.

Los resonadores de salto de impedancia (SIRs por sus siglas en inglés) se
han usado ampliamente para el desarrollo de filtros balanceados. Por ejemplo,
en [8] se proponen resonadores de lazo abierto y resonadores de salto de
impedancia doblados (FSIRs por sus siglas en inglés) para el disefio de filtros
balanceados pasa-banda. El prototipo disefiado en este trabajo presenta una
frecuencia de 2.475GHz en modo diferencial y un rechazo en modo comun de
30dB de 0GHz a 5.6GHz. En [9] la combinacion de SIRs, stubs abiertos y via
holes son usados para el disefio de filtros pasa-banda con doble banda de
paso y rechazo en modo comun. La supresiébn en modo comun del filtro
propuesto es de 27dB dentro de las bandas de paso. En [10] y [11] se utilizan
resonadores SIRs y cargas compuestas por resistores, capacitores o stubs en
abierto a lo largo de la linea de simetria para el desarrollo de filtros pasa-banda

con supresion en modo comun. El trabajo propuesto en [10] presenta un



rechazo en modo comun de 35dB dentro de la banda de paso; para
implementar el filtro se necesitan elementos concentrados lo cual incrementa
el costo de fabricacion. En [12] se presentan resonadores de anillo dividido
para el desarrollo de filtros pasa-banda balanceados. El rechazo en modo
comun es de 20dB en la banda de paso, sin embargo, la implementacion de
este filtro requiere que los resonadores sean impresos en el plano de tierra, lo
que no es viable para el disefio de circuitos integrados. En [13] se presenta un
filtro balanceado pasa-banda compuesto con resonadores de longitud A/4,
acoplados eléctrica y magnéticamente. La frecuencia central del filtro es de
5.2GHz y el rechazo en modo comun de 41dB. La desventaja de implementar
este filtro radica en que se necesitan via holes, lo cual incrementa el tiempo y
costo de fabricacion. En [14] se presenta el disefio de filtros balanceados
basados en resonadores SIR e inversores de admitancia. El filtro presentado
en este trabajo opera a una frecuencia central de 2.4GHz con un rechazo en

modo comun de 45dB en la banda de paso.

En [15] se presenta un filtro pasa-banda balanceado de bajo costo con buen
rechazo en modo comun (30dB), sin embargo, requiere la implementacion de
via holes en la linea de simetria del circuito propuesto. En [16] se propone un
filtro pasa-banda balanceado con resonadores acoplados usando multi-
secciones de resonadores de longitud A/2 para la supresién en modo comun,
la respuesta del filtro presenta una frecuencia central de 1.025GHz y un
rechazo en modo comun de 50dB dentro de la banda de paso.

En [17] se presenta el disefio de un filtro balanceado pasa-banda realizado
en tecnologia de microcinta compuesto por resonadores de longitud A/2 con
impedancia uniforme y dos lineas acopladas para alimentar el sistema. Para
la supresion del modo comun, se propone incrustar un stub en circuito abierto
en la linea de simetria de las lineas acopladas. El filtro propuesto opera a una
frecuencia de 2.9GHz con un rechazo en modo comun de 30dB en un rango
de 2 a 8GHz.



En [18] se presentan un filtro balanceado de banda ancha disefiado en
tecnologia de microcinta. El disefio de este filtro se compone por dos etapas
de lineas de microcinta configuradas como branch lines, las cuales tienen
cargados stubs en circuito abierto en el plano de simetria para la supresion en
modo comun. La banda de paso de este filtro va desde 2.7GHz a 5.3GHz con

una supresion en modo comun de 20dB.

1.3 Motivacion y planteamiento del problema

Los filtros de microondas se usan en aplicaciones de sistemas de radar,
comunicaciones satelitales, estaciones de radio celular, transmision de T.V,
etcétera. La necesidad de implementar filtros balanceados en lugar de filtros
de terminacion simple yace en que presentan baja interferencia

electromagnética y una alta inmunidad al ruido y al crosstalk [19].

Los filtros disefiados en microcinta son reducidos en tamafio comparados
con otro tipo de filtros, por ejemplo, los filtros de guia de onda, filtros coaxiales,
filtros en base a resonadores dieléctricos o filtros en base a cavidades
(rectangulares, circulares), sin embargo, los sistemas modernos de
comunicaciones demandan filtros de microcinta cada vez mas reducidos para
poder integrarlos en circuitos integrados de microondas, aunque a
consecuencia de obtener un menor desempefio debido a pérdidas por
disipacion del material. Hay varias maneras de lograr la miniaturizacion de los
filtros de microcinta, tales como utilizar sustratos con un alta constante
dieléctrica, utilizar elementos concentrados o haciendo cambios en la

geometria del filtro de microcinta para optimizar el area total.

Otro reto que se presenta en el disefio de filtros de microcinta es disminuir
los costos de fabricacion, lo cual se puede lograr disefiando filtros totalmente
planos, es decir, evitando usar elementos concentrados o via holes en el

disefo del filtro.



Otra ventaja de implementar filtros totalmente planos es que el disefiador
tiene control total sobre la optimizacion del filtro, pudiendo mejorar la respuesta
ajustando las dimensiones de las lineas de transmision. Debido a que en los
filtros planos no se cuenta con elementos concentrados o via holes, el proceso
de fabricacion se facilita, en el sentido de que no se necesita soldar ningin

componente salvo los conectores para realizar mediciones.

En el disefio de filtros hibridos (compuestos por elementos concentrados y
elementos distribuidos), el disefiador tiene la limitante de utilizar sélo valores
comerciales de elementos concentrados, ademas los cuales pueden afectar la
respuesta medida del filtro debido a las tolerancias de los componentes
concentrados especificadas en las hojas de datos del fabricante. Esto no
sucede en el disefio de filtros planos, donde el disefiador tiene la oportunidad
de proponer valores especificos de inductancias resistencias y capacitancias

para el disefio del filtro.

El reto de este trabajo es llegar a fabricar filtros totalmente planos, de
tamafo reducido y con una alta supresion en modo comuin en comparacion

con los recientemente propuestos en revistas cientificas.



1.4 Objetivos
1.4.1 Objetivo general

El objetivo general de esta tesis es proponer un novedoso resonador
balanceado desarrollado en tecnologia de microcinta para la implementacion
de filtros balanceados de tamafio reducido y con un alto nivel de rechazo ante

sefales de ruido.

1.4.2 Objetivos especificos

e Proponer una nueva estructura resonante balanceada totalmente
plana con las siguientes caracteristicas:

o En modo diferencial, transmitir la frecuencia de resonancia.

o Enmodo comin lograr ff > 3f&, donde f¢ es la frecuencia de
resonancia en modo comin y f& es la frecuencia de
resonancia en modo diferencial.

o En modo comun, obtener una atenuacion de al menos 40dB a
la frecuencia de resonancia en modo diferencial.

e Proponer una metodologia especifica que sea viable para el
desarrollo de resonadores y filtros balanceados planos en el rango de
las microondas.

e En base a la metodologia, disefar, simular y fabricar resonadores y
filtros balanceados operando cerca de 1GHz en modo diferencial y

cerca de 5GHz en modo comun.



2 MARCO TEORICO
2.1 Seinalizacién diferencial

Antes de presentar el tema de sefializacion diferencial, se introduce el
concepto de una linea de transmision, el cual ayuda a comprender mas

facilmente el tema de sefializacion diferencial.

2.1.1 Lineas de transmision

Una linea de transmision es un sistema de conductores, que pueden
emplearse para transmitir informacion de un punto a otro en forma de ondas
electromagnéticas, analizadas como corrientes y voltajes variantes en el
tiempo [20]. La Figura 2.1 muestra diferentes tipos de dispositivos que hacen

la tarea de una linea de transmision [21].

e o

Placas paralelas Microcinta Triplaca

Cable coaxial Guia de onda Guia de onda
rectangular circular

Figura 2.1.- Corte transversal de varios tipos de lineas de transmision.

2.1.1.1 Lineas de transmisiéon en microcinta

En la Figura 2.2 se muestra la estructura general para una microcinta. Se
compone de una cinta conductora de ancho W y espesor t, que se coloca
encima de un dieléctrico con una constante dieléctrica relativa €, y un espesor

h y debajo del dieléctrico se coloca el plano de tierra. Las caracteristicas de



transmision de una microcinta se describen por dos parametros, la constante
dieléctrica efectiva €., y la impedancia caracteristica Z.. En las ecuaciones

(2.1)-(2.4) se muestran estos parametros [22].

Para Y <1
h
e+1 g—1 ( 12h)_°'5 ( W)Z
= 1+ —— 0411 —— 2.1
Ere >t { +w + 0.0 n (2.1)
7 n <8h N O.ZSW) -
= nl—
¢ 2nfe. \W h (2:2)
w
Parag > 1:
ge+1 g—1 12hy\7%°
srezrz +r2 (1+W> (2.3)
w w -1
7, = L{F +1.393 +0.677In (F + 1.444)} (2.4)
€re
Donde

€ Y € SON la constante dieléctrica efectiva y la constante dieléctrica relativa

respectivamente.
W y h son el ancho y el espesor del sustrato respectivamente.
Z. es la impedancia caracteristica de la microcinta.

n es la impedancia caracteristica del vacio.

Plano de tierra

h[ Dieléctrico

Figura 2.2.- Estructura de una microcinta.



2.1.2 Seinalizacion diferencial

La sefializacion diferencial es un método de transmision de sefiales donde
se envian sefiales complementarias (misma amplitud, 180° de desfase) por un
par de lineas de transmision. Este tipo de sefializacidon es muy efectiva para
remover el ruido en modo comun, el cual se define como el ruido que se

presenta en ambos lados del par de terminales [23].

Si el par de lineas estan acopladas, la corriente en cualquier linea depende
del crosstalk, el cual se genera cuando una linea lleva una sefal, y algo de
voltaje o corriente de esa sefial pasa a otra linea adyacente, causando que se
acople algo de ruido en esa linea [24].

La impedancia caracteristica de cada linea referenciada a tierra se
representa mediante Z;, mientras que la impedancia asociada con el
acoplamiento mutuo entre el par de lineas se representa mediante Z, (ver
Figura 2.3) [25].

Si se inyecta una sefial par (misma amplitud y misma fase) en la entrada del
par de lineas, el potencial entre las terminales de Z, sera el mismo, por lo que
la impedancia medida sera Z,, conocida como impedancia par. La ecuacion
(2.5) relaciona la impedancia par con la impedancia en modo comun.

Por otro lado, si se introduce una sefial impar (misma amplitud, 180° de
desfase), un corto virtual aparecera a la mitad de Z,. Bajo esta condicion, la
impedancia medida serd la combinacion de Z; y ZZ—Z conocida como la
impedancia impar del sistema, y se relaciona con la impedancia en modo

diferencial mediante la ecuacion (2.6) [26].

N

par

Zmnc = (2.5)

Zmg = 2Zimpar (2.6)
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Figura 2.3.- Sefializacion par e impar, (a) Lineas acopladas en presencia de una sefial pary
(b) Lineas acopladas en presencia de una sefial impar.

2.2 Filtro balanceado pasa-banda ideal

Los filtros pasa-banda de terminacion simple constan de dos puertos, donde
la sefial de microondas que viaja a través del dispositivo esta referenciada a
una tierra comun. Los filtros pasa-banda balanceados son dispositivos que
permiten el paso de la sefial deseada en modo diferencial y a la vez son

capaces de reducir la sefial en modo comun.

Las ventajas de implementar filtros balanceados en lugar de filtros de
terminacion simple yacen en que presentan baja interferencia
electromagnética (EMI por sus siglas en inglés) y alta inmunidad a ruido

electromagnético y crosstalk [23].

La principal caracteristica de los filtros balanceados es su simetria. Para
ilustrar el concepto de un filtro balanceado, usaremos un filtro pasa-banda con
elementos concentrados como se muestra en la Figura 2.4, el cual puede
extenderse a cualquier cantidad de polos. En modo diferencial (ver Figura
2.4(b)), aparece una tierra virtual a lo largo de la linea de simetria la cual se
relaciona con una pared eléctrica y bajo modo comun (ver Figura 2.4(c)),

aparece un circuito abierto virtual en la linea de simetria que se relaciona con

10



una pared magnética, por lo tanto, el circuito se comporta de manera diferente

en un modo y otro [27].

Una pared eléctrica se forma cuando se presenta una obstruccion del campo
eléctrico en el eje de simetria, es decir, se anulan las componentes
tangenciales eléctricas y una pared magnética se forma cuando se presenta
una obstruccion de campo magnético en el eje de simetria, es decir, se anulan

las componentes tangenciales magnéticas [28].

YT H - — =

‘ Ls1 ‘ ‘ Cs1 ‘
7 % — g — % z
Cp1 Lp1 Cpn Lpn
Lineade| = e I I ___(a)
simetria
z % — % — § % z
Cp1 Lp1 Cpn Lpn
Ls1 Cs1
NAAALS -
YT TY T - - —
Ls1 Cs1

1 L (c)

O O O Q O <

Figura 2.4.- (a) Filtro balanceado pasa-banda con elementos concentrados, (b) Circuito
equivalente en modo diferencial y (c) Circuito equivalente en modo comun.
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El circuito equivalente en modo diferencial de la Figura 2.4(b) se comporta
como un circuito de terminacion simple, el cual consta de una entrada y una
salida. Este circuito se basa en un prototipo pasa-bajas el cual ha sido
ampliamente estudiado en [29]. A partir del prototipo pasa-bajas, se puede
hacer una transformacion a otras topologias practicas tales como pasa-bajas,
pasa-alta, pasa-banda y rechaza-banda. En este caso, el circuito equivalente
de la Figura 2.4(b) es una transformacién a una topologia pasa-banda practica,
donde las ecuaciones para obtener los valores de los elementos reactivos se
describen en (2.7)-(2.10) [29].

Q (2.7)
Len =
sn FBW(,OO YOgn
_FBW 1 (2.8)
. wO-Qc Yo8n
Q¢ gy (2.9)
Cpn = =0
FBWw, Y,
_ FBWy, (2.10)
P (*)O'QC En

Donde
Q. es la frecuencia normalizada a 1lrad/s.
Yo €s el escalamiento en impedancia.
g, es el elemento reactivo normalizado.
w, es la frecuencia angular central del filtro.
FBW es el ancho de banda fraccional.

Para obtener los factores de calidad y los coeficientes de acoplamiento del
filtro pasa-banda con elementos concentrados de la Figura 2.4(b) se hace uso
de las ecuaciones (2.12)-(2.14) [30]. La ecuacion (2.12) muestra el factor de

calidad a la entrada del filtro y la ecuacion (2.13) muestra el factor de calidad

12



a la salida del filtro. La ecuacion (2.14) muestra cOmo obtener los coeficientes

de acoplamiento del filtro en funcion de FBW y de los elementos g,,.

_ 8081
Qe1 = FBW (2.12)
_ Bn8n+1
Qen = FBW (2.13)
FBW

Kijp1 = ———=

" v 8i8i+1 (2.14)
A partir del filtro balanceado pasa-banda con elementos concentrados de n

polos de la Figura 2.4(b) se puede disefar un filtro pasa-banda con elementos

distribuidos de n polos.

La técnica de disefio del filtro con elementos distribuidos se basa en la
implementacion de resonadores acoplados. Existe una técnica general para el
disefio filtros basados en resonadores acoplados, la cual puede aplicarse a
cualquier tipo de estructura resonante. Esta técnica se ha aplicado al disefio
de filtros de guia de onda, filtros con resonadores dieléctricos, filtros de

microcinta, filtros superconductores, entre otros [31] [32] [33].

Este método de disefio se basa en obtener los coeficientes de acoplamiento
kii+1 entre resonadores acoplados y el factor de calidad externo Q. de los

resonadores en la entrada y salida del filtro [34].

Para una simulacién electromagnética de un filtro con elementos
concentrados, los valores de Q. Y k;;+1 Se obtienen de las ecuaciones (2.15)-
(2.16) [29]. En el factor de calidad, el intervalo de frecuencias Aw.q- S€ obtiene
al ubicarse a 90° y -90° en la fase del parametro Sy4:11. La medicion de la fase

se hace partiendo de la frecuencia central del retardo de grupo (w,).

— (DO
N Awigoo (215)

Qe
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fzz - f21
Kii,, =22 P 216
L,i+1 fgz +fl§1 ( . )

En el coeficiente de acoplamiento, las frecuencias f,; y f,, son las
frecuencias de resonancia al acoplar dos resonadores mediante un gap. El
método para obtener Q. y Kk;;+; @ partir de una simulacion electromagnética
(con elementos distribuidos) se ilustra en la Figura 2.5.

r ™ 4 Ny
1 | Resonador Resonador | 2
1 2 \
Linea de Lineas de
simetFia_-I_ R R | _/alimentacién
t
o gap

3\ J\ H

Figura 2.5.- Obtencién de Qe y k a partir de una simulacion electromagnética.

Para la obtencion de Q. a partir de simulacién electromagnética, es
necesario hacer un barrido de la linea de alimentacion por la superficie del
resonador de entrada del filtro. Para cada medicion se obtiene la frecuencia
de resonancia del retardo de grupo del coeficiente de reflexién en la entrada,
el cual indica el tiempo que le toma a la sefial electromagnética entrar y salir
del resonador. A partir de esa frecuencia de resonancia, se mide el cambio de
fase del coeficiente de reflexiébn a +£90° y finalmente el Q. se obtiene de la
ecuacion (2.15) [35].

Para obtener k;;,; de una simulacion electromagnética, se necesita separar
los resonadores acoplados una distancia s hasta obtener el coeficiente de
acoplamiento requerido, este acoplamiento entre resonadores puede ser
eléctrico o magnético dependiendo de la estructura del resonador, es eléctrico
si se acoplan mediante una lazo abierto y es magnético si se acoplan con un
lazo cerrado, en la ecuacion (2.16) se puede usar un acoplamiento magnético,

uno eléctrico o una combinacion de ambos [36].
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2.3 Resonadores

Los resonadores en el rango de las microondas se usan en varias

aplicaciones, tales como filtros, osciladores y amplificadores. La teoria de

resonadores de filtros de microondas es similar a la de resonadores de

elementos concentrados, por lo que primero revisaremos la teoria de circuitos

resonantes RLC (Resistencia Inductancia Capacitancia) en serie y paralelo y

después presentaremos resonadores en el rango de microondas usando

elementos distribuidos.

2.3.1 Teoria general

En la Figura 2.6 se muestran los circuitos resonantes en serie y en paralelo

y enla Tabla 2.1 se muestran los parametros de un circuito resonante [37].

Tabla 2.1.- Parametros de los circuitos resonantes serie y paralelo.

Circuito resonante en

serie

Circuito resonante en

paralelo

Impedancia de entrada

Zentrada

Pdisipada + ij(wm - We)

1
S

Potencia de entrada

Pentrada

Pdisipada + ij(wm - We)

Frecuencia de

resonancia w,

1
VLC

Factor de calidad Q,

woRC

woRC

Donde

Potencia disipada por el resistor: Pyisipada

Energia magnética almacenada en el inductor: Wy,
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Energia eléctrica almacenada en el capacitor: W,

La resonancia ocurre cuando W, = W,. El factor de calidad se define
generalmente como la pérdida que sufre un resonador, y se obtiene mediante
la ecuacién (2.17). Las pérdidas en un resonador se deben a pérdidas por
conductor, pérdidas por dieléctrico y pérdidas por radiacion.

__energia promedio almacenada 217
Q=w pérdida de energia/segundo (2.17)

Si se conecta una red al resonador, se introduciran mas pérdidas. La Q de

un resonador sin ninguna carga externa se llama Q descargada [37].

I_’ L/

L
@ v g R g L —-c @ v ‘> p
i ’::rada - ’::ada !
| b

! )

FA

(a)
Figura 2.6.- Circuitos resonantes: (a) en serie y (b) en paralelo.

2.3.2 Resonadores en microcinta

Podemos definir a un resonador de microcinta como cualquier estructura
gue contenga al menos un campo electromagnético oscilante [29]. En la Figura
2.7 se muestran algunas configuraciones tipicas de resonadores de
microcinta.

Los resonadores de microcinta de la Figura 2.7(a) y 2.7(b) son de longitud

A , . .
:" donde A, es la longitud de onda a la frecuencia de resonancia fundamental

f, [38]. El resonador de la Figura 2.7(c) es de longitud % [39]. El resonador de

la Figura 2.7(d) es un resonador de anillo [40]. Otro tipo de resonadores se
muestran en la Figura 2.7(e) y 2.7(f), estos se llaman resonadores de parche
[41] [42].
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Figura 2.7.- Resonadores en microcinta.

Un resonador de microcinta se puede componer de varios elementos, por
ejemplo, lineas de transmisién, stubs, inductores o capacitores. Hay varias
formas de implementar estos elementos en un resonador. A continuacion, se

describe como un capacitor y un inductor se puede implementar en microcinta.

2.3.2.1 Capacitor interdigital

El capacitor interdigital es un elemento que produce una capacitancia a una
frecuencia especifica usando lineas de transmision. La estructura del capacitor
interdigital se muestra en la Figura 2.8 [43]. La longitud de los dedos (L) provee
acoplamiento entre el puerto de entrada y el de salida mediante los gaps
Gy Gg. En el disefio se especifica la longitud (L) y el ancho (W) de los dedos.
Debido a que las lineas estan montadas sobre un sustrato, se tiene que tomar
en cuenta la altura y la permitividad del sustrato, asi como el grosor del
conductor [44] [45].
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Puerto de Puerto de

entrada salida

L

Figura 2.8.- Estructura de un capacitor interdigital.

Algunos puntos importantes que tomar en cuenta en el disefio de

capacitores interdigitales son:

Si los gaps Gy Gg se reducen, la capacitancia aumenta.

Si se reduce el ancho de los dedos, se reduce el area, pero esto incrementa
la impedancia de la linea, lo cual hace que la capacitancia se reduzca.

Si se incrementa la longitud de los dedos, se incrementa la capacitancia, pero

el area total también incrementa.

2.3.2.2 Inductores disefiados en microcinta

Existen varias formas de disefiar inductores en el rango de las microondas,
por ejemplo, una linea de transmisién se puede comportar como un inductor
bajo ciertas caracteristicas que se explican en la siguiente seccion. Otra forma
de disefiar inductores es mediante espiras (cuadradas o redondas) que

proveen inductancias hasta 10nH [46] [47].

Una linea de transmisién en microcinta presenta una inductancia asociada
al flujo de corriente en el conductor y una capacitancia asociada con el
dieléctrico que separa la tierra del conductor. La capacitancia e inductancia
distribuida es la base del modelo clasico LC de una linea de transmision. Si la

linea de transmision es angosta, la impedancia es alta, o que conlleva a una
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capacitancia baja. Una linea angosta de alta impedancia se comporta como
un inductor si su longitud eléctrica es menor a 90°. Una linea ancha de baja
impedancia se comporta como un capacitor. En la Figura 2.9 se muestra una

microcinta angosta que se comporta como inductor [48].

Iw

< C >

Figura 2.9.- Inductor en microcinta.

2.4 Respuestas tipicas para filtros de microondas

Los filtros son dispositivos usados para controlar la respuesta en frecuencia
en sistemas de RF/microondas, permitiendo el paso de sefales dentro de la
banda de paso y atenuado sefales en la banda de rechazo [49]. La Figura
2.10 muestra las cuatro categorias tipicas de filtros de microondas, que son

pasa-bajas, pasa-altas, pasa-banda y rechaza-banda [50].

1 1
'
I
I
1
Fc F Fel Fo Fc2
Pasa-altas Pasa-banda
1 1 _
Fc F Fel Fc2
Pasa-bajas Rechaza-banda

Figura 2.10.- Respuestas tipicas de filtros
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2.4.1 Respuesta Butterworth

Esta respuesta genera una banda de paso plana para un orden de filtro
especificado. Las pérdidas por insercidbn para ese tipo de respuesta estan

dadas por la ecuacién (2.18).

w 2n
PI = 10log;, ll + €p ((0—> l dB (2.18)
C

Donde

L
€g = [antiloglo 1;?;] -1 (2.19)

La banda de paso se extiende desde w = 0 hasta w = w.. En la mayoria de

los casos se define una caida de 3dB cuando — = 1, esto marca la transicion

[OF
entre la banda de paso y la banda de rechazo. L, se define como las pérdidas

por insercion en la frecuencia de corte o la frecuencia central del filtro [51].
2.4.2 Respuesta Chebyshev

Esta respuesta exhibe un rizo uniforme en la banda de paso y una banda de

rechazo plana. Las pérdidas por insercion para esta respuesta son:

w
PI = 10log;, [1 + €2 T (w—)] (2.20)
(o}
Donde la constante de rizo e se relaciona con la maxima atenuacion en la
banda de paso, llamada L, en dB mediante la ecuacion (2.21) y Ty (wﬁ) es un

polinomio Chebyshev de grado N [7].

Lar
e = /wﬁ 1 (2.21)

La Figura 2.11 muestra la atenuaciéon para una respuesta Butterworth y
Chebyshev [51].
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Figura 2.11.- (a) Respuesta Butterworth y (b) Respuesta Chebyshev.

2.5 Representacion de filtros balanceados en funcion de los pardmetros
de dispersién

2.5.1 Pardmetros S de terminacion simple

Los pardmetros S son una forma de especificar las pérdidas por insercion y
las pérdidas por retorno en una red eléctrica. En la Figura 2.12 se muestra un
arreglo para definir los parametros S para una red de dos puertos. La relacién
entre del campo eléctrico reflejado y el campo eléctrico incidente se le llama
coeficiente de reflexion y la relacion entre el campo eléctrico transmitido y el
campo eléctrico incidente se le llama coeficiente de transmision. En las
ecuaciones (2.22)-(2.25) se definen los parametros S y la ecuacion (2.26)

describe la matriz de parametros S para una red de dos puertos [21] [37].

Sy = Z—i > Coeficiente de reflexién a la entrada (2.22)
Sy, = :—i - Coeficiente de transmisién en directa (2.23)
Sy, = :—: - Coeficiente de transmision en inversa (2.24)
S,, =2 >Coeficiente de reflexion a la salida (2.25)
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bl] _ [511 812] [al] (2.26)
b, S21 Splla

Donde

a, es el campo eléctrico inyectado en la entrada o salida del componente.

b, es el campo eléctrico saliente de la entrada o salida del componente.

a1 | b2 )
P1 P2
YR NETEE

Figura 2.12.- Concepto de parametros S.

2.5.2 Parametros S de modo mixto

Para describir una red diferencial se necesita una matriz de 4x4 debido a
gue en cada puerto diferencial se inyecta un par de sefiales de microondas.
En la Figura 2.13 se muestra un esquema para definir una red diferencial,
también llamada red de cuatro puertos. La matriz de los parametros S de modo
mixto se muestra en la ecuacion (2.27). Esta matriz se subdivide en cuatro

matrices, donde cada una describe la transmisién en distintos modos [52] [53].

ad1 ¢ ac1
P1 P3 -

¢ bd1 bec1 >
ad2 | o ¢ ac?

: bd2 P2 bd2 |

Figura 2.13.- Concepto de parametros S de modo mixto.
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bgq Sdad11 de12] [Sdcll Sdclz] ad1

by, _ Sdad21  Sddz2 Sdc21 Sdc22 dd2 (2.27)
by [Scdll cd12] [ ccll cc12 dc1 '
b, Scdz1 Scd22 Sce21 cc22 Ac2

Donde

aq, €s el campo eléctrico de la sefial de microondas entrando al componente

en modo diferencial en el puerto n.

ac, €s el campo eléctrico de la sefial de microondas entrando al componente

en modo comun en el puerto n.

by, €S el campo eléctrico de la sefial de microondas saliendo del

componente en modo diferencial en el puerto n.

b., €s el campo eléctrico de la sefial de microondas saliendo del

componente en modo comun en el puerto n.
Sub-matriz Sy4: pardmetros S en modo diferencial.
Sub-matriz S4.: conversion de modo comun a modo diferencial.
Sub-matriz S.4: conversion de modo diferencial a modo comun.
Sub-matriz S..: pardmetros S en modo comun.

2.5.3 Conversion de pardmetros de terminacion simple a parametros de
modo mixto

La transformacion entre parametros S de terminacion simple y parametros
S de modo mixto juega un papel muy importante cuando se necesita
caracterizar filtros balanceados. Las ondas incidentes y reflejadas en modo
comun y modo diferencial se pueden obtener a partir de las ondas incidentes
y reflejadas de terminacién simple. Por esta razdon es posible obtener los
parametros S de modo mixto a partir de los parametros S de terminacion

simple como se muestra en las ecuaciones (2.28)-(2.31) [54] [55].
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Sdd11 = 0.5(511 — S21 — S12 + Sz2)
Sdd12 = 0.5(513 = S23 — S14 + Sz4)
Sdd21 = 0.5(S13 = S41 — S32 + S42)
Sdd22 = 0.5(S33 = S43 — S34 + S44)

Sca11 = 0.5(S11 + S21 — S12 — S322)
Scda1z = 0.5(S13 + Sp3 — S14 — S24)
Scaz1 = 0.5(S13 + S41 — S32 — S42)
Scdzz = 0.5(S33 + S43 = S34 — S44)

Sac11 = 0.5(S11 — Sz1 + S12 — S32)
Saciz = 0.5(S13 — Sp3 + S14 — S34)
Sdcz1 = 0.5(S13 — S41 + S32 — S42)
Saczz = 0.5(S33 — Sy3 + S34 — S4q)

Scc11 = 0.5(S11 + Sz1 + S12 + S22)
Scc1z = 0.5(S13 + Sz3 + S14 + S24)
Sccz1 = 0.5(S13 + S41 + S32 + S42)
Scczz = 0.5(S33 + Sy3 + S34 + S44)

Sddz1

CMRR = 20log

cc21l

(2.28)

(2.29)

(2.30)

(2.31)

En el caso de filtros balanceados, Sy411 SON las pérdidas por retorno y Sgq21
son las pérdidas por insercion bajo modo diferencial. El pardmetro usado para
determinar la habilidad de suprimir el ruido en modo comun es la relacion de

rechazo en modo comun (CMRR por sus siglas en inglés), el cual se define

(2.32)
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Los conceptos de pérdidas por insercion y pérdidas por retorno se ilustran
en la Figura 2.14. La relacion entre la potencia transmitida y la potencia
incidente se le llama pérdidas por insercion y la relacion entre la potencia
reflejada y la potencia incidente, se le llama pérdidas por retorno. Las
ecuaciones (2.33) y (2.34) describen las pérdidas por insercion y pérdidas por
retorno [21].

Potencia transmitida

Pérdidas por insercién =
p Potencia incidente (2.33)

. Potencia reflejada
Pérdidas por retorno =

Potencia incidente (2.34)

Potencia incidente
Potencia transmitida

Potencia reflejada COMPONENTE

Figura 2.14.- Concepto de pérdidas por insercion y pérdidas por retorno.
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3 CIRCUITOS PROPUESTOS Y METODOLOGIA DE DISENO

3.1 Estructuraresonante propuesta

La estructura resonante presentada en este trabajo y los circuitos
equivalentes tanto en modo diferencial como en modo comun se muestran en
la Figura 3.1. La estructura, llamada LLTC (L->Inductancia, LT->Linea de
Transmisién y C->Capacitor) se compone de dos inductores Lgyq, Un capacitor

Cs y dos lineas de transmisién LT con impedancia caracteristica Z¢ y longitud

eléctrica 6.
Ldd LT
Linea de []LT
simetria |______ == (a) Lt (b) Ldd (c)
—2Cs
Ldd LT

Figura 3.1.- (a) Resonador propuesto, (b) circuito equivalente en modo comuan y (c) circuito
equivalente en modo diferencial.

3.2 Anaélisis en modo comun para el resonador LLTC

Bajo modo comun se genera una pared magnética virtual a lo largo del eje
de simetria del circuito de la Figura 3.1(a), por lo tanto, no hay flujo de corriente

en el inductor y el circuito resonante se puede modelar como una linea de
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transmision terminada en circuito abierto como se muestra en la Figura 3.1(b).
La impedancia de entrada del circuito resonante bajo modo comun esta dada
por la ecuacién (3.1), donde se asume una linea de transmision sin pérdidas
[37]:

Zy, +jZc tan 6)
ZC + ]ZL tan©

28 = 7
Zy,—o0 (31)

1&5 = —jZccotd
Donde
6 = Bl =>Longitud eléctrica de la linea de transmision
B - constante de fase.
1 = longitud de la linea.
Zc > impedancia caracteristica de la linea de transmision.

Z;, = impedancia de la carga, en este caso la carga es un circuito abierto.

3.3 Andlisis en modo diferencial para el resonador LLTC

Analizando el resonador LLTC bajo modo diferencial, aparece una pared
eléctrica a lo largo del eje de simetria y el circuito se modela con un inductor
en paralelo con una linea de transmision cargada con un capacitor de valor
2Cg, como se muestra en la Figura 3.1(c). La admitancia de entrada de la red
de la Figura 3.1(c) esta dada por la ecuacion (3.2), la cual se compone de la

suma de la admitancia del inductor (Y,,) y de la linea de transmision cargada

con el capacitor (Y;t).

Y& = Yo, + Yir (3.2)
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Y, Y Yir SON de la forma de:

j

YL - -
dd ©ILaq (3.3)
1 ZC + ]ZL tan 0
L (fe )
Zc ZL+]thane 7 = 1
L jngCS
i(20w3C,Z¢ + tand) (3.4)

M 261 — 2wdC Zctand)

Donde

d
‘:—1‘; = f¢ > Frecuencia de resonancia en modo diferencial.

Lgqq = Valor del inductor.
Cs = Valor del capacitor.

En la ecuacion (3.4) se asume una linea de transmision sin pérdidas con

carga capacitiva.

3.4 Resumen del resonador propuesto

El circuito equivalente del resonador bajo modo comun se reduce a una linea
de transmision terminada en circuito abierto, en este caso la resonancia ocurre

cuando la longitud eléctrica es 6 = Bl = m, 0 equivalentemente que la linea de
L . A .
transmision tenga una longitud de ?g donde 2, es la longitud de onda en el

medio. La longitud eléctrica de la LT en funcién de la frecuencia esta dada

por:

f
0= e (3.5)

La LT se debe disefiar a una impedancia Z. considerando una longitud

eléctrica de 180° a fj.
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En modo diferencial la resonancia ocurre cuando —Yy,,, = Y., debido a que

la energia magnética y eléctrica se igualan [37]. Entonces, de la ecuacion (3.3)

y (3.4) tenemos:

i j(RwiCsZc + tand)
wilag  Zc(1 — 209C4Zctano)

(3.6)

De la ecuacion (3.5) y (3.6) podemos encontrar una expresion para la

d w§
Zc 1 - 2wyCsZ tan <n‘0—8)

Lag = —|
0

I (3.7)
d .
@ \ ngcszc + tan <nw—2) /

Wo

La ecuacion (3.7) nos da la ventaja de poder proponer valores realizables
de Cs y Zc.

inductancia:

3.5 Metodologia general para el disefio de resonadores LLTC

La metodologia general para el disefio de resonadores LLTC en el rango de
las microondas se describe en los siguientes pasos:

1. Escoger f¢ como la frecuencia de resonancia en modo diferencial.

2. Escoger f; como la frecuencia de resonancia en modo comun. Esta
frecuencia se elige mayor que f$ para que el ruido en modo comdn se
suprima para las frecuencias debajo de fj.

3. Proponer valores de C; y Z: considerando valores realizables en
tecnologia de microcinta.

4. Obtener el valor de la inductancia a partir de la ecuacion (3.7).

5. Simular el resonador con elementos concentrados en modo comun y

modo diferencial para obtener una respuesta ideal.
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6. Elegir un sustrato con la permitividad relativa ¢ y la altura h
especificada.

7. Disefiar en microcinta el capacitor Cg, el inductor Lgq y la linea de
transmision con impedancia Z¢ y longitud eléctrica 8 = 180° en base al
sustrato elegido y definir la geometria del resonador en base a los
elementos en microcinta disefiados.

8. Simular el resonador con el capacitor, el inductor y la linea de
transmision disefiados en microcinta para obtener la respuesta de
resonancia en modo comun y en modo diferencial.

9. Fabricar y medir con un analizador de redes vectoriales (VNA por sus
siglas en inglés) el resonador LLTC para obtener su matriz de modo

mixto.

Debido a que el VNA utilizado es de dos puertos, no se puede obtener
directamente los pardmetros de modo mixto, por lo que primero se debe
obtener la matriz de cuatro puertos y aplicar las transformaciones a modo

mixto.

Para obtener la matriz de cuatro puertos se necesitan hacer seis mediciones
conectando los dos puertos del VNA a los dos puertos del filtro siguiendo las
combinaciones de la Tabla 3.1. Por ejemplo, en la primera medicién, se
conecta el puerto 1 y el puerto 2 al puerto 1 y al puerto 2 del filtro, mientras

gue los puertos sobrantes (puertos 3 y 4) se conectan con cargas de 50Q.

Con las seis mediciones se puede completar la matriz de cuatro puertos y
de ahi obtener la matriz de pardmetros mixtos. Para obtener la matriz de
pardmetros mixtos se puede hacer uso de las ecuaciones (2.28)-(2.31) o se
puede emplear el esquematico del simulador de Agilent ADS, en el cual se
carga un componente con acceso a datos (DAC por sus siglas en inglés) y un
bloque de cuatro puertos llamado S4P como se muestra en la Figura 3.2. La

funcién del DAC es extraer parametros S de un archivo .s2p, los cuales se
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usan como parametros de entrada en el bloque S4P. Este proceso se repite

hasta completar todas las lecturas del bloque S4P.

Tabla 3.1.- Esquema para conectar los puertos del VNA a los puertos del filtro, los puertos no
utilizados se cargan con 50Q.

—
]

—
—

S4P
S[1,1]=file{DAC_m12, "
S[1,2]=file{DAC_m12, "
S[1,3]=file{DAC_m13, "

S[1,4]=file{DAC_m14,
[S[2,1]=file{DAC_m12,
s[2,2]=file{DAC_m12,
S[2,3]=file{DAC_m23,
'S[2,4]=file{DAC_m24,
S[3,1]=file{DAC_m13,

# de puerto del 1 |12 |3 |4 2 |3 |4
filtro
Puerto del VNA Medicion 1 Medicion 4
1 X X
2 X X
Medicion 2 Medicion 5
1 X X
2 X X
Medicion 3 Medicion 6
1 X X
2 X X
1\ "% extraidos do 103 DAGS

Referencia

S[1,11"}
S[1,21"}
S[1,2]"}

Medicion 1

Medicion 2

S[3,2]=file{DAC_m23,
S[3,3]=file{DAC_m34,
S[3,4]=file{DAC_m34,
S[4,1]=file{DAC_m14,
S[4,2]=file{DAC_m24,
S[4,3]=file{DAC_m34,
S[4,4]=flle{DAC_m34,

"S[1,2]"} Medicion 3
"S[2,17"}
"$[2,2]"}
"S[1,2]"} Medicion 4
"S[1,2]"} Medicién 5
"S[2,1]"}
"S[2,1]"}
"S[1,11"} Medicién 6
"S[1,2]"}
"S[2,1]"}
"S[2,1]"}
"S[2,1]"}
"S[2,2]"}

Se ocupa un DAC para cada
medicién

-
-

DAC_mXY
File=Direccién del archivo .s2p

Figura 3.2.- Método para medir los parametros de modo mixto usando el software de Agilent

ADS.

31



3.6 Metodologia general para el disefio de filtros pasa-banda
balanceados con base en resonadores LLTC

1. Escoger f¢ como frecuencia central del filtro pasa-banda balanceado y
fs como frecuencia en modo comun.

2. Escoger numero de polos, ancho de banda fraccionario (FBW) y tipo de
respuesta (Butterworth, Chebyshev, Eliptica, Gausiana).

3. Calcular los elementos reactivos g del prototipo pasa-bajas en base al
tipo de respuesta.

4. Hacer la transformacion del prototipo pasa-bajas a un filtro pasa-banda
practico.

5. Simular el filtro con elementos concentrados para obtener una
respuesta ideal.

6. Obtener Q.1,Qen Y kjj €N base a las ecuaciones (2.12)-(2.14).

7. Elegir un sustrato con la permitividad relativa ¢ y la altura h
especificada.
Definir la estructura resonante a usar.

9. Obtener las curvas de disefio de Q, vst y k vs s con base a la técnica
presentada en la seccion 2.2.

10.Formar el filtro completo y hacer una simulacién electromagnética para
obtener la respuesta en modo comun y modo diferencial. En la mayoria
de los disefios es necesario hacer una optimizacion total del filtro, es
decir, ajustar la separacion entre resonadores y ajustar la linea de
alimentacion en la entrada y salida del filtro; esto debido a que
inicialmente la respuesta puede no ser la deseada en términos de ancho
de banda, pérdidas por insercion y pérdidas por retorno.

11.Fabricar el filtro en el sustrato elegido y obtener su respuesta en modo
diferencial y modo comun mediante la obtencién de la matriz de

paradmetros S.
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4 RESULTADOS Y RESUMEN DE RESULTADOS DE LA TESIS

4.1 Disefo de unresonador LLTC

En esta seccion se describe el proceso para el disefio de un resonador LLTC

con f¢ = 1GHz y f§ cercana a 5GHz. El disefio se basa en la metodologia

general para resonadores LLTC.

1. Lafrecuencia de resonancia en modo diferencial elegida es: f§ = 1GHz.
2. Lafrecuencia de resonancia en modo comun elegida es: f§ ~ 5GHz.

3.
4

. De la ecuacion (3.7) obtenemos el valor de la inductancia:

Los valores propuestos de Cg y Z¢ son: Cg = 1pFy Z¢ = 50Q.

Lgq = 3.192nH.

El resonador con elementos concentrados se muestra en la Figura 4.1.
Para simular el resonador en modo diferencial, se usa el circuito de la
Figura 4.1(a), donde aparece un corto circuito virtual en la linea de
simetria y para simular el resonador en modo comun, se usa el circuito
de la Figura 4.1(b), donde aparece un circuito abierto en la linea de
simetria. La respuesta obtenida en modo diferencial se muestra en la
Figura 4.2(a), se observa que la resonancia ocurre cerca de 1GHz. La
Figura 4.2(b) ilustra la simulacion en modo comun, donde se observa la
supresion de la sefal diferencial, dejando pasar solo la sefial en modo
comun (alrededor de 5GHz).

El sustrato elegido es el Rogers 4003C, el cual tiene una permitividad
de 3.38, una altura de 0.813mm y una tangente de pérdidas de tané =
0.0027.

Para el disefio del capacitor en microcinta, se escogio una estructura
interdigital la cual provee una capacitancia a una frecuencia especifica.
Para obtener una capacitancia de 1pF, se optimizaron los parametros
del capacitor (L: largo de los dedos, W: ancho de los dedos, G: gap

entre dedos y Gg: gap en el borde de los dedos) mediante simulacién
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electromagnética. La Figura 4.3 muestra la estructura interdigital
implementada con las dimensiones finales de cada parametro y la
simulacion electromagnética de la capacitancia en funcién de la
frecuencia. La ecuacion (4.1) muestra cdmo obtener la capacitancia en

funcioén de la frecuencia.

imag(Y-
C = g(Y11)

= (4.1)

Donde

C > Capacitancia

Y:: = Admitancia de entrada

w = 2mnf = Frecuencia angular

Para la implementacion del inductor en microcinta, se utilizé una linea
de transmision con las dimensiones mostradas en la Figura 4.4(a),
donde se requirid hacer una optimizacion del ancho y largo de la LT
hasta obtener una inductancia de 3.192nH. La Figura 4.4(b) muestra la
inductancia en funcion de la frecuencia. La ecuacién (4.2) muestra
como obtener la inductancia en funcion de la frecuencia.

_ imag(Zyy)

=~ 4.2)

dd

Donde

Lgq = Inductancia

Z,, 2 Impedancia de entrada

Para el caso de la LT de 50Q, el largo y el ancho se obtuvieron en base
a las ecuaciones (2.1)-(2.4). La Figura 4.5(a) muestra las dimensiones
optimizadas de la LT para obtener una resonancia cercana a 5GHz, la
cual se muestra en la Figura 4.5(b).

. Teniendo todos los elementos del resonador (capacitor, inductor y LT)
diseflados en microcinta, se prosigue a hacer una simulacion

electromagnética del resonador para obtener su respuesta en modo
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comun y modo diferencial. La Figura 4.6(a) muestra la estructura del

resonador LLTC y sus respectivas dimensiones

La Figura 4.7(a) muestra la simulacion electromagnética del resonador

bajo modo diferencial, donde se observa la resonancia cercana a 1GHz

y en la Figura 4.7(b) se observa la supresion en modo comun, donde la

resonancia esta cercana a 5GHz.

9. EIl resonador LLTC de la Figura 4.6(a) se fabric6 sobre el sustrato

4003C y se midi6 analizador de redes vectoriales para obtener la matriz

de parametros S. El resonador fabricado se muestra en la Figura 4.6(b),

y la respuesta medida se ilustra en la Figura 4.8.

Terminal 1
Z = 50o0hm

Terminal 1
Z = 500hm

Ldd = 3.192nH

C=1fF

(a)

1

LT
:I Zc = 50o0hm
E =180°

F =5GHz

— C=2pF

Terminal 2
Z = 50o0hm

§
L

Ldd = 3.192nH

(b)

| |
1
C =1fF

LT
[] Zc = 50o0hm

E =180°
F =5GHz

— C=2pF

\

Terminal 2
Z = 50ohm

Figura 4.1.- Resonador compuesto con elementos concentrados, (a) circuito equivalente en
modo diferencial y (b) circuito equivalente en modo comun.
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S21dd (dB)

S21cc (dB)

-100 : . ,

-120

-140

-160

-180 ' : ' -
1 2 3

Frecuencia (GHz)

(a)

-100

-120

-140

-160

Frecuencia (GHz)

(b)

Figura 4.2.- Simulacion del resonador compuesto con elementos concentrados: (a) modo
diferencial y (b) modo comun.
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Gg
W =0.2009mm

L=226mm
Gg = 0.24mm
G=0.24mm
1.003
L
£ 1.001-
L.
%)
C -
5
8
o 0.999-
o
Q
D.EQT T T T T | T T T T | T T T T | T T T T
0.90 0.95 1.00 1.05 1.10
Frecuencia (GHz)
(b)
Figura 4.3.- (a) Estructura del capacitor interdigital y sus dimensiones y (b) Frecuencia vs
Capacitancia.
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Inductancia (H)

W W =0.2mm
* L=4.11mm
|

(a)

SE-9+
4E-9
3E-9—-
2E-9+
1E-9+
O_ I | I | I | I | I | I | I | I | I | I
05 06 0.7 08 09 10 11 12 13 14 1.5
Frecuencia (GHz)
(b)

Figura 4.4.- (a) Inductor en microcinta y (b) Frecuencia vs Inductancia.
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S21(dB)

'50 T T T | T T T ‘ T T T | T T | T T ‘ T T T
2 3 4 5 6 7 8
Frecuencia (GHz)
(b)

Figura 4.5.- (a) Estructura de la LT y (b) Resonancia de la LT en 5GHz.
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W; = 0.2mm
wl.T = 1.864mm
L; =11.376mm
L, = 18.398mm
L; =10.63mm

(b)

Figura 4.6.- (a) Estructura resonante en microcinta y sus dimensiones, (b) Resonador LLTC
fabricado sobre el sustrato 4003C.
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=20

S21dd(dB)

Resonador simulado

Frecuencia (GHz)

(a)

S21cc(dB)

I ' I ' I ' I
Resonador simulado

fo

3 4 5 6

Frecuencia (GHz)

(b)

Figura 4.7.- Simulacion del resonador LLTC con elementos distribuidos, (a) modo diferencial y

(b) modo comun.
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0 I . I £ I . I 4 I . |
Resonador medido

S21dd (dB)

_1 00 1 1 | L | 1 | ) | 1 | 1
1 2 3 4 5 6 7

Frecuencia (GHz)

(a)
-5 T T T T T ' T T T : T '
i Resonador medido 1

.

S21cc (dB)
&
(3]

-60 I ] A 1 A ] , L . ! , 1 :
1 2 3 4 5 6 7

Frecuencia (GHz)

(b)

Figura 4.8.- Medicion del resonador LLTC fabricado en el sustrato 4003C, (a) simulacién bajo
modo diferencial y (b) simulacién bajo modo comun.
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4.2 Disefio de un filtro pasa-banda balanceado de 2 polos con
resonadores LLTC

1. Seescogieron las mismas frecuencias que para el resonador LLTC, que
son: frecuencia central del filtro pasa-banda balanceado f§ = 1GHz y
frecuencia en modo comun f§ cercana a 5GHz.

2. Respuesta Butterworth, n = 2y FBW = 0.05

3. Los elementos reactivos normalizados g para un prototipo pasa-bajas
Butterworth con pérdida de insercion de 3dB en la frecuencia de corte,
se obtuvieron en base a la ecuacion (4.3) [29]: g, = 1.0, g; = 1.4142,
g, = 1.4142 y g5 = 1.0.

go=1

2i—Dm

gi = 2sin <T> parai=1lan (4.3)

gn+1 =1

4. Los elementos del filtro pasa-banda de 2 polos se obtuvieron de las
ecuaciones (2.7)-(2.10): Lp; =0.2813nH, Cp; = 90.0307pF, Lg, =
225.0769nH y C,, = 0.1125pF.

5. El filtro pasa-banda con elementos concentrados y la simulacién ideal
se muestra en la Figura 4.9, donde se observa la banda de paso situada
cerca de 1GHz con 0dB (100% de transmision).

6. Los factores de calidad y el coeficiente de acoplamiento resultantes de
acuerdo a las ecuaciones (2.12)-(2.14) son: Q¢; = Qe = 28.283 yk;, =
0.03535.

7. El sustrato elegido es el Rogers 4003C, el cual tiene una permitividad
de 3.38, una altura de 0.813mm y tangente de pérdidas tand = 0.0027.

8. Este filtro se basa en el resonador LLTC disefiado con f§ = 1GHz y f{ ~
5GHz.
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9. Las curvas de disefo para obtener Qo; = Qe, = 28.283 y k; , = 0.03535

se muestran en la Figura 4.10.

10. El filtro pasa-banda balanceado simulado con elementos distribuidos se

muestra en la Figura 4.11(a) y su respuesta en modo diferencial y modo

comun se observa en la Figura 4.12.

11.El filtro de dos polos de la Figura 4.11(a) se fabrico sobre el sustrato

4003C y se midio analizador de redes vectoriales para obtener la matriz

de pardametros S. El filtro fabricado se muestra en la Figura 4.11(b), y la

respuesta medida se ilustra en la Figura 4.13.

F Ve VN

Ls2=225.077nH

+

Terminal 1

Z = 50ohm Lp1=0.281nH — Cp1=90.03pF

Cs2=0.112pF

20 .

T T T
Filtro simulado

20
40
.60 |
80 |
100 |
120
440 [ ]
160 [ ]
180 [ 1

-200 [ 1 " 1 i I i I i 1
0.6 0.8 1.0 1.2 1.4

Parametros S (dB)

Frecuencia (GHz)

(b)

Terminal 2
Z =500hm

Figura 4.9.- (a) Filtro pasa-banda de 2 polos compuesto con elementos concentrados, (b)

Simulacioén ideal.
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Coeficiente de acoplamiento k12

50 |
45-—
40-
35-—
30-
25
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Factor de calidad externo Qe

10

Qe=28.3 7

/ t=1.657mm

1.2 14 16 18 20 22 24 26 28
t (mm)
(a)

0.042

0.041

0.040

0.039

0.038

0.037

0.036

0.035 |

0.034

k12=0.0354 7
$=0.257mm |

0.033
0.18

0.20 0.22 0.24 0.26 0.28

s (mm)
(b)

Figura 4.10.- Extraccion de (a) Qe y (b) k.
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Linea de

Simetria

s=0.257mm,t = 1.657mm

(a)

(b)

Figura 4.11.- (a) Layout del filtro balanceado de dos polos, (b) Fabricacién del filtro
balanceado pasa-banda de dos polos.
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Parametros S (dB)
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S21cc(dB) & CMRR(dB)

Figura 4.12.- Simulacion del filtro en microcinta, (a) modo diferencial y (b) modo coman.
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301
40|
50|
50|

. , .
Filtro simulado

N

Frecuencia (GHz)
(a)

I
Filtro simulado |
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(b)
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Parametros S (dB)

S21cc(dB) & CMRR(dB)

-70 .
“ 1 ___medicién
-80 08 o 1 12 mm—— Sim U|aCién —
1 M 1 L 1 M 1 L 1 M
1 2 3 4 5 6

20

40

medicion

60 -—-- simulacion -

1 2 3 4 5 6

Frecuencia (GHz)

(b)

Figura 4.13.- Respuesta simulada y medida del filtro de 2 polos, (a) modo diferencial y (b)

modo comun.
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El filtro balanceado de dos polos de la Figura 4.11(b) presenta un tamario,
excluyendo las lineas de alimentacion, de 0.09421,x0.1154A,, donde 2, es la

longitud de onda calculada a 50Q) en el sustrato a la frecuencia central.

En la Figura 4.13 se muestra la comparacion de la respuesta simulada y
medida del filtro. La Figura 4.13(a) muestra la respuesta diferencial en un
rango de 0.5 a 6GHz, la frecuencia central en modo diferencial del filtro medido
es de 1.067GHz, el ancho de banda de 3dB es de 5.4%, la pérdida minima por
insercion incluyendo los conectores SMA es de 2.727dB y la pérdida por
retorno dentro de la banda de paso es de 19dB. La Figura 4.13(b) muestra la
respuesta en modo comun en un rango de 0.5 a 6GHz. El rechazo en modo
comun es de 18.43dB a 1.067GHz y mejor que 17dB de 0 a 3.7fJ, el CMRR
medido es de 15.44 a 1.067GHz.

4.3 Disefio de un filtro pasa-banda balanceado de 4 polos con
resonadores LLTC

1. Se escogieron las mismas frecuencias que para el resonador LLTC, que
son: frecuencia central del filtro pasa-banda balanceado es: f¢! = 1GHz
y la frecuencia en modo comun cercana a 5GHz.

2. Respuesta Butterworth, n = 4y FBW = 0.05

3. Los elementos reactivos normalizados g se obtuvieron en base a la
ecuacion (10): g, = 1.0, g, = 0.7654, g, = 1.8478, g3 = 1.8478, g, =
0.7654 y g5 = 1.0.

4. Los elementos del filtro pasa-banda de 4 polos se obtuvieron de las

ecuaciones (2.7)-(2.10): Lp; =0.5198nH, Cp; = 48.7268pF, Lg, =

294.0865nH y Cg, = 0.0861pF, L3 = 0.2153nH, Cps = 117.6346pF,

L, = 121.8171nH y Cy, = 0.2079pF.
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10.

11.

El filtro pasa-banda con elementos concentrados y la simulacion ideal
se muestra en la Figura 4.14, donde se observa la banda de paso
situada en 1GHz con 0dB (100% de transmision).

Los factores de calidad y el coeficiente de acoplamiento resultantes son:
Qe1 = Qez = 15.308, ky, = ks, = 0.042043 y k, ; = 0.02706.

El sustrato elegido es el Rogers 4003C, el cual tiene una permitividad
de 3.38, una altura de 0.813mm y pérdidas de tand = 0.0027.

Este filtro se basa en el resonador LLTC disefiado con f§ = 1GHz y f§ ~
5GHz.

Las curvas de disefio para obtener Qq; = Qe = 15.308, k;, = k34 =
0.042043 y k, 3 = 0.02706 se muestran en la Figura 4.15.

El filtro pasa-banda balanceado simulado con elementos distribuidos se
muestra en la Figura 4.16(a) y su respuesta en modo diferencial y modo
comun se observa en la Figura 4.17.

El filtro de dos polos de la Figura 4.16(a) se fabricd sobre el sustrato
4003C y se midi6 analizador de redes vectoriales para obtener la matriz
de pardmetros S. El filtro fabricado se muestra en la Figura 4.16(b), y la

respuesta medida se ilustra en la Figura 4.18.

Il |1
1 11
Ls2=294.086nH Ls4=121.817nH
+ Cs2=0.086pF Cs4=0.207pF +

Terminal 1 4 -4 Terminal 2
2 S00hm Lpt=0.519nH T Cpi=4B726pF  Lpi=0.215nH F Cpo= 117.634pF 2= S00hm

T T
SIMULACION

-100
-120

Parédmetros S (dB)

-160

-180

-200

. . I 1 .
0.6 0.8 10 12 14
Frecuencia (GHz)

(b)

Figura 4.14.- (a) Filtro balanceado pasa-banda de cuatro polos, (b) simulacion.
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Qe=15.
t=2.351
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Factor de calidad externo Qe

5
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1.8 20 22 24 26
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0.0445 —
0.0440
0.0435

0.0430 |-

0.0425 i
0.0420 i
0.0415 —
0.0410 i
0.0405 —

0.0400 |-

Coeficiente de acoplamiento k12, ka4

k12=k34=0.04229

s $=0.753mm

(b)

0.70 0.72 0.74

0.76 0.78

s (mm)

0.032 |-

0.030 |-

0.028 |-

0.026 |-

0.024 |-

Coeficiente de acoplamiento k23

0.022 L L

k23=0.0266
s=0.36mm

0.32 0.34 0.36

0.38 0.40

s (mm)

Figura 4.15.- Factor de calidad y acoplamiento del filtro de cuatro polos: (a) Qe vs t, (b) k12,
k34 vs sy (c) k23 vs s.
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A
[ e
S1

t=2.351mm,s; = s3 = 0.453mm, s; = 0.32mm
(a)
(b)
Figura 4.16.- (a) Layout del filtro de cuatro polos, (b) Fabricacion del filtro balanceado pasa-
banda de cuatro polos.
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Figura 4.17.- Simulacion del filtro en microcinta, (a) modo diferencial y (b) modo comun.
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Figura 4.18.- Respuesta simulada y medida del filtro de cuatro polos, (a) modo diferencial y (b)

modo comun.
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El filtro de cuatro polos de la Figura 4.16(b) presenta un tamafio, excluyendo
las lineas de alimentacion, de 0.11541,x0.19242,. En la Figura 4.18 se muestra
la comparacion de la respuesta simulada y medida del filtro. Se obtuvo una
buena aproximacién entre los simulado y lo medido, las diferencias se deben
a que en la fabricacion se introducen pérdidas debido a soldadura, conectores
e imperfecciones en las lineas de transmision y el dieléctrico. La Figura 4.18(a)
muestra la respuesta diferencial en un rango de 0.5 a 6GHz, la frecuencia
central en modo diferencial del filtro medido es de 1.069GHz, el ancho de
banda de 3dB es de 5.2%, la pérdida minima por insercion incluyendo los
conectores SMA es de 4.061dB y la pérdida por retorno dentro de la banda de
paso es de 16.74. La Figura 4.18(b) muestra la respuesta en modo comun en
un rango de 0.5 a 6GHz. El rechazo en modo comun es de 48.8dB a 1.069GHz,
mejor que 40dB de 0 a 3.5f¢ y mejor que 30dB de 3.5f¢ a 6f¢, el CMRR medido
es de 55.17 a 1.069GHz.

4.4 Resumen de los resultados de la tesis

Los sistemas de comunicaciones inalambricos transmiten la informacién por
el espacio libre, quedando ésta expuesta a interferencias de otras sefiales que
operan cerca del mismo espectro de frecuencias (microondas), ocasionando

errores en la decodificacion de la informacion.

La optimizacion del espacio en los filtros de microondas de sistemas
electrénicos inaldmbricos, de radar, satelitales es un reto actual de los

disefiadores para crear estructuras mas compactas.

Los resultados obtenidos en este trabajo muestran la solucion a la
problematica actual sobre el disefio de filtros balanceados compactos y con

alta inmunidad al ruido del ambiente.
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En la Tabla 4.1 se muestra una comparacion con trabajos recientes de los
pardmetros mas relevantes de un filtro balanceado pasa-banda de segundo
orden y la Tabla 4.2 muestra las comparaciones para un filtro balanceado
pasa-banda de cuatro polos. Los pardmetros que se comparan son: pérdidas
por insercion, ancho de banda, atenuacion en modo comun, area total del filtro

en términos de la longitud de onda A4, donde 2, es la longitud de onda de una

linea de 50Q) sobre el sustrato en la frecuencia central y si el disefio del filtro

implica el uso de via holes o elementos concentrados (EC).

Tabla 4.1.- Comparacion con trabajos previos para el filtro balanceado de dos polos.

Trabajo | n |fy(GHz)| IL | FBW | S5 {@f, Via AgxA,

dB % hole/EC

(dB) | (%) (dB)
[6]2010 |2 | 157 |0.95| 8.92 25.9 si (EC) | 0.182x0.242
[8]2015 |2 | 245 |128| 111 40 no 0.195x0.246
[13] 2016 | 2 5.2 1.76 | 12 41 si (VH) | 0.136x0.442
[17]12017 | 2 | 2.29 2.0 6.9 50 no NA

Este 2| 1067 |272| 54 18.43 no 0.094x0.115

trabajo

Tabla 4.2.- Comparacion con trabajos previos para el filtro balanceado de 4 polos.

Trabajo n | fo(GHz) ((;LB) F(I;)\;V S35 @f, ho\é;aEc AgxA,
(dB)
[6] 2010 | 4 1.37 195 | 4.37 25.5 si (EC) | 0.246x0.213
[712013 | 4 1.02 1.76 | 9.83 47 no 0.149x0.228
[8] 2015 | 4 2.47 1.105 | 13.9 45 no 0.373x0.214
[25] 2015 | 4 1.8 2.18 | 9.83 45 no NA
Este 4 1.069 4.06 5.5 48.8 no 0.115x0.192
trabajo
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Respecto al filtro balanceado de dos polos, éste presenta mejoras en el
tamano total, siendo el mas compacto de los presentados en la Tabla 4.1. Las
pérdidas por insercion de este filtro se pueden mejorar utilizando un sustrato
con una tangente de pérdidas menor que la empleada para la fabricacién del
filtro balanceado de dos polos.

En cuanto al filtro balanceado de cuatro polos, se observa que presenta
mejor rechazo en modo comun comparado con trabajos previos. Al igual que
el filtro balanceado de dos polos, también presenta menor tamafio comparado

con trabajos similares.
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5 CONCLUSIONES

1. Se presento el disefio de un resonador balanceado novedoso en base
a dos inductores, un capacitor y dos lineas de transmision. El resonador

fue probado mediante simulacion para probar la teoria propuesta.

2. Mediante el andlisis en modo comun y modo diferencial del resonador,
se obtuvo una ecuacion que permite proponer valores realizables para

el capacitor y la impedancia de la linea de transmision.

3. Se present6 una metodologia de disefio facil de desarrollar para el
resonador balanceado LLTC y los filtros balanceados pasa-banda.

4. En base al resonador, se disefaron, simularon y fabricaron dos filtros
pasa-banda, uno de dos polos y otro de cuatro polos. El filtro de dos
polos presenta una frecuencia central de 1.067GHz y un FBW de 5.4%.
En modo comun presenta un rechazo de 18.43dB en la banda de paso.
El filtro de cuatro polos presenta una frecuencia central de 1.069GHz y
un FBW de 5.2%. El rechazo en modo comun es de 48.8dB a 1.069GHz.

5. Los dos filtros propuestos presentan un tamafio reducido, lo cual es una

ventaja para integrarlos en sistemas de circuitos analégicos en el rango

de microondas.
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