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 I 

RESUMEN 

 
Los filtros pasa-banda son elementos de gran importancia en aplicaciones 

inalámbricas de microondas y RF. Estos se usan para separar diferentes 

señales de microondas dentro de los límites espectrales asignados, es decir, 

eliminan bandas de frecuencia no deseadas. Dependiendo de los requisitos y 

especificaciones los filtros de microondas, se pueden diseñar con elementos 

concentrados o elementos distribuidos, dependiendo de los requerimientos 

del sistema. 

 

La optimización e investigación de nuevas estructuras y tecnologías para 

aplicaciones inalámbricas han conducido a la mejora en el desempeño de 

filtros, por consecuencia aumentando su eficiencia.  

 

Los sistemas de comunicaciones inalámbricos de micro-ondas requieren de 

pequeñas estructuras y de un gran desempeño para mejorar su eficiencia. 

Los filtros pasa-banda convencionales presentan pérdidas y generación de 

resonancias de bandas armónicas.  

 

Una nueva tecnología para la miniaturización de dispositivos es el uso de 

Metamateriales (MTM´s). El uso de estructuras MTM´s y la generación de la 

resonancia de orden cero logran geometrías de pequeñas dimensiones. 

 

En esta tesis se diseñó un resonador MTM de orden cero y dos filtros pasa-

banda usando resonadores MTM de orden cero de lazo cerrado. El primero 

es un filtro Chebyshev de tercer orden, y el segundo es un filtro Cuasi-

Elíptico de cuarto orden. Para verificar el comportamiento del resonador y los 

dos filtros se midieron haciendo uso de un Analizador Vectorial de Redes 

(Vector Network Analyzer VNA). 
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La integración de resonadores MTM para la realización de filtros se traduce 

en estructuras pequeñas y en la eliminación de bandas armónicas. En esta 

tesis se ha realizado un análisis de pérdidas, respuesta en fase y 

características pasa-banda para el resonador y filtros propuestos. 

 

Los resultados reportados en esta tesis muestran un comportamiento exitoso 

de los filtros, generando la completa supresión de armónicos, y produciendo 

estructuras menores comparadas con filtros y resonadores convencionales. 

 

También se muestran las comparaciones entre las simulaciones y los 

resultados medidos para corroborar el comportamiento del filtro. La 

concordancia entre las respuestas simuladas y medidas da sustento a la 

teoría de MTM y los métodos usados para el diseño de filtros.    
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PREFACIO 
 
 
 
Los filtros juegan un papel muy importante en muchas aplicaciones de 

microondas. Los sistemas de comunicación de RF y microondas usan 

filtros pasa-banda para la separación de canales, la eliminación de 

interferencia y bandas de frecuencia no deseadas. 

 

Los avances recientes de nuevos materiales y tecnología de fabricación 

han estimulado un rápido desarrollo de nuevos filtros para aplicaciones en 

microondas, aumentando la eficiencia en su desempeño.  

 

El uso de estructuras MTM´s y la generación de la resonancia de orden 

cero logran geometrías de pequeñas dimensiones, permitiendo la 

integración de múltiples dispositivos en un solo sistema de comunicación. 
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En esta tesis se diseñó un resonador MTM de orden cero y dos filtros 

pasa-banda usando resonadores MTM de orden cero de lazo cerrado. El 

primero es un filtro Chebyshev de tercer orden, y el segundo es un filtro 

Cuasi-Elíptico de cuarto orden. Para verificar el comportamiento del 

resonador y los dos filtros se midieron haciendo uso de un Analizador 

Vectorial de Redes (Vector Network Analyzer VNA). 

 

La tesis comienza con el Capítulo I, que es la introducción. El Capítulo II 

describe los MTM´s electromagnéticos y muestra sus principales 

características. En el capítulo 3 se describen los métodos mas 

importantes en el diseño de filtros de microondas con respuesta 

Butterworth, Chebyshev y Cuasi-Eliptica. El capítulo 4 presenta el estado 

del arte de los filtros y resonadores MTM, mostrando las principales 

propiedades. En el capítulo 5 se describe el diseño y prueba de los 

resonadores y filtros MTM propuestos. En el capítulo 6 se presentan las 

conclusiones y trabajo futuro.  



 

 

CAPÍTULO 1 
 

Introducción 

 
 
 
Hoy día los sistemas inalámbricos tienen una gran importancia en los 

servicios de comunicaciones. Las aplicaciones en sistemas inalámbricos 

siguen siendo un reto para filtros de microondas y RF con requisitos cada 

vez más estrictos como lo es un mejor desempeño, reducción de tamaño, 

menos peso y un menor costo. 

 

Los filtros pasa-banda son elementos de gran importancia en aplicaciones 

inalámbricas de microondas y RF. Estos se usan para separar diferentes 

señales de microondas dentro de los límites espectrales asignados, es 

decir, eliminan bandas de frecuencia no deseadas. Dependiendo de los 

requisitos y especificaciones los filtros de microondas, se pueden diseñar 

con elementos concentrados o elementos distribuidos, dependiendo de 

los requerimientos del sistema. 

 

Una nueva tecnología para la miniaturización de dispositivos es el uso de 

Metamateriales (MTM´s). La especulación de materiales con coeficientes 

simultáneos de permitividad y permeabilidad negativa se realizo por el 

Ruso físico Viktor Veselago en 1967 [1]. A las estructuras artificiales con 

estas propiedades se les nombró “Left-Handed Metamaterials” LH MTM 

(Metamateriales de la regla de la mano izquierda), debido a los efectos 

inversos que presentan comparados con materiales convencionales, o 

materiales RH (de la regla de la mano derecha “Right-Hand” RH). 
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La principal ventaja de las estructuras MTM en dispositivos de microondas 

y RF es la generación de un cambio en fase cero, lo cual permite la 

realización de resonadores de orden cero de pequeñas dimensiones (<< 

gλ longitud de onda guiada), obteniendo una mejora en un diseño en 

comparación con uno convencional. 

 

Los sistemas de comunicaciones inalámbricos de micro-ondas requieren 

de pequeñas estructuras y de un gran desempeño para mejorar su 

eficiencia. Los filtros pasa-banda convencionales presentan pérdidas y 

generación de resonancias de bandas armónicas. El uso de estructuras 

más pequeñas permite la integración de un número mayor de 

componentes en un sistema de comunicaciones simple, y la manipulación 

de resonancias espurias permite al sistema operar con bandas mas 

selectivas así como reduce el nivel de interferencia entre sistemas que 

operan en otras bandas de frecuencia. 

 

En esta tesis primeramente se diseñan líneas de transmisión MTM 

basadas en CRLH (de la regla compuesta de la mano izquierda y derecha 

“Composite-Right-Left-Handed” CRLH). La diferencia en las 

características de dispersión entre una línea de transmisión RH y LH (de 

la regla de la mano derecha “Right-Hand” RH y de la regla de la mano 

izquierda “Left-Hand” LH) agrega un grado mayor de libertad en el diseño 

de dispositivos de microondas con características únicas, fundamentadas 

en la combinación de secciones de líneas de transmisión RH y LH. 

 

Posteriormente se propone un resonador MTM en lazo cerrado, 

compuesto por celdas LH y líneas micro-strip RH obteniendo así un 

resonador de orden-cero con una estructura general de menor tamaño 

comparado con uno convencional. A diferencia de los resonadores 

implementados con secciones de líneas de transmisión convencionales, 

los nuevos resonadores diseñados nos dan la posibilidad de cambiar la 

frecuencia de resonancia para modos mas altos utilizando diferentes 
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características de dispersión de las líneas de transmisión RH y LH. Las 

estructuras planares y en micro-strip se utilizan ampliamente para la 

implementación de estos dispositivos. 

 

Finalmente se hacen dos filtros de microondas para comunicaciones 

móviles altamente miniaturizados usando los resonadores de lazo cerrado 

propuesto. Con el diseño de éstos nuevos filtros planares pasa-banda se 

logra la  eliminación de resonancias armónicas, característica esencial en 

diversos sistemas de comunicaciones. 

 

Esta tesis esta organizada en seis capítulos y tres apéndices como se 

describen brevemente a continuación: 

 

El capitulo 2 describe los MTM´s electromagnéticos y muestra sus 

principales características. Se describe la teoría de líneas de transmisión 

MTM para estructuras planares mostrando efectos invertidos producidos 

por los coeficientes negativos de permitividad y permeabilidad 

simultáneos. 

 

En el capitulo 3 se describen los métodos mas importantes en el diseño 

de filtros de microondas con respuesta Butterworth, Chebyshev y Cuasi-

Elíptica. Se describe el método de pérdidas por inserción, las funciones 

de transferencia de los filtros, el método de transformación de un filtro 

prototipo pasa-bajas a filtros pasa-banda, filtros implementados con 

inversores de inmitancias, el método de acoplamiento entre resonadores. 

También se muestra el efecto del factor de calidad descargado uQ  en el 

desempeño general de un filtro. 

 

El capitulo 4 presenta el estado del arte de los filtros y resonadores MTM, 

mostrando las principales propiedades como son la eliminación de 

espurios, la resonancia de orden cero, y la miniaturización de dispositivos. 
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En el capitulo 5 se describe el diseño y prueba de los resonadores y filtros 

MTM propuestos. Se describe las características y los pasos de diseño de 

cada una de las estructuras. También se muestran y comparan los 

resultados medidos y simulados. 

 

En el capítulo 6 se presentan las conclusiones y trabajo futuro.  

 

En el apéndice A muestra las características del substrato DUROID y los 

elementos SMD utilizados para la implementación de las estructuras 

diseñadas. 

 

El apéndice B muestra el proceso de grabado de patrones sobre substrato 

DUROID por fotolitografía. 

 

El apéndice C muestra los simuladores de onda completa EM y el 

Analizador de Redes Vectoriales “Vector Network Analyzer” (VNA) 

utilizados en el diseño y medición de las estructuras MTM propuestas. 

 
El apéndice D muestra las publicaciones realizadas. 
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CAPÍTULO 2 

 

MTM’s Electromagnéticos 

 
2.1 Introducción a los Metamateriales ( MTM’s) Electromagnéticos 

 
La historia de los MTM’s empezó en 1967 con la especulación visionaria 

sobre la existencia de “substancias con valores simultáneamente negativos 

ε  y µ ” por el físico ruso Víctor Veselago [1]. Veselago nombro estas 

“substancias” como "left-handed” LH (Mano-Izquierda), para expresar, que la 

propagación de ondas electromagnéticas con vectores constantes de campo 

eléctrico, campo magnético y fase constituyen la triada "left-handed", como 

es el caso para materiales convencionales donde la triada se conoce como 

"right-handed" RH (Mano-Derecha) [2].  

 

Los metamateriales electromagnéticos (MTM’s) se definen como estructuras 

electromagnéticas artificiales,  eficazmente homogéneas  con propiedades 

inusuales no disponibles en la naturaleza. Una estructura eficazmente 

homogénea es aquella cuyo tamaño de celda p promedio es mucho menor 

que la longitud de onda gλ  que se transmite. Por consiguiente, el tamaño 

medio de celda debe ser por lo menos más pequeño que un cuarto de 

longitud de onda p < 4/gλ . Nos referiremos a la condición p = 4/gλ  como el 

limite de homogeneidad efectiva o condición de homogeneidad efectiva, para 

asegurar que el fenómeno de refracción dominara sobre el fenómeno de 

difracción/dispersión cuando una onda se propaga dentro del medio MTM. Si 

esta condición de homogeneidad-efectiva se satisface, la estructura se 

comporta como un material real en el sentido de que las ondas 

electromagnéticas sólo perciben los parámetros constitutivos ε y µ 
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macroscopicos bien definidos en promedio, los cuales depende de la 

naturaleza de la celda unitaria; así la estructura es electromagnéticamente 

uniforme a lo largo de la dirección de propagación [2]. 

 

Para ilustrar esto, la figura 2.1 muestran la diferencia entre la ley de 

dispersión de Bragg que normalmente predomina en cristales fotonicos o 

estructuras fotonicas de banda prohibida (PBG) y la ley de longitud de onda 

larga que normalmente prevalecen en MTM´s. 

 

  

Figura 2.1. Diferencia entre la ley de dispersión de Bragg y la ley de longitud 

de onda larga. a) La ley de Bragg 2/gp λ≈  ; b) La ley de longitud de onda 

larga gp λ<< . Tomada de [2]. 

 

El físico ruso Víctor Veselago [1] llamó left-handed MTM aquéllos en los 

cuales los parámetros constitutivos (ε y µ) son simultáneamente negativos. 

Algunos de los fenómenos fundamentales que ocurren en o en asociación 

con medios LH predichos por el ruso, se listan abajo [2]: 

 

1. Inversión del efecto Doppler. 

2. Radiación inversa de Vavilov-Cerenkov. 

3. Inversión en las condiciones de frontera en la interfase entre un medio 

convencional RH y un medio LH. 
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4. Inversión de la ley de Snell. 

5. Refracción negativa en la interfase del medio RH/LH. 

6. Intercambio en efectos de convergencia y divergencia en lentes 

convexos y cóncavos respectivamente. 

 

La posible combinación de signos para el par ),( µε  son (+, +), (+, -), (-, +) y 

(-, -), como se ilustra en la figura 2.2 [2]. Las tres primeras combinaciones 

son bien conocidas en materiales convencionales, la ultima con permitividad 

y permeabilidad simultáneamente negativa (tercer cuadrante en la figura 2.2), 

corresponde a la nueva clase de materiales left-handed  (LH). Como 

consecuencia de la doble negatividad en sus parámetros, los materiales LH, 

se caracterizan por su velocidad de fase y grupo anti-paralelas, o su índice 

de refracción negativo “negative refractive index” (NRI) [2]. 

 

  

Figura 2.2.- Diagrama del índice de refracción y ε – µ. Tomada de [2]. 

 

Demostraciones experimentales de tales propiedades se lograron 30 años 

después de las investigaciones de Veselago. Este material LH no fue una 

sustancia, como lo esperaba  Veselago, pero si una estructura artificial 
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eficazmente homogénea la cual fue propuesta por Smith y colegas en la 

Universidad de San Diego  California [3]. 

 

Esta estructura fue inspirada por los trabajos iniciadores de Pendry en la 

Universidad Imperial de Londres [2]. Pendry introdujo las estructuras 

plasmonicas tipo ε -negativo/ µ -positivo y ε -positivo/ µ -negativo (en 

direcciones muy especificas de la onda de propagación) mostradas en la 

figura 2.3 [2]. 

 

  

Figura 2.3 Los primeros MTM´s implementados con dieléctricos y metales 

convencionales; a) Estructuras de alambre delgado “Thin-Wire” (TW) 

exhibiendo ε -negativo/ µ -positivo; b) Resonadores anillo partido “Split Ring 

Resonators” (SRR) exhibiendo ε -positivo/ µ -negativo. Tomada de [2]. 

 

Ambas estructuras de la figura 2.3 tienen un promedio en el tamaño de celda 

p mucho mas pequeño que la longitud de onda guiada (p << gλ ) y por lo 

tanto son estructuras efectivamente homogéneas, o MTM [2]. 

 

El modelo de circuito diferencial para una TL LH “Transmissionn Line Left-

Hand” (Línea de transmisión de la mano izquierda), se muestra en la figura 

2.4, la cual es esencialmente el dual de una TL “Transmission Line” (Línea de 

transmisión) convencional RH “Right Hand” (Mano Derecha) serie-L/paralelo-

C. Las características fundamentales de una línea de transmisión (LT) como 
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la mostrada en la figura 2.4 se derivan de la teoría de líneas de transmisión 

[2]. 

 

Figura 2.4 Celda unitaria del modelo TL LH. Tomada de [2]. 

 

Esta consideración revela que se puede diseñar un medio LH TL de una 

manera estructural considerando estructuras LC con la condición que el 

tamaño promedio p de la celda unitaria sea mucho más pequeño que la 

longitud de onda guiada gλ  )( gp λ<<  [2]. Tal diseño se puede realizar 

perfectamente. La primera LH TL fue la estructura micro-strip mostrada en la 

Fig 2.5 [2].  

 

  

Figura 2.5.- Estructura de una línea de transmisión planar LH en tecnología 

micro-strip constituida por capacitores interdigitales en serie e inductores en 

paralelo. Tomada de [2]. 

 

Se puede lograr una baja perdida en una estructura con un diseño 

“balanceado” y con un buen acoplamiento en los puertos de excitación, 



 

 11  

mientras que un ancho de banda amplio es una consecuencia directa de la 

naturaleza de la estructura de la TL que se puede controlar con sus 

parámetros LC, los cuales determinan la frecuencia de corte de la estructura 

pasa altas resultante. Otra ventaja de las estructuras TL MTM es que se 

pueden diseñar en configuraciones planares, compatibles con circuitos 

integrados de micro-ondas “microwave integrated circuits” (MICs) [2]. 

 

La estructura TL mostrada en la figura 2.5 esta constituida de capacitores en 

serie LC  e inductores en paralelo LL , intencionales para proporcionar LH [2]. 

Sin embargo, como la onda se propaga a lo largo de la estructura, los 

voltajes y corrientes asociados inducen otros efectos naturales. Como 

corrientes fluyen a lo largo de LC , flujos magnéticos se inducen y por lo tanto 

también se presenta una inductancia en serie RL ; por otra parte gradientes 

de voltaje existen entre los conductores superiores y el plano de tierra, los 

cuales corresponden a una capacitancia en paralelo RC . Como consecuencia 

encontramos que una estructura LH puro (PLH) no existe, aun en un rango 

restringido de frecuencias, ya que una estructura real LH necesariamente 

incluye contribuciones ( RL , RC ) adicionales a las reactancias ( LL , LC ). Esto 

fue la motivación para el termino “Composite-Right-Left-Handed” (CRLH) 

MTM tomando en cuenta la naturaleza exacta de un medio LH practico [4, 5]. 

 

2.2 Teoría de Líneas de Transmisión con MTM´s 

 

En sentido estricto una TL homogénea  perfectamente uniforme es una TL 

que tiene una sección transversal invariante a lo largo de la dirección de 

propagación. Además una TL se llama ideal si puede transmitir señales de 

todas las frecuencias, desde cero a infinito. Una representación de una TL 

ideal homogénea se muestra en la figura 2.6 [2]. 
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Figura 2.6.- Representación de una TL ideal homogénea en su forma 

diferencial en el dominio del tiempo o estado estable de voltajes/corrientes, 

),(/),( tzitzv  y ),(/)( zIzV  respectivamente. Tomada de [2]. 

 

Comúnmente las TLs RH homogéneas tienen un uso, por otra parte líneas de 

transmisión LH o CRLH homogéneas parece no ser posible poder utilizarlas, 

debido a la indisponibilidad de materiales LH o CRLH homogéneos reales. 

Sin embargo, es posible construir estructuras LC de TLs eficazmente 

homogéneas artificiales, o MTM TLs, que imitan perfectamente TLs ideales 

en un rango de frecuencias restringido [2]. El análisis de tales TLs es 

extremadamente útil por que proporciona una visión tomando en cuenta los 

aspectos fundamentales de MTM´s CRLH con simples relaciones. La 

diferencia entre una TL perfectamente homogénea y una TL eficazmente 

homogénea es que en el primer caso tenemos una longitud incremental 

,0→∆z  mientras que en el segundo caso debemos considerar la restricción 

 

gz λ<<∆      (al menos 
4

gz
λ

<∆ ),                              (2.1) 

 

Donde gλ  representa la longitud de onda guiada y z∆  típicamente es igual al 

tamaño p promedio de la celda unitaria. 

 

El modelo sin perdida de una CRLH TL se muestra en la figura 2.7. Consiste 

de una impedancia 'Z  ( Ω /m) por unidad de longitud constituida por una 

inductancia RL'  (H/m) por unidad de longitud RH en serie con una 
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capacitancia LC '  (F*m) sobre unidad de longitud LH y una admitancia 'Y  

(S/m) por unidad de longitud constituida por una capacitnacia RC'  (F/m) por 

unidad de longitud RH en paralelo con una inductancia LL'  (H*m) sobre 

unidad de longitud LH [2]. 

 

Figura 2.7.- Modelo de circuito equivalente para una CRLH TL ideal. Tomada 

de [2]. 

Con 
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Si las cuatro inmitancias RZ ' , LZ ' , RY ' , LY '  no son cero, todos los elementos 

RL' , LC ' , RC ' , LL'  contribuyen a las características de transmisión y la línea 

se llama CRLH. 

 

Las ecuaciones generalizadas del telegrafista para ondas sinusoidales en 

estado estable como fasores coseno son [2]: 
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Donde V  e I  son el voltaje y la corriente dependientes de la posicion 

[ )(zVV =  e )(zII = ] a lo largo de la línea, respectivamente. 

 

Resolviendo simultáneamente las ecuaciones (2.3a) y (2.3b), obtenemos las 

ecuaciones de onda para V  e I [2]. 

02
2

2

=− V
dz

Vd γ                                              (2.4a) 

02
2

2

=− I
dz

Id γ                                              (2.4b) 

Donde γ  (1/m) es la constante de propagación compleja. γ  está expresada 

en términos de las inmitancias 'Z  y 'Y  por unidad de longitud como [2]: 

 

                                      ''YZj =+= βαγ                                          (2.5) 

 

Y esta asociada con las soluciones de onda viajera )/( zz ee γγ +−  con 

propagación zz −+ /  [2]. 

 
zz eVeVzV γγ +−−+ += 00)(                                                (2.6a) 

)(
'

)( 0000
zzzz eVeV

Z
eIeIzI γγγγ γ +−−++−−+ −=+=                               (2.6b) 

 

La impedancia característica cZ  ( Ω ), se obtiene en términos de 'Z  y 'Y  

relacionando el voltaje y la corriente en la línea como ,// 0000
−−++ −== IVZIV c  

comparando las dos expresiones de la ecuación (2.6b) y utilizando la 

ecuación (2.5) obtenemos: 

 

)(
'

'' ω
γ cccc Z

Y

ZZ
jXRZ ===+=                                  (2.7) 
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Introduciendo las variables 

RR
R CL ''

1
' =ω  smrad /)*(                                   (2.8a) 

LL
L CL ''

1
' =ω  )*/( smrad                                   (2.8b) 

RLLR CLCL '''' +=κ     2)/( rads                              (2.8c) 

Y las frecuencias de resonancia en serie y paralelo [2]: 

srad
CL LR

se /
''

1=ω                                          (2.9a) 

srad
CL RL

sh /
''

1=ω                                          (2.9b) 

Obtenemos la siguiente expresión explicita para la constante de propagación 

compleja [2]: 

2
22

'
'

'
)( L

L

R

jsj κω
ω

ω
ω
ωωβαγ −







+







=+=                      (2.10) 

Donde )(ωs  es la siguiente función signo [2]: 

 

 Si ),min( shse ωωω <  rango LH                (2.11) 

Si ),max( shse ωωω >  rango RH 

 

La relación dispersión/atenuación CRLH ec. (2.10) se muestra gráficamente 

en la figura 2.8. La figura 2.8(a) muestra las curvas de dispersión y 

atenuación CRLH para la propagación de energía en ambas direcciones z+  

y z− , la figura 2.8 (b) muestra estas curvas comparándolas con las curvas 

de dispersión correspondientes a las TLs PRH y PLH [2]. 

 





+
−

=
1

1
)(ωs
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Figura 2.8.- Graficas de dispersión/atenuación para una CRLH TL. (a) 

Propagación de la energía a lo largo de las direcciones z+  y z− . (b) 

Comparación en la dispersión/atenuación para una TL CRLH, PRH y PLH 

con propagación de la energía a lo largo de la dirección z+ . Tomada de [2] 

 

Podemos notar la presencia de un espacio para la TL CRLH. Este espacio es 

debido a las resonancias en serie y en paralelo ),( shse ωω  diferentes; cuando 

esto sucede, la TL CRLH se llama desbalanceada, cuando estas dos 

frecuencias son iguales se llama balanceada [2]. 

 

La frecuencia 0ω  puede obtener derivando la raíz de la constante de 

propagación compleja (2.10) como [2]: 

 

                            (2.12)      
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Obteniendo: 

                                     (2.13) 

La impedancia característica CRLH se obtiene explícitamente insertando la 

ecuación (2.2) junto con (2.9) dentro de la ecuación (3.7)  

                                    (2.14) 

Donde la LZ  es la impedancia PLH 

L

L
L C

L
Z

'

'=                                                  (2.15) 

De igual manera ZR es la impedancia PRH 

R

R
R C

L
Z

'

'=                                                (2.16) 

La impedancia característica CRLH se grafica en la figura 2.9. Ya que la 

impedancia característica es una función de la frecuencia, en general una TL 

CRLH solo se puede acoplar en una banda de frecuencia restringida [2]. 

 

 

Figura 2.9.- Impedancia característica de una TL CRLH en el caso cuando 

sesh ωω < . Tomada de [2]. 

 

Las otras cantidades de transmisión fundamental, como: longitud de onda 

guiada gλ , velocidad de fase pv , y velocidad de grupo gv  de una TL CRLH 

se derivan de la ecuación 2.10 [2]. 
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                                  (2.17) 

                                  (2.18) 

 

                                  (2.19) 

 

La figura 2.10 muestra las velocidades de fase y grupo para las líneas de 

transmisión PLH y CRLH. En una TL PRH, estas velocidades son constantes 

e iguales, R
PRH

pv 'ω=  y R
PRH

gv 'ω= . En una TL PLH encontramos de las 

ecuaciones (2.18) y (2.19) con 0'' == RR CL , que L
PLH

pv '/2 ωω−=  y 

L
PLH

gv '/2 ωω=  mostrando que la velocidad de fase es negativa y que por lo 

tanto la velocidad de fase y la velocidad de grupo son anti-paralelas [2]. 

 

 

Figura 2.10.- Velocidad de fase y velocidad de grupo. (a) TL PLH 

( 0'' == RR CL ). (b) TL CRLH general (desbalanceada). Tomada de [2]. 

 

Los parámetros de una TL CRLH ( RL , RC , LL , LC ) se pueden relacionar a 

los parámetros constitutivos (ε  y µ ) de un material real por medio del mapeo 

de las ecuaciones del telegrafista dentro de las ecuaciones de Maxwell. Tal 

mapeo solo es posible si las ondas electromagnéticas dentro del MTM se 
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propagan en modo transversal electromagnético (TEM), por que solo bajo 

estas condiciones las ecuaciones de Maxwell exhiben la misma forma que 

las ecuaciones del telegrafista. En este problema las ecuaciones de Maxwell 

toma la forma simple [2]: 

 

                                        (2.20a) 

                                        (2.20b) 

 

Estas ecuaciones son idénticas a las del telegrafista (ecuaciones 3.3) si 

hacemos el siguiente mapeo [2]: 

,VEy →                                               (2.21a) 

.IH x →                                               (2.21b) 

Con: 

 ,
'

1
´)(

2
L

R C
L

ω
ωµµ −==      (2.22a) 

 ,
'

1
´)( 2

L
R L

C
ω

ωεε −==  (2.22b) 

Donde )/(0 mHr µµµ =  y )/(0 mFrεεε = . Las ecuaciones (2.22) representan 

los parámetros constitutivos equivalentes de una TL MTM CRLH [2]. 

 

 

 

 

Finalmente podemos derivar el índice de refracción equivalente de una TL 

CRLH como [2]: 

                                          µεεµω cnn rr === )(  

               2
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ω
ω
ω
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=                         (2.23) 
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Este índice de refracción equivalente esta relacionado a la constante de 

propagación β  por: 

   0nk=β                                                   (2.24) 

Donde ./0 ck ω=  

 

La figura 2.11 muestra los parámetros constitutivos de una material CRLH 

cuando sesh ωω <  (caso desbalanceado) [2]. 

  

Figura 2.11.-  a) )(ωµ  y )(ωε ; b) Índice de refracción )(ωn . Tomada de [2]. 

 

2.3 Resonancias Balanceadas y Desbalanceadas 

 

Una TL CRLH exhibe propiedades interesantes en el caso particular donde 

las frecuencias de resonancia en serie y paralelo  (3.9a) y (3.9b) son iguales 

es decir [2]: 

shse ωω =                                             (2.25a) 

O equivalentemente:  

RLLR CLCL '''' = ,                                      (2.25b) 

 

O equivalentemente:  

  RL ZZ =                                                   (2.25c) 

 

Este caso se llama caso balanceado y es un caso particular del caso 

desbalanceado general donde las resonancias en serie y paralelo son 
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distintas shse ωω ≠  [2]. Para el caso desbalanceado y examinando la figura 2.9 

correspondiente a la impedancia característica tenemos [2]: 

 

RZ shsec ∈<< )],min(0[ ωωω    (Pasa banda LH)                (2.26a) 

IZ shseshsec ∈<< )],min(),[min( ωωωωω  (Vacio)                      (2.26b) 

    RZ shsec ∈> )],max([ ωωω     (Pasa banda RH)               (2.26c) 

 

En contraste, en el caso balanceado )( 0ωωω == shse  la apertura se cierra y la 

impedancia característica se vuelve una cantidad independiente de la 

frecuencia [2]. 

RLc ZZZ ==                                                  (2.27) 

Esto significa que las condiciones balanceadas permiten acoplamiento sobre 

un ancho de banda infinito [2]. 

 

Ahora en el caso balanceado la constante de propagación. La expresión para 

la constante κ  en la ecuación 2.8c se convierte en [2]: 

 

                             (2.28) 

 

Así que RLLk '/''2 ωωω =  entonces de la ecuación 2.10 obtenemos la constante 

de propagación simplificada como [2]: 

 

ω
ω

ω
ωβ L

R

'

'
−= ,                                           (2.29) 

Exhibiendo la raíz  

,''0 LR ωωω =                                          (2.30) 
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Idéntica a la ecuación 2.13 esta es la frecuencia de transición entre los 

rangos LH y RH si la línea esta balanceada. Esta frecuencia 0ω  se llama  

frecuencia de transición [2]. 

 

Esto muestra que la constante de propagación en una TL CRLH balanceada 

simplemente se expresa como la suma de la constante de propagación de 

una TL PRH 

RR
R

PRH CL ''
'

ω
ω
ωβ ==                                    (2.31) 

 

Y la constante de propagación de una TL PLH 

 

LL

LPLH

CL ''

1'

ωω
ωβ −=−=                                    (2.32) 

 

Finalmente el índice de refracción toma una forma más simple 

 

 ,
'

'

1
2 







−=

ω
ω

ω
L

R

cn                                            (2.33) 

 

Note que el índice de refracción es cero en la frecuencia de transición la cual 

corresponde a una velocidad de fase infinita y a una longitud de onda guiada 

infinita [2]. 

 

Las características de transmisión balanceadas de las ecuaciones (2.29) y 

(2.27) corresponden al modelo de circuito simplificado mostrado en la figura 

2.12 [2]. 
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Figura 2.12.- Modelo de circuito equivalente simplificado para la celda 

unitaria de una TL CRLH ideal bajo condiciones de resonancias balanceadas. 

Tomada de [2]. 

 

Una TL CRLH balanceada tiene un número de ventajas sobre una TL CRLH 

desbalanceada [2]: 

 

• Su modelo es más simple que el modelo general desbalanceado por 

que las contribuciones combinadas en serie RH y LH se pueden 

desacoplar una de otra. 

• En contraste con una TL desbalanceada, una TL balanceada es 

continua (sin elimina banda), mientras que una TL desbalanceada 

exhibe un elimina banda usualmente indeseable. 

• En el caso desbalanceado, el espacio, delimitado por las resonancias 

en serie y paralelo seω  y shω  en 0=γ  ( 0== αβ ) (Figura 2.8) se 

asocia con una velocidad de grupo cero. En contraste con el caso 

balanceado en el cual no existe tal espacio (ecuación 2.19), la cual se 

reduce a: 

,
''

'
2

2

LR

R
gv

ωωω
ωω

+
=                                               (2.34) 

           La cual no es cero en 0ω  

,
'22

'
)(

2
0

0
L

R
gv

ω
ωωωω ===                                        (2.35) 
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       Esto es: 

 

                       (2.36) 

 

Donde Rgv ,  y Lgv ,  representan las velocidades de grupo de las TLs 

PRH y PLH    respectivamente. Note también que la velocidad de fase 

(ec. 2.18) en una TL CRLH balanceada toma la forma 

 

                                        (2.37) 

             

            Y exhibe un polo en LR ''0 ωωωω ==  donde 2/'Rgv ω= . 

• Ya que la frecuencia de transición 0ω  asociada con el modo 

fundamental (ecuación 2.29), soporta la propagación de la onda 

( 0≠gv ) con 0=β , se llama origen de la fase de una TL CRLH. El 

cambio de fase a esta frecuencia a lo largo de la línea de longitud l  

es cero ( 0=−= lβφ ) cuando la frecuencia se decrementa debajo de 

0ω  hacia cero, la fase se hace positiva ωωβωφ /')0( ll L+→−=→ , 

cuando la frecuencia se incrementa arriba de 0ω  hacia infinito, la fase 

se hace negativa R'/)( ωωβωφ ll −→−=∞→ . 

 

En la figura 2.13 se grafican la constante de propagación, la impedancia 

característica, los parámetros constitutivos, el índice de refracción y las 

velocidades de fase y grupo para el caso balanceado. La tabla 2.1 resume 

los resultados principales para una TL CRLH balanceada en comparación 

con las TLs PRH y PLH correspondientes [2]. 
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Figura 2.13.- Características de un material CRLH balanceado. (a) Constante 

de propagación β  (ec. 2.29). (b) Impedancia característica cZ  (ec. 2.27). (c) 

Permitividad rε  y permeabilidad rµ  relativa (ec. 2.22). (d) Índice de 

refracción (ec. 2.33). (e) Velocidades de fase y grupo (Ecs 2.37 y 2.34). 

Tomada de [2]. 

 

Tabla 2.1.- Resumen de las características fundamentales de TLs ideales 

PLH, PRH y CRLH balanceada. Tomada de [2]. 
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2.4 Análisis de la Matriz de Transmisión 

 

La matriz [ ABCD ] para la red de dos puertos como se representa en la figura 

2.14 relaciona la corriente y voltaje de entrada con la corriente y voltaje de 

salida de la siguiente manera [2]: 

 

                                        (2.38) 

O 

                            (2.39) 

 

 

 

Figura 2.14.- Representación de una red de 2 puertos por una matriz [ABCD]. 

Tomada de [2]. 

 

La matriz [ ABCD ] de N redes de dos puertos conectadas en cascada, 

[ NNNN DCBA ], es igual al producto de las matrices individuales [ ABCD ] de dos 

puertos, [ kkkk DCBA ]. 

 

                                    (2.40) 
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La cual se puede reducir a 

                                    (2.41) 

Si todas las celdas son iguales ][][ ABCDDCBA kkkk = , k∀ . 

 

La matriz ][ ABCD  para una red asimétrica de dos puertos constituida por una 

impedancia Z  en serie y una admitancia en paralelo Y  [6] (figura 2.15) esta 

dada por [2]: 

 

            (2.41) 

 

Para una celda unitaria CRLH de la figura 2.15 toma la forma específica 

 

                       (2.42) 

 

Donde  

                                              (2.43a) 

                                             (2.43b) 

Y 

                              (2.44a) 

 

Con 

                                        (2.44b) 
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                                        (2.44c) 

                              (2.44d) 

 

 

Figura 2.15.- Celda unitaria LC de una LT CRLH. (a) General 

(Desbalanceada). (b) Balanceada )( RLLR CLCL = . Tomada de [2]. 

 

Para una red LC balanceada tenemos 

 

shse ωω =  ó RLLR CLCL =  ó RL ZZ = ,                           (2.45) 

Con: 

LLLRRR CLZCLZ /,/ ==  

Así obtenemos: 

)/(2)( LRshse ωωωωκ ==                                  (2.46a) 

Y 

    
2

)( 







−==

ω
ω

ω
ωωωχ L

R
shse

  (Resonancias balanceadas)   (2.46b) 

 

La asimetría de la celda unitaria de la figura 2.15(a) introduce efectos de 

desacoplo en las conexiones con puertos externos.  
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Por esta razón, en MTM´s se prefiere la celda unitaria simétrica mostrada en 

la figura 2.16 que incluye las mismas inmitancias que la celda unitaria 

asimétrica de la figura 2.15(a) [2]. 

 

 

Figura 2.16.- Celda unitaria simétrica de una TL LC CRLH con inmitancias 

infinitesimales iguales a la celda unitaria asimétrica de la figura 2.15(a). 

Tomada de [2]. 

 

 

Para el caso de la red simétrica T del tipo mostrado en la figura 2.16, la 

matriz [ABCD] se lee: 

 

 

                                                             (2.47) 

Llevándonos a la matriz de la celda unitaria CRLH simétrica  

                        (2.48) 

En la figura 2.17 se comparan las redes TL CRLH simétricas y asimétricas. 

En la configuración asimétrica [Figura 2.17(a)] se tienen impedancias 

diferentes de entrada y salida )( outin ZZ ≠ , mientras que en la configuración 

simétrica [Figura 2.17 (b)] estas impedancias son iguales )( outin ZZ = . Como 
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consecuencia la red asimétrica requieres de diferente impedancia de puertos 

para su acoplamiento. Lo cual es impractico por lo que es recomendable la 

red simétrica [2]. 

 

 

Figura 2.17.- Ejemplo de una red TL de tres celdas. (a) Con celda unitaria 

asimetrica. (b) Con celda unitaria simétrica. Tomada de [2]. 

 

Los parámetros de dispersión NijS ,  para una matriz NNNN DCBA   de una red 

TL de N-celdas con terminaciones de impedancia cZ  se pueden determinar 

utilizando la formula [2]: 

 

                 ( 2.49) 

 

La constante de propagación β  y la constante de atenuación α  de la red TL 

se puede determinar de los parámetros de transmisión [2]: 

 

,|| )(
,21,21

,21 ll βαφ jSj
NN eeeSS N −−==                             (2.50) 
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Donde l  representa la longitud física total de la TL en una implementación 

específica de manera que [2]: 

 

                                (2.51a) 

                                       (2.51b) 

 

A pesar de que la determinación de α  es directa, la determinación de β  

presenta dos dificultades, la primera desenvolver la fase para reestablecer la 

naturaleza continua de β , la segunda, el origen de la fase no se puede 

determinar inmediatamente debido a la ambigüedad de la fase. La forma 

exacta de la curva de dispersión se obtiene desdoblando la fase pero el off-

set de la fase desdoblada para la curva de dispersión física real señalada 

como ξ  en la ecuación (2.59a) se desconoce. 

 

Las características de transmisión de la red TL PRL, descritas en la primera 

columna de la tabla 3.1 se muestran en la figura 2.18 La red TL PRH es un 

filtro pasa bajas con una frecuencia de corte [2]: 

 

 ó                               (2.52) 

 

Muy abajo de esta frecuencia de corte, cuando se satisface la condición de 

homogeneidad 2/|| πϕ <∆ R
 (donde Rϕ∆  es la longitud eléctrica de la celda 

unitaria). La red exhibe un pasa-banda ancho donde esencialmente es una 

TL RH homogénea. La longitud eléctrica Rϕ∆  se obtiene la ecuación (2.49) 

(con 1=N ) con la ecuación (2.48) 
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                  (2.53) 

 

Se puede verificar que: 

 

                       (2.54) 

 

Así que 0)0( ==∆ ωϕR , lo que significa que 0=ω  es el origen de la fase de 

una red PRH. Además 0)( <<<∆ RR ωωϕ , lo cual indica que la red PRH 

exhibe retraso de fase [2]. 

 

Cuando la frecuencia se incrementa de 0=ω , Rϕ∆  permanece negativo 

hasta que alcanza el polo 

 

                                        (2.55) 

 

Arriba del cual se hace positivo. Este polo PRH
hω  corresponde precisamente al 

limite de la condición de homogeneidad, 2/|| πϕ =∆ R , donde la red TL PRH 

exhibe retraso de fase sobre el rango de frecuencia entero de interés MTM el 

cual va de 0=ω  a PRH
hωω = . En este rango, la impedancia característica 

simplemente esta dada por [2]: 

 

R

R
cR C

L
Z =                                                 (2.56) 
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Figura 2.18.- Las características de transmisión de la red TL PRH. Con 

parámetros ,10=N  ,5.2 nHLR =  ,1pFCR =  Ω= 50cZ  ( cRRR ZCLZ == / , 

condiciones de acoplamiento). (a) Magnitud NS ,21  y NS ,11 .  (b) Fase NS ,21 . (c) 

Fase desdoblada NS ,21  (retraso de fase). (d) Relación de dispersión obtenida 

con (2.51a). La frecuencia de corte de −10 dB es GHzf dB
cR 32.610 =−  y el límite 

de homogeneidad es GHzfRh 5.4= . Tomada de [2] 

 

Las características de transmisión de una red TL PLH descritas en la 

segunda columna de la tabla 3.1 se muestran en la figura 2.19. La red TL 

PLH es un filtro pasa altas con una frecuencia de corte [2]: 

 

 ó                            (2.57) 

 

Muy arriba de esta frecuencia de corte, cuando se satisface la condición de 

homogeneidad 2/|| πϕ <∆ L  (donde Lϕ∆  es la longitud eléctrica de la celda 

unitaria). La red exhibe un pasa-banda ancho donde esencialmente es una 
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TL LH homogénea. La longitud eléctrica Lϕ∆  se obtiene la ecuación (2.49) 

(con 1=N ) con la ecuación (2.48) 

 

               (2.58) 

 

Se puede verificar fácilmente que: 

 

                 (2.59) 

Así que 0)( =∞→∆ ωϕL , lo que significa que ∞→ω  es el origen de la fase 

de una red PLH. Además 0)( >>>∆ LL ωωϕ , lo cual indica que la red PRH 

exhibe adelanto de fase [2]. 

 

Cuando la frecuencia se decremento de ∞→ω , Lϕ∆  permanece positivo 

hasta que alcanza el polo 

 

                                           (2.60) 

Abajo del cual se hace negativa. Este polo PLH
hω  corresponde precisamente 

al limite de la condición de homogeneidad, 2/|| πϕ =∆ L , donde la red TL 

PRH exhibe adelanto de fase sobre el rango de frecuencia entero de interés 

MTM el cual va de ∞→ω  a PLH
hωω = . En este rango, la impedancia 

característico simplemente esta dada por [2]: 

 

L

L
cR C

L
Z =                                                     (2.61) 
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Figura 2.19.- Las características de transmisión de la red TL PLH. Con 

parámetros 10=N , nHLL 5.2= , pFCL 1= , Ω= 50cZ  ( cLLL ZCLZ == / , 

condiciones de acoplamiento). (a) Magnitud NS ,21  y NS ,11 . (b) Fase de NS ,21 . 

(c) Fase desdoblada NS ,21  (adelanto de fase). (d) Relación de dispersión 

obtenida con (2.51a). La frecuencia de corte de −10 dB es GHzf dB
cL 60.110 =−  y 

el límite de homogeneidad es GHzfLh 25.2= . Tomada de [2] 

 

En las figuras 2.20 y 2.21 se muestran las características de transmisión de 

una red TL CRLH  para los casos balanceado y desbalanceado, 

respectivamente. Una red TL CRLH es cualitativamente una combinación de 

las redes de las TLs PRH y PLH. Así un filtro pasa-banda con la condición de 

que la frecuencia de corte LH del pasa altas cLf  sea mas pequeña que la 

frecuencia de corte RH pasa bajas cRf , cRcL ff < . La red TL CRLH exhibirá 

un rango LH bajas frecuencias y un rango RH altas frecuencias, con o sin 

huecos interpuestos entre estos dos rangos, dependiendo si las resonancias 

son o no balanceadas [2]. 
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Las frecuencias de corte del pasa-altas LH y del pasa-bajas RH de una red 

CRLH TL balanceada tienen la forma simple [2]: 

 

                                    (2.62) 

                                    (2.63) 

 

Donde )2/(1 RRR CLf π=  y )2/(1 LLL CLf π= . La longitud electrica cφ∆  de la 

celda unitaria se obtiene de la ecuación (2.49) (con 1=N ) con la ecuación 

(2.48) 

                                                       )( ,21Cc Sϕφ =∆  

            (2.64) 

Considerando la frecuencia 0ω  

                     (2.65) 

En el caso para resonancias balanceadas, shse ωω =  (o LCCLCL RLLR == ), 

tenemos shse ωωω ==0 . Por consiguiente [2]: 

0)( 0 ==∆ ωωφC ,                                            (2.66) 

Lo cual indica que en 0ωω =  es el origen de la fase de la red CRLH 

correspondiente al origen de fase de una TL CRLH homogénea. Además se 

puede establecer bajo condiciones balanceadas que [2]: 

 

                     (2.67) 
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Y para una TL de N celdas el cambio total de fase CC N φφ ∆=∆ *  

                               (2.68) 

Y condiciones de acoplamiento: 

RLc ZZZ ==   con 
L

L
L C

L
Z =  y 

R

R
R C

L
Z =                        (2.69)  

Donde cZ  es la impedancia característica de la red TL CRLH [2].  

 

Figura 2.20.- Las características de transmisión de la red TL balanceada 

CRLH. Con parámetros ,10=N  ,5.2 nHLR =  ,1pFCR =  ,5.2 nHLL =  

,1pFCL =  Ω= 50cZ  ( ,// cRRRLLL ZCLZCLZ ====  condiciones de 

acoplamiento). (a) Magnitud NS ,21  y NS ,11 . (b) Fase NS ,21 . (c) Fase desdoblada 

NS ,21  (adelanto de fase). (d) Relación de dispersión obtenida con (2.51a). Las 

frecuencias de corte de −10 dB son GHzf dB
cL 32.110 =−  y GHzf dB

cR 64.710 =−  y la 

frecuencia de transición es GHzCLCLf LLRR 18.3/1 4
0 == . Tomada de [2]. 
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Como se esperaba la red LC TL CRLH es equivalente a una TL CRLH 

homogénea en un rango de frecuencia centrado en 
0ω . Se puede verificar 

fácilmente que 0>∆ Cφ  (adelanto de fase) para 
0ωω <  (rango LH) y 0<∆ Cφ  

(retraso de fase) para 
0ωω >  (rango RH) [2]. 

 

 

Figura 2.21.- Las características de transmisión de la red TL desbalanceada 

CRLH. Con parámetros ,10=N  ,2nHLR =  ,1pFCR =  ,5.2 nHLL =  

,75.0 pFCL =  Ω= 50cZ  ( ,72.44/ Ω== RRR CLZ Ω== 54.57/ LLL CLZ ). (a) 

Magnitud NS ,21  y NS ,11 . (b) Fase NS ,21 . (c) Fase desdoblada NS ,21  ( cR ZZ ≠  y 

cL ZZ ≠ , caso desacoplado). (d) Relación de dispersión obtenida con (2.51a). 

Las frecuencias de interés son GHzf dB
cL 51.110 =− , GHzf dB

sh 06.33 =− , 

GHzCLCLf LLRR 62.3/1 4
0 == , GHzf dB

se 27.43 =−  y GHzf dB
cR 64.810 =− . Tomada de [2]. 

 

Las características de una TL CRLH desbalanceada mostrada en la figura 

2.21 son de menos enteres que las de una TL CRLH balanceada. Pero en la 

practica, las condiciones balanceadas ( shse ωω = ) algunas veces son difíciles 

de satisfacer exactamente, y por tanto existe un pequeño hueco de 

desacoplo. Lo ancho y profundo de este hueco es proporcional a la razón 
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)min(/)max( shse ωω  y consecuentemente es aceptable si ),( shse ωω  están 

considerablemente cercanas entre si. 

 

Las diferencias esenciales entre una línea de transmisión CRLH y una 

convencional y filtros se mencionan a continuación [2]: 

 

• Una estructura MTM LH exhibe una respuesta en fase específica, 

llevando a la transmisión LH a frecuencias más bajas y a la 

transmisión RH a frecuencias más altas. Los filtros convencionales 

están diseñados generalmente conocidas las especificaciones de 

magnitud y no exhiben un rango LH. 

 

• En una estructura MTM solo el paso banda es útil directamente. Las 

bandas-rechazadas usualmente son efectos parásitos. 

 

• Una estructura MTM esta constituida de celdas unitarias que 

satisfacen la condición de homogeneidad 2/|| λ<∆Φ . Los filtros 

convencionales pueden tener cambios de fase nodo a nodo mayores a 

2/π . 

 

• Una estructura MTM puede ser 2D o 3D y se puede comportar como 

un medio, mientras que los filtros convencionales son en 1D y se 

comportan como circuitos eléctricos. 

 

• Una estructura MTM se puede realizar por celdas idénticas, mientras 

que en un filtro convencional generalmente cada “celda” tiene 

diferentes valores LC para acoplar las especificaciones dado un 

prototipo. 
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2.5 Componentes Doble Banda 

 

Un componente doble-banda (DB) es el que cumple la misma función en dos 

frecuencias arbitrarias diferentes 1ω  y 2ω  [2]. Tal componente esta 

constituido por secciones de TL induciendo un cambio de fase equivalente 

l11 βφ −=  y l22 βφ −=  donde l  es la longitud de las secciones de TL, en 

estas dos frecuencias. En otras palabras, un componente DB debe exhibir la 

relación de dispersión )(ωβ  satisfaciendo la doble condición [2]: 

 

11)( βωβ =                                                       (2.70a) 

22)( βωβ =                                                       (270b) 

 

Donde las dos frecuencias ),( 21 ωω  y las dos constantes de propagación 

),( 21 ββ  son arbitrarias. Una TL CRLH posee esta propiedad DB y por tanto se 

puede usar para transformar cualquier componente de micro-ondas basado 

en TL en un componente DB [2]. Esta propiedad DB de una TL CRLH es 

extremadamente benéfica en sistemas de comunicación inalámbricos 

modernos que cubren dos bandas por que se reducen el numero de 

componentes requeridos en un circuito para una función especifica [2]. 

 

2.6 Propiedad Doble Banda de una TL CRLH  

 

Una TL PRH se caracteriza por la constante de propagación y la impedancia 

característica [2]: 

 

,'' RR
PRH CLωβ =                                       (2.71a) 

R

RPRH
C C

L
Z

'

'=                                             (2.71b) 
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Para que esta línea acople a la impedancia de puertos tZ  y a un cambio en 

fase en la frecuencia 1ω , se deben satisfacer las siguientes condiciones [2]: 

 

,t
PRH
c ZZ =                                                      (2.72a) 

,)( 11 βωωβ ==PRH                                                 (2.72b) 

 

Respectivamente. Insertando las ecuaciones (2.72) dentro de las ecuaciones 

(2.71) tenemos un sistema de ecuaciones con dos incógnitas las cuales 

encontramos fácilmente como [2]: 

 

1

1'
ω

βt
R

Z
L =                                                       ( 2.73a) 

t
R Z

C
1

1'
ω

β=                                                       (2.73b) 

 

La frecuencia a la cual se obtiene la constante de propagación de la segunda 

banda 2β  se obtiene poniéndola a la frecuencia [2]: 

 

,1
1

2
2 ω

β
βω =PRH

                                                 (2.74) 

 

La cual se obtiene por la ecuación (2.71a) con la ecuación (2.73)  

 

En aplicaciones prácticas, es improbable que PRH
2ω  coincida con la segunda 

banda de frecuencia 2ω  como en la figura 2.22. Por lo tanto, una TL PRH es 

mono banda y así los componentes hechos con una TL PRH son mono-

banda [2]. 
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Figura 2.22.- Propiedad doble-banda de una TL CRLH. Tomada de [2]. 

 

Ahora consideremos una TL CRLH balanceada, para la cual la constante de 

propagación y la impedancia característica están dadas por [2]: 

 

,
''

1
''

LL
RR

CRLH

CL
CL

ω
ωβ −=                           (2.74a) 

L

L

R

RCRLH
C C

L

C

L
Z

'
'

'
' ==                                            (2.74b) 

 

Acoplando a terminaciones de impedancia tZ  y al cambio en fase 1β  a la 

frecuencia 1ω  se requiere [2]: 

 

t
CRLH
C ZZ =                                                (2.75a) 

11)( βωωβ ==CRLH                                        (2.75b) 

 

Respectivamente. Estas ecuaciones corresponden a tres ecuaciones por que 

las condiciones de acoplamiento se dividen en dos (ecuación 2.74b) [2]. Así 
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insertando la ecuación (2.75) dentro de la ecuación (2.74) nos lleva a un 

sistema de tres ecuaciones con cuatro incógnitas ,',',',' LLRR CLCL  y por lo 

tanto hay un grado más de libertad disponible para satisfacer la condición de 

las segunda banda. Del sistema resultante de cuatro ecuaciones, después de 

algunos cálculos, obtenemos los parámetros DB CRLH como [2]: 

 

,
])/(1[
)]/([

' 2
212

2112

ωωω
ωωββ

−
−= t

R

Z
L                                     (2.76a) 

 ,
])/(1[

)/(
' 2

212

2112

ωωω
ωωββ

−
−=

t
R Z

C                                    (2.76b) 

,
])/[(

])/(1[
'

12211

2
21

ββωωω
ωω

−
−= t

L

Z
L                                     (2.76c) 

,
])/[(

)/(1
'

12211

2
21

ββωωω
ωω

−
−=

t
L Z

C                                   (2.76d) 

 

Dependientes solo de ),(),( 2121 ββωω − , correspondientes a la curva de 

dispersión mostrada en la figura 2.22. 

 

El cambio exacto de fase producido por una red LC de una celda unitaria en 

general toma la forma [2]: 

 

,
2

]1)/[(
4

1
1)/(1

arctan

2
2

























−








−+






 −−

−=∆
χ

ωω
ω

χωω
ω

φ
sh

L

C

cL

se

L

Z

ZC          (2.77a) 

Con                                         

 

LL

RLLR

LL
RR CL

CLCL

CL
CL

+−+=
ω

ωχ 12                         (2.77b) 
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Esta expresión se reduce a una expresión mucho más simple si 

consideramos el rango de frecuencias donde 1|| <<=∆ pβφ  de esta manera 

tenemos [2]: 

 

,
1

)( 0











−−=→∆

LL
RR CL

CL
ω

ωωωφ                          (2.78) 

 

Una TL CRLH artificial de longitud física l  se constituye con la repetición de 

N  celdas unitarias de longitud p  así [2]: 

pN *=l                                                    (2.79) 

Ya que cada celda induce un cambio de fase φ∆ , el cambio total de fase a lo 

largo de la línea es entonces: 

.* φφ ∆= N                                                 (2.80) 

Con esta relación, la relación l/φβ −=  y las substituciones fundamentales: 

 

,/',/',*',*' pCCpLLpCCpLL LLLLRRRR ====                 (2.81) 

 

La expresión de la ecuación (2.78) se reduce exactamente a la ecuación 

(2.74a). 

 

Es de interés practico relacionar los valores reales de capacitancias e 

inductancias de los componentes LC que constituyen una TL CRLH con los 

cambios de fase requeridos para una operación doble banda. Esto se logra 

substituyendo )/(Npii φβ −=  2,1=i  y la ecuación (2.81) dentro de la ecuación 

(2.76) dándonos los parámetros DB CRLH [2]: 

 

,
])/(1[

])/([
2

212

2211

ωωω
φωωφ

−
−=

N

Z
L t

R                                     (2.82a) 



 

 45  

 ,
])/(1[

)/(
2

212

2211

ωωω
φωωφ

−
−=

t
R ZN

C                                    (2.82b) 

,
])/([

])/(1[

22111

2
21

φωωφω
ωω

−
−= t

L

NZ
L                                     (2.82c) 

,
])/([

])/(1[

22111

2
21

φωωφω
ωω

−
−=

t
L Z

N
C                                    (2.82d) 

Dependiendo solo de ),(),( 2121 φφωω −  también correspondiente a la curva de 

dispersión mostrada en la figura 2.22 [2]. 

 

2.7 Resonancias Negativas y de Orden Cero 

 

En un resonador distribuido convencional (PRH), las frecuencias de 

resonancias corresponden a múltiplos de longitud 2/gλ , o equivalentemente 

la longitud eléctrica lβθ =  es un múltiplo de π . Por lo tanto solo se pueden 

obtener las resonancias positivas y distintas de cero [2, 6]. 

 

En una estructura balanceada CRLH es posible generar resonancias 

negativas y una resonancia de orden cero, así tenemos [2] 

2
λ

m=l , 

Con 

Nm ±±±= ,...,2,1,0 ,                                       (2.83) 

Donde N  representa el número de celdas unitarias en la TL. 

 

Una TL CRLH puede tener una 0=β , y 0<β  a frecuencias distintas de 

cero. El modo de resonancia 0=m  corresponde a un voltaje constante, y por 

lo tanto no está relacionado al tamaño físico de la TL. Por lo tanto, 

teóricamente pueden ser implementar resonadores muy pequeños [2]. 
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La resonancia de una TL CRLH abierta se puede obtener por 

 ,/
1

srad
CL RL

sh
open
res == ωω                                     (2.84) 

mientras que no ocurre resonancia en seω . 

 

Para el caso de la TL cerrada, se puede obtener por 

 

  ,/
1

srad
CL LR

se
short
res == ωω                                         (2.85) 

 

mientras que no ocurre resonancia en shω . 

 

La figura 2.23 muestra las resonancias de una TL CRLH desbalanceada en 

lazo abierto y lazo cerrado, con parámetros 7=N , nHLR 2= , pFCR 5.1= , 

nHLL 2=  y pFCL 1= . Para acoplar la TL en lazo abierto, se utilizaron 

capacitores en serie de pF01.0 ; mientras que para la TL en lazo cerrado, se 

utilizaron inductores en paralelo de nH01.0 . 

 

   

Figura 2.23.- Resonancias de una TL en lazo abierto y cerrado. Tomada de 

[2]. 
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Note de la figura 2.23, que las resonancias de orden cero son diferentes para 

una TL desbalanceada ( sesh ff ≠ ), mientras que las demás son las mismas 

para ambos tipos de acoplamiento. 

 

Otra característica importante de una resonancia de orden cero es que éste 

no pierde amplitud debido a las pérdidas por conductor. El mecanismo de 

pérdidas en una estructura CRLH en esta resonancia es diferente del 

convencional debido a la longitud de onda infinita. 

 

El factor uQ  descargado para una resonancia cero abierta [2] es 

  
R

Lopen
u L

C

G
Q

1=                                               (2.86) 

Éste depende solo de las pérdidas en la inmitancia G en el circuito tanque 

equivalente y no en las pérdidas R en el circuito equivalente en serie de una 

celda unitaria. 

 

El factor uQ  descargado para una resonancia cerrada [2] está dado por 

L

Rshort
u L

C
RQ =                                                 (2.87) 

En este caso, uQ  depende solamente de las pérdidas R en el circuito en 

serie equivalente y no en las pérdidas G en el circuito tanque paralelo 

equivalente de una celda unitaria [2]. 

 

Esto significa que el factor sin carga uQ  para cada uno de los dos casos 

(cerrado y abierto) es independiente del número de celdas unitarias N , y 

depende solo de sus parámetros constitutivos L  y C  [2]. La figura 2.24 

muestra las resonancias para una TL abierta sin pérdidas y con pérdidas. 
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Figura 2.24.- Resonancias para una TL CRLH desbalanceada abierta sin 

pérdidas y con pérdidas. Tomada de [2]. 

 

Para las resonancias negativas y positivas el factor uQ  decrece mientras la 

resistencia del conductor crece. Para la resonancia de orden cero la amplitud 

es la misma para ambos casos (sin y con pérdidas) [2]. 

 

2.8 Conclusiones 

 

Los Metamateriales son estructuras artificiales que presentan propiedades 

inusuales no disponibles en la naturaleza. Un medio puro LH no existe 

debido a los efectos parásitos RH, por lo tanto las características LH 

predominan a bajas frecuencias, y las características RH predominan a altas 

frecuencias.  

 

El uso de líneas de transmisión CRLH y estructuras MTM en aplicaciones de 

micro-ondas mejora el desempeño y reduce las dimensiones en las 

estructuras lo cual es muy deseable en sistemas de micro-ondas/RF. 

En circuitos de micro-ondas/RF, tales líneas de transmisión, resonadores, 

filtros, multiplexores, mezcladores y antenas se pueden utilizar las 

características CRLH para obtener un grado mayor en la manipulación de su 
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comportamiento como lo es, su respuesta en fase, resonancias espurias, 

ancho de banda, factores Q, cambio en fase y directividad. 

 

Los MTM’s poseen características prometedoras debido a su tamaño 

reducido y características inversas inusuales, ventajas que las estructuras 

convencionales no presentan. También se pueden implementar diferentes 

configuraciones MTM’s con distintas tecnologías para diversas aplicaciones, 

en 1D, 2D y 3D. 
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CAPÍTULO 3 
 

Diseño de Filtros de Microondas 

 

3.1 Introducción a Filtros de Microondas 

 

Un filtro de micro-ondas es una red de dos puertos utilizada para controlar 

la respuesta en frecuencia en un sistema de micro-ondas, suministrando 

transmisión en frecuencias dentro del pasa-banda del filtro y atenuación 

dentro del rechaza banda del filtro [1]. Respuestas típicas en frecuencia 

incluyen características pasa-bajas, pasa-altas, pasa-banda, y rechaza-

banda. Se pueden encontrar aplicaciones prácticamente en cualquier 

sistema de comunicaciones [1]. 

 

3.2 Caracterización por Razón de Pérdida en Potenci a 

 

En el método de pérdidas por inserción la respuesta de un filtro esta 

definida por sus pérdidas por inserción, o razón de pérdida en potencia [1] 

LRP : 

2|)(|1
1

CargaLaaEntregadaPotencia
FuentelaenDisponiblePotencia

ωΓ−
===

load

inc
LR P

P
P           (3.1) 

 

Note que esta cantidad ( LRP ) es el reciproco del parámetro 2
12 || S  cuando 

tenemos acoplamiento tanto en la fuente como en la carga [1]. 

 

Las perdidas por inserción (IL) en dB´s son: 

 

).log(10 LRPIL =                                            (3.2) 
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Sabemos que 2|)(| ωΓ  es una función de ω  par, por lo tanto se puede 

expresar como un polinomio como función de 2ω  [1]. Entonces: 

 

,
)()(

)(
|)(|

22

2
2

ωω
ωω

NM

M

+
=Γ                                    (3.3) 

 

Donde M y N son polinomios reales en 2ω . Sustituyendo la ecuación (3.3) 

en (3.1) obtenemos: 

.
)(

)(
1

2

2

ω
ω

N

M
PLR +=                                           (3.4) 

Así para que un filtro se pueda realizar físicamente su razón de perdida 

en potencia debe ser de la forma (3.4). 

 

3.3 Funciones de Transferencia 

 

La función de transferencia de la red de un filtro de dos puertos, es la 

descripción matemática de las características de su respuesta expresada 

por medio de S21 [2]. Comúnmente se define una función de transferencia 

para la red de un filtro pasivo ideal con la amplitud-cuadrada expresada 

como [2]: 

)(1
1

|)(| 22
2

21 Ω+
=Ω

nF
jS

ε
                                 (3.5) 

Donde ε  es la constate de rizo )(ΩnF  representa la función característica 

y Ω  es la variable de frecuencia.  

 

Para una red lineal invariante en el tiempo, la función de transferencia se 

puede definir como [2]: 

)(

)(
)(21 pD

pN
pS =                                            (3.6) 

 

Donde )( pN  y )( pD  son polinomios con la variable compleja Ω+= jp σ . 
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Para una función de transferencia como (3.5), la pérdida por inserción de 

un filtro, se puede determinar por [2]: 

dB
jS

LA 2
21 |)(|

1
log10)(

Ω
=Ω                                         (3.7) 

Ya que 1|||| 2
21

2
11 =+ SS  en el caso ideal, de una red pasiva de dos 

puertos, la respuesta de las pérdidas por retorno de un filtro se pueden 

determinar por [2]: 

dBSLR ]||1log[10)( 2
21−=Ω                                    (3.8) 

 

Si existe la función de transferencia, la respuesta en fase del filtro se 

puede determinar como [2]: 

)(2121 Ω= jSArgφ                                        (3.9) 

Entonces la respuesta de retardo de grupo, de esta red se puede 

determinar por: 

segundos
d

d
d Ω

Ω−=Ω )(
)( 21φτ                              (3.10) 

Donde )(21 Ωφ  esta en radianes y Ω  en radianes por segundo. 

 

3.3.1 Polos y Ceros en el Plano Complejo 

 

El plano ( Ω,σ ), donde esta definida la función de transferencia racional, 

se llama plano complejo, o plano-p [2]. Los valores p a los cuales la 

función se hace cero se llaman ceros de la función, y los valores p en los 

que la función se hace infinito son las singularidades (o polos) de la 

función. Por tanto, las raíces del numerador N(p) son los ceros de )(21 pS  y 

las raíces del denominador D(p) son los polos de )(21 pS . 

 

Los polos son las frecuencias naturales del filtro cuya respuesta esta 

determinada por )(21 pS . Para que el filtro sea estable, estas frecuencias 

naturales deben caer en la mitad izquierda del plano p, o en el eje 

imaginario. De otra manera las oscilaciones aumentarían en magnitud 
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exponencialmente, con respecto al tiempo. Distintos tipos de funciones de 

transferencia se diferencian en su diagrama de polos y ceros [2].  

 

3.3.2 Respuesta Butterworth (Máxima Planaridad). 

 

La función de transferencia para filtros Butterworth que tienen una pérdida 

por inserción 01.3=ArL dB en la frecuencia de corte 1=ΩC  esta dado por 

[2]: 

n
jS

2
2

21 1
1

|)(|
Ω+

=Ω                                       (3.11) 

Donde n es el grado o en orden del filtro, el cual corresponde al número 

de elementos reactivos requeridos en el filtro prototipo pasa-bajas. Este 

tipo de respuesta también se llama de máxima planaridad por que su 

función de transferencia tiene un máximo número de derivadas cero (2n-

1) en 0=Ω . Por tanto, la mejor aproximación de máxima planaridad al 

filtro ideal pasa-bajas dentro del pasa-banda es en 0=Ω , pero se va 

deteriorando conforme Ω  se aproxima a la frecuencia de corte CΩ . La 

figura 3.1 muestra la respuesta típica de máxima planaridad. 

 

 

Figura 3.1.- Respuesta pasa-bajas Butterworth. Tomada de [2] 

 

Una función de transferencia racional de (3.11) es [2]: 

 

∏
=

−
= n

i
ipp

pS

1

21

)(

1
)(                                             (3.12) 
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Con:  

 






 −=
n

i
jpi 2

)12(
exp

π
 

 

No existe frecuencia de transmisión ceros (todos los ceros están en el 

infinito) y sus polos ip  caen en el circulo unitario en la mitad izquierda del 

plano, a un distancia angular equivalente como se muestra en la figura 

3.2. 

 

Figura3.2.-Distribución de polos para una respuesta Butterworth (Máxima 

Planaridad). Tomada de [2]. 

 

3.3.3 Respuesta Chebyshev 

 

La respuesta Chebyshev que muestra un rizo igual en el pasa-banda y 

una planaridad máxima en el rechaza-banda se muestra en la figura 3.3. 

La función de transferencia de su amplitud al cuadrado que describe este 

tipo de respuesta es [2]: 

)(1
1

|)(| 22
2

21 Ω+
=Ω

nT
jS

ε
                                          (3.13) 

Con la constante de rizo ε  (relacionada a la constante de rizo pasa-banda 

ArL  en dB´s) esta dado por: 

 

11010 −=
ArL

ε                                                    (3.14) 
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Figura 3.3.- Respuesta pasa-baja Chebyshev. Tomada de [2]. 

 

)(ΩnT  es una función Chebyshev de primer tipo de orden n, la cual esta 

definida como [2]: 







≥ΩΩ

≤ΩΩ
=Ω

−

−

1||)coshcosh(

1||)coscos(
)(

1

1

n

n
Tn                                    (3.15) 

Ahora, los filtros realizados de en función a la ecuación (3.13) se conocen 

comúnmente como filtros Chebyshev. 

 

Rhodes [3] derivo una formula general de la función de transferencia 

racional de la ecuación (3.13) para el filtro Chebyshev, esto es: 

 

∏

∏

=

=

+

+
= n

i
i

n

i

pp

ni
pS

1

1

2/122

21

)(

)]/(sin[
)(

πη
                                    (3.16) 

Con: 

]
2

)12(
cos[sin1

n

i
jjpi

πη −+= −  








= −

ε
η 1

sinh
1

sinh 1

n
 

 

Todos los ceros de transmisión de )(21 pS  están en el infinito y sus polos 

se encuentran sobre una elipse en la mitad izquierda del plano p, como se 

muestra en la figura 3.4. 
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Figura 3.4.- Distribución de polos para una respuesta Chebyshev. 

Tomada de [2]. 

 

3.3.4 Respuesta Cuasi-Elíptica. 

 

La respuesta Cuasi-Elíptica tiene solo un par de ceros de transmisión (o 

polos de atenuación) a frecuencias finitas que mejoran la selectividad en 

las faldas de un filtro, haciendo a este un filtro intermedio entre un filtro 

Chebyshev y un filtro de función Elíptica, con un grado de dificultad 

pequeña en su realización física [4-7]. La función de transferencia de este 

tipo de filtros es [2]: 
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cosh)(cosh)2(cosh)( 111  

 

Donde Ω  es la frecuencia normalizada a la frecuencia de corte del filtro 

prototipo pasa-bajas, ε  es la constante de rizo relacionada a las perdidas 

por retorno ||log20 11SLR =  en dB  ya establecidas, n  es el grado del filtro 

y )1( >ΩΩ±=Ω aa  son las frecuencias de ubicación del par de polos de 

atenuación.  
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La figura 3.5  muestra algunas respuestas en frecuencia típicas de este 

tipo de filtros con 6=n  y dBLR 20−=  comparado con un filtro Chebyshev. 

Como se puede apreciar, es evidente la mejora en su selectividad sobre 

un filtro Chebyshev. 

 

 

Figura 3.5.- Comparación de respuestas en frecuencia de un filtro 

Chebyshev y el diseño de un filtro de un solo par de polos de atenuación 

ubicados a frecuencias finitas. Tomada de [2]. 

 

3.4 Elementos y Filtros Prototipos 

 

La síntesis de filtros para realizar las funciones de transferencia, como las 

discutidas anteriormente, usualmente resultan los llamados filtros 

prototipos pasa-baja. Un filtro prototipo pasa-bajas esta definido de forma 

general como un filtro pasa-bajas para el cual el valor de sus elementos 

están normalizados para hacer la resistencia o conductancia de la fuente 

igual a uno denotado por 10 =g , y la frecuencia de corte angular igual a la 

unidad denotada por )/(1 sradC =Ω [2]. En la figura 3.6, ig  para 1=i  hasta 

n representa tanto la inductancia de un inductor en serie como también la 

capacitancia de un capacitor en paralelo, por tanto, n es el numero de los 

elementos reactivos. Si 1g  representa la capacitancia en paralelo o la 

inductancia en serie, entonces 0g  esta definida como la resistencia de la 

fuente o la conductancia de la fuente. De forma similar, si ng  es la 

capacitancia en paralelo o la inductancia en serie, 1+ng  se convierte una 
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carga de resistiva o una carga conductiva. Los valores especificados para 

las g son henries para las inductancias, faradios en las capacitancias, 

ohms en las resistencias, y mhos en las conductancias [2]. 

 

Este tipo de filtros pasa-bajas sirven como prototipos para el diseño de 

muchos filtros prácticos con transformaciones en los elementos y en 

frecuencia. 

 

Figura 3.6.- Filtros prototipo pasa-bajas. (a) Red estructural en escalera. 

(b) Su dual. Tomada de [2]. 

 

3.5 Filtros Prototipo Pasa-Bajas Chebyshev 

 

Para los Filtros prototipo pasa-bajas Chebyshev que tienen una función 

de transferencia como la ecuación (3.13) con un rizo ArL en dB dentro del 

pasa-banda, y una frecuencia de corte 1=ΩC , se pueden determinar los 

valores de sus elementos, para una red de dos puertos como la mostrada 

en la figura 3.6, utilizando las siguientes formulas [2]: 
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Donde: 
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sinh
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Algunos valores de elementos típicos para este tipo de filtros se tabulan 

en la tabla 3.1 para varios rizos dentro del pasa-banda ArL , y para un 

grado de filtro de n=1 a 9. 

 

Para un rizo requerido dentro de pasa-banda ArL  en dB , con una 

atenuación mínima dBenLAs  en sΩ=Ω  dentro del rechaza-banda, el 

grado del filtro prototipo Chebyshev pasa-bajas se puede determinar por 

[2]: 

s
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L
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−
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≥ −
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1

1.0

1.0
1

cosh
110
110

cosh
                                 (3.19) 

Para un filtro prototipo Chebyshev dBLAs 40≥  en 2=Ωs , con un rizo en el 

pasa-banda dBLAr 1.0=  obtenemos 45.5≥n  por tanto 6=n . 

 
Tabla 3.1.- Valores de los elementos para filtros prototipo pasa-bajas 
Chebyshev ( 1,10 =Ω= Cg ). Tomada de [2] 

Para un rizo LAr=0.01 dB dentro del pasa-banda 
n g1 g2 g3 g4 g5 g6 g7 g8 g9 g10 
1 0.0960 1.0000         
2 0.4489 0.4078 1.1008        
3 0.6292 0.9703 0.6292 1.0000       
4 0.7129 1.2004 1.3213 0.6476 1.1008      
5 0.7563 1.3049 1.5773 1.3049 0.7563 1.0000     
6 0.7814 1.3600 1.6897 1.5350 1.4970 0.7098 1.1008    
7 0.7970 1.3924 1.7481 1.6331 1.7481 1.3924 0.7970 1.0000   
8 0.8073 1.4131 1.7825 1.6833 1.8529 1.6193 1.5555 0.7334 1.1008  
9 0.8145 1.4271 1.8044 1.7125 1.9058 1.7125 1.8044 1.4271 0.8145 1.0000 

Para un rizo LAr=0.04321 dB dentro del pasa-banda 
n g1 g2 g3 g4 g5 g6 g7 g8 g9 g10 
1 0.2000 1.0000         
2 0.6648 0.5445 1.2210        
3 0.8516 1.1032 0.8516 1.0000       
4 0.9314 1.2920 1.5775 0.7628 1.2210      
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5 0.9714 1.3721 1.8014 1.3721 0.9714 1.0000     
6 0.9940 1.4131 1.8933 1.5506 1.7253 0.8141 1.2210    
7 1.0080 1.4368 1.9398 1.6220 1.9398 1.4368 1.0080 1.0000   
8 1.0171 1.4518 1.9667 1.6574 2.0237 1.6107 1.7726 0.8330 1.2210  
9 1.0235 1.4619 1.9837 1.6778 2.0649 1.6778 1.9837 1.4619 1.0235 1.0000 

Para un rizo LAr=0.1 dB dentro del pasa-banda 
n g1 g2 g3 g4 g5 g6 g7 g8 g9 g10 
1 0.3052 1.0000         
2 0.8430 0.6220 1.3554        
3 1.0315 1.1474 1.0315 1.0000       
4 1.1088 1.3061 1.7703 0.8180 1.3554      
5 1.1468 1.3712 1.9750 1.3712 1.1468 1.0000     
6 1.1681 1.4039 2.0562 1.5170 1.9029 0.8618 1.3554    
7 1.1811 1.4228 2.0966 1.5733 2.0966 1.4228 1.1811 1.0000   
8 1.1897 1.4346 2.1199 1.6010 2.1699 1.5640 1.9444 0.8778 1.3554  
9 1.1956 1.4425 2.1345 1.6167 2.2053 1.6167 2.1345 1.4425 1.1956 1.0000 

Para un rizo LAr=0.5 dB dentro del pasa-banda 
n g1 g2 g3 g4 g5 g6 g7 g8 g9 g10 
1 0.6986 1.0000         
2 1.4029 0.7071 1.9841        
3 1.5963 1.0947 1.5963 1.0000       
4 1.6703 1.1926 2.3661 0.8419 1.9841      
5 1.7058 1.2296 2.5408 1.2296 1.7058 1.0000     
6 1.7254 1.2479 2.6064 1.3137 2.4758 0.8696 1.9841    
7 1.7372 1.2583 2.6381 1.3444 2.6381 1.2583 1.7372 1.0000   
8 1.7451 1.2647 2.6564 1.3590 2.6964 1.3389 2.5093 0.8796 1.9841  
9 1.7504 1.2690 2.6678 1.3673 2.7239 1.3673 2.6678 1.2690 1.7504 1.0000 

Para un rizo LAr=1 dB dentro del pasa-banda 
n g1 g2 g3 g4 g5 g6 g7 g8 g9 g10 
1 1.0177 1.0000         
2 1.8219 0.6850 2.6599        
3 2.0236 0.9941 2.0236 1.0000       
4 2.0991 1.0644 2.8311 0.7892 2.6599      
5 2.1349 1.0911 3.0009 1.0911 2.1349 1.0000     
6 2.1546 1.1041 3.0634 1.1518 2.9367 0.8101 2.6599    
7 2.1664 1.1116 3.0934 1.1736 3.0934 1.1116 2.1664 1.0000   
8 2.1744 1.1161 3.1107 1.1839 3.1488 1.1696 2.9685 0.8175 2.6599  
9 2.1797 1.1192 3.1215 1.1897 3.1747 1.1897 3.1215 1.1192 2.1797 1.0000 

Para un rizo LAr=3 dB dentro del pasa-banda 
n g1 g2 g3 g4 g5 g6 g7 g8 g9 g10 
1 1.9953 1.0000         
2 3.1013 0.5339 5.8095        
3 3.3487 0.7117 3.3487 1.0000       
4 3.4389 0.7483 4.3471 0.5920 5.8095      
5 3.4817 0.7618 4.5381 0.7618 3.4817 1.0000     
6 3.5045 0.7685 4.6061 0.7929 4.4641 0.6033 5.8095    
7 3.5182 0.7723 4.6386 0.8039 4.6386 0.7723 3.5182 1.0000   
8 3.5277 0.7745 4.6575 0.8089 4.6990 0.8018 4.4990 0.6073 5.8095  
9 3.5340 0.7760 4.6692 0.8118 4.7272 0.8118 4.6692 0.7760 3.5340 1.0000 
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3.6 Filtros Prototipo Pasa-Bajas Cuasi-Elíptico 

 

Los ceros de transmisión de este tipo de filtros se pueden realizar por 

acoplamiento cruzado en un par de resonadores no adyacentes de un 

filtro Chebyshev general. Levy [5] desarrollo un método aproximado de 

síntesis basado en un filtro prototipo pasa-baja como se muestra en la 

figura 3.7, donde las cajas rectangulares representan inversores de 

admitancia ideales con una admitancia característica J. La síntesis 

aproximada comienza con los valores de los elementos de filtros 

Chebyshev [2]: 
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Para introducir los ceros de transición en ,aΩ±=Ω  los valores requeridos 

de 01 =−mJ  están dados por [2]: 
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Figura 3.7.- Filtro prototipo pasa-bajas para la síntesis del filtro. Tomada 

de [2]. 

 

La introducción de 1−mJ  desequilibra el filtro, para mantener las perdidas 

por retorno requeridas en la banda central es necesario cambiar el valor 

de mJ  ligeramente de acuerdo a la formula [2]: 

 

11
'

−+
=

mm

m
m JJ

J
J                                         (3.22) 

 

Donde mJ '  se interpreta como la actualización de mJ . Las ecuaciones 

(3.22) y (3.21) se resuelven iterativamente con los valores iniciales mJ  y 

mJ '  dados en la ecuación (3.20). Ningún otro elemento del filtro 

Chebyshev original cambia. Este método es simple y totalmente útil en 

muchos diseños de filtros selectivos, pero sufre de precisión y puede fallar 

en filtros de selectividad muy alta, donde se requiere que los polos de 

atenuación se muevan a frecuencias muy próximas de las frecuencias de 

corte del pasa-banda. 

 

Alternativamente, uno puede hacer uso de datos de diseño más precisos 

tabulados en las Tablas 3.2, 3.3 y 3.4, donde los valores de los polos de 

atenuación a la frecuencia aΩ  cubren un rango amplio de diseños 

prácticos para filtros pasa-banda en micro-strip de alta selectividad [7].  
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Tabla 3.2.- Valores de elementos de un prototipo de cuatro polos 
( dBLR 20−= ). Tomada de [2] 

 
 

Tabla 3.3.- Valores de los elementos de un prototipo de seis polos 
( dBLR 20−= ). Tomada de [2] 

 
 

Tabla 3.4.- Valores de los elementos de un prototipo de ocho polos 
( dBLR 20−= ). Tomada de [2]. 

 
 
 

3.7 Transformaciones de Elementos y en Frecuencia 

 

Para obtener características en frecuencia y valores de elementos para 

filtros prácticos basados en prototipos pasa-bajas, uno debe aplicar 

transformaciones de en elementos y frecuencia. 
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La transformación en frecuencia se requiere para mapear la respuesta de 

un prototipo pasabalas en el dominio en frecuencia Ω  al dominio en 

frecuencia ω  en el cual esta expresado el filtro practico pasa-baja, pasa-

alta, pasa-banda o rechaza-banda. La transformación en frecuencia, por 

tanto tendrá un efecto en todos los elementos reactivos pero sin efecto en 

elementos resistivos [2]. 

 

Además del mapeo en frecuencia, se requiere un escalamiento de 

impedancia para completar la transformación de elementos. El 

escalamiento en impedancia quitara la normalización 10 =g  y ajustara el 

filtro para trabajar a cualquier valor de impedancia de fuente denotado por 

0Z .  

 

Definiendo el factor de escalamiento 0γ  como [2]: 







=
iaconductanc/

aresistenci/

000

000
0

gsiendoYg

gsiendogZ
γ                        (3.23) 

Donde 00 /1 ZY =  es la admitancia de la fuente. Para empezar, aplicando 

escalamiento en impedancia la red del filtro de manera que [2]: 

LL 0γ→  

  0/ γCC →                                         (3.24) 

RR 0γ→   

    0/ γGG →  

No tienen efecto en la forma de la respuesta. 

 

Supongamos que g sea el termino genérico para los elementos de un filtro 

prototipo pasa-bajas en la transformación de elementos. La siguiente 

transformación resistiva de elementos es valida para cualquier tipo de 

filtro, ya que es independiente de la transformación en frecuencia [2]: 

 

RR 0γ=  Para una g representando la resistencia.                       (3.25) 
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0γ
g

G =   Para una g que representa la conductancia. 

 

3.7.1 Transformación Pasa-Baja. 

 

Una transformación en frecuencia de un filtro pasa-bajas prototipo a un 

filtro practico pasa-bajas con una frecuencia de corte cω ,  simplemente 

esta dado por [2]: 

 

ω
ω 







 Ω=Ω
C

C                                        (3.26) 

 

Aplicando (3.26) junto con el escalamiento en impedancias obtenemos las 

transformaciones de elementos [2]: 
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 Ω=  Con g representando la inductancia.       (3.27) 
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 Ω=   Con g representando la capacitancia. 

 

Como se muestra en la figura 3.8. 
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Figura 3.8.- Transformación de elementos de un filtro prototipo pasa-bajas 

a un pasa-bajas practico. Tomada de [2]. 
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3.7.2 Transformación Pasa-Alta. 

 

Para filtros pasa-altas con una frecuencia de corte cω  en el eje ω , la 

transformación en frecuencia es [2]: 

 

ω
ω CC Ω−=Ω                                          (3.28) 

 

Aplicando esta transformación en frecuencia a un elemento reactivo g del 

prototipo pasa-baja obtenemos [2]: 

 

ω
ω

j

g
j CC

C

Ω→Ω  

 

Con escalamiento de impedancia, la transformación del elemento se 

obtiene por [2]: 
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Ω
=  Para una g representando una inductancia.       (3.29) 
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Ω
=     Para una g representando una capacitancia. 

 

Esta transformación de elementos se muestra en la figura 3.9. 

 

 

Figura 3.9.- Transformación de elementos de un filtro prototipo pasa-bajas 

a uno pasa-altas practico. Tomada de [2]. 
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3.7.3 Transformación Pasa-Banda. 

 

Suponiendo que la respuesta de un filtro prototipo pasa-bajas será 

transformada a una respuesta pasa-banda teniendo un pasa-banda 

12 ωω − , donde las frecuencias angulares  1ω  y 2ω  indican las orillas del 

pasa-banda. 

 

La transformación en frecuencia requerida es [2]: 
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ω
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0FBW
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Con: 

0

12

ω
ωω −=FBW                                       (3.30b) 

210 ωωω =  

Donde 0ω  denota la frecuencia angular central y FBW se define como 

ancho de banda fraccional. Si aplicamos esta transformación en 

frecuencia a los elementos reactivos g del prototipo pasa-baja, obtenemos 

[2]: 

FWB
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jFBW

g
jgj CC 0

0

1 ω
ωω

ω Ω+Ω=Ω  

Lo que implica que un elemento g inductivo/capacitivo en el prototipo 

pasa-bajas se transformara en un circuito resonante LC serie/paralelo en 

el filtro pasa-banda. Los elementos para un resonador LC en serie en el 

filtro pasa-banda son [2]: 
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 Con g representando una inductancia    (3.31a) 
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Donde el escalamiento en impedancia también se ha tomado en cuenta. 

Similarmente, los elementos para el resonador LC en paralelo del filtro 

pasa-banda son [2]: 
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 Ω=
 Con g representando una capacitancia.  (3.31b). 

 

La transformación de elementos en este caso se muestra en la figura 

3.10. 

 

       

 

  

 

 

Figura 3.10.- Transformación de elementos de un filtro prototipo pasa-

bajas a uno pasa-banda practico. Tomada de [2]. 

 

3.7.4 Transformación Pasa-Banda de un Filtro Protot ipo Pasa-Bajas 

Cuasi-Elíptico. 

 

El rango de frecuencias de transmisión de un filtro pasa-banda Cuasi-

Elíptico se puede determinar usando el mapeo en frecuencia [2]: 
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Donde ω  es la variable de frecuencia del filtro pasa-banda, 0ω  es la 

frecuencia central y FBW  es el ancho de banda fraccional. La ubicación 

de los dos polos de atenuación de frecuencia finita del filtro pasa-banda 

están dados por [2]: 
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2

4)( 2
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(3.32) 
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4)( 2

02

+Ω+Ω+
=

FBWFBW aa
a ωω  

 

3.8 Inversores de Inmitancias 

 

Los inversores de inmitancias son tanto los inversores de impedancia 

como los inversores de admitancia. Un inversor ideal de impedancia es 

una red de dos puertos que tienes una propiedad única en todo el rango 

de frecuencias, si un puerto esta terminado en una impedancia 2Z , la 

impedancia 1Z  vista hacia el otro puerto es [2]: 

2

2

1 Z

K
Z =                                               (3.33) 

Donde K es una cantidad real y esta definido como la impedancia 

característica del inversor, si 2Z  es inductivo/conductivo, 1Z  se hará 

conductivo/inductivo, por tanto el inversor tiene un cambio de fase de 90±  

grados o un múltiplo impar de 90± °. La matriz ABCD de en inversor de 

impedancia ideal se expresa generalmente como [2]: 
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                                  (3.34) 

 

De la misma manera, un inversor ideal de admitancia es una red de dos 

puertos que exhibe una propiedad en todas las frecuencias, si una 

admitancia 2Y  se conecta a uno de sus puertos, la admitancia 1Y  vista 

hacia el otro puerto es [2]: 

2
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1 Y
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Y =                                              (3.35) 
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Donde J es una cantidad real y esta definida como la admitancia 

característica de un inversor. Similarmente, el inversor de admitancia tiene 

un cambio de fase de 90±  grados o un múltiplo impar de 90± °. En 

general un inversor ideal de admitancia tiene una matriz ABCD [2]: 
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                                       (3.36) 

 
3.9 Filtros con Inversores de Impedancia 

 

Se ha demostrado por análisis de redes que una inducatancia en serie 

con un inversor en ambos lados es equivalente a un capacitor en paralelo 

en sus terminales exteriores, como se muestra en la figura 3.11(a). De la 

misma manera, una capacitancia en paralelo con un inversor de cada lado 

es equivalente a una inductancia en serie en sus terminales exteriores, 

como se muestra en la figura 3.11 (b). Ya que los inversores tienen la 

habilidad de cambiar los niveles de impedancia o admitancia dependiendo 

la elección de los parámetros J o K, usando estas propiedades nos 

posibilita para convertir un circuito filtro en otro equivalente pero mas 

conveniente para su implementación con estructuras de micro-ondas. 

 

 

Figura 11.- (a) Inversores de inmitancia usados para convertir una 

capacitancia en paralelo en un circuito equivalente con una inductancia en 

serie. (b) Inversores de inmitancia usados para convertir una inductancia 

en serie a un circuito equivalente con una capacitancia en paralelo. 

Tomada de [2]. 
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Por ejemplo, las dos estructuras prototipo pasa-bajas de la figura 3.6 se 

pueden convertir a las formas mostradas en la figura 3.12, donde los 

valores ig  son los valores de los elementos del prototipo original como se 

definieron anteriormente. Los valores de los elementos nuevos, tales 

como ,,,,, 1010 ++ nain YYLZZ  y ,aiC  se pueden escoger arbitrariamente y la 

respuesta del filtro será idéntica a la del prototipo original, ya que los 

parámetros de los inversores de inmitancia 1, +iiK  y 1, +iiJ  se especifican 

como se indica en las ecuaciones de la figura 3.12. 

 

Figura 3.12.- Filtros prototipo pasa-baja modificados para incluir los 

inversores de inmitancias. Tomada de [2]. 

 

Ya que los parámetros de los inversores de inmitancia ideales, son 

invariantes en frecuencia, las redes de los filtros prototipo pasa-bajas de 

la figura 3.12 se pueden convertir a otro tipo de filtros aplicando una 

transformación de elementos similar a la descrita anteriormente. Por 

ejemplo, la figura 3.13 ilustra dos filtros pasa-banda utilizando inversores 

de inmitancias. En el caso de la figura 3.13(a), solo se involucran 

resonadores en serie, mientras que el filtro de la figura 3.13(b), consiste 

solo de resonadores en paralelo. La transformación de los elementos de 

la figura 3.11(a) a la figura 3.12(a), se obtiene de la siguiente manera, ya 

que las impedancias de las fuentes se consideran iguales para ambos 

filtros como se indica, no se requiere un escalamiento en impedancia y el 
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factor de escalamiento es 10 =γ . Ahora considerando aiL  como una g 

inductiva como se muestra en la figura 3.10, y transformando el inductor 

del filtro prototipo pasa-baja a resonadores en serie para el filtro pasa-

banda general, obtenemos [2]: 

ai
C

si L
FBW

L 






 Ω=
0ω

 

si
si L

C
2
0

1
ω

=  

Como se menciono, los parámetros K deben permanecer sin cambio con 

respectó a la transformación en frecuencia. Reemplazando aiL  en las 

ecuaciones de la figura 3.12(a) con siCai LFBWL )/( 0 Ω= ω  obtenemos las 

ecuaciones de la figura 3.13(a). Similarmente se pueden obtener las 

transformaciones y ecuaciones de la figura 3.13 (b) con un procedimiento 

equivalente. 

 

Figura 3.13.- Filtros pasa-banda generales utilizando inversores de 

inmitancia. Tomada de [2]. 
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Dos generalizaciones importantes, mostradas en la figura 3.14, se pueden 

obtener reemplazando los resonadores LC concentrados con circuitos 

distribuidos [8]. Los circuitos distribuidos pueden ser cavidades para 

micro-ondas, resonadores en micro-strip, o cualquier otra estructura 

resonante apropiada. En el caso ideal, las reactancias o suceptancias de 

los circuitos distribuidos deberían ser igual a la de los resonadores 

concentrados para todas las frecuencias. En la práctica, las reactancias o 

suceptancias de los circuitos distribuidos se aproximan a los resonadores 

concentrados solo cerca de la resonancia. Sin embargo esto es suficiente 

para filtros de banda angosta. Por conveniencia, la reactancia/suceptancia 

y la pendiente de la reactancia/suceptancia de los resonadores 

distribuidos, se iguala a los valores de sus correspondientes resonadores 

concentrados en el centro de la banda. Por esto, se introducen dos 

cantidades, llamadas el parámetro pendiente de reactancia y el parámetro 

pendiente de suceptancia, respectivamente. El parámetro pendiente de 

reactancia para un resonador teniendo reactancia cero a la frecuencia 

central 0ω  esta definido por [2]: 

 

0
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=
d
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x                                            (3.37) 

 

Donde )(ωX  es la reactancia del resonador distribuido. En el caso dual, 

para resonadores con seceptancia cero a la frecuencia central 0ω , el 

parámetro pendiente de suceptancia, esta definido por [2]: 
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x                                           (3.38) 

 

Donde )(ωB  es la suceptancia del resonador distribuido. Se puede 

demostrar que el parámetro pendiente de reactancia de un resonador LC 

en serie concentrado es ,0Lω  y el parámetro pendiente suceptancia de un 



 75 

resonador LC en paralelo concentrado es .0Cω  Así reemplazando siL0ω  y 

piC0ω  en las ecuaciones de la figura 3.13 con los términos generales ix  y 

ib , como se definen en las ecuaciones (3.37) y (3.38), respectivamente, 

obtenemos las ecuaciones mostradas en las figura 3.14. 

 

 

Figura 3.14.- Filtros pasa-banda generalizados (incluyendo elementos 

distribuidos) utilizando inversores de inmitancia. Tomada de [2]. 

 

En la practica, los parámetros J y K de los inversores de inmitancia 

prácticos dependen de la frecuencia y solo se pueden aproximar a una 

inmitancia ideal, por lo cual los parámetros J y K solo se utilizan, sobre un 

cierto rango de frecuencias. El limitado ancho de banda de los inversores 

de inmitancia prácticos, limita la fidelidad en el duplicado de una función 

de transferencia tanto como el ancho de banda del filtro se incremente. 

Por lo tanto, los filtros diseñados con la teoría de inversores de 

inmitancias, se aplica mejor a filtros de banda angosta. 
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3.10 Factores de Calidad 

 

Las cantidades que se relacionan al acoplamiento de resonadores y a 

perdidas son los factores de calidad Q . El factor de calidad cargado lQ  se 

compone del factor de calidad descargado uQ  y del factor de calidad 

externo eQ  dado por [9]: 

eul QQQ

111 +=                                            (3.39) 

La cual establece que las perdidas de transmisión de un resonador 

doblemente acoplado depende de las perdidas por conductor y por 

substrato )/1( uQ , así como por perdidas de acoplamiento )/1( eQ  entre el 

resonador y los puertos de entrada/saluda. El factor lQ  también se puede 

obtener directamente graficando el parámetro 21S  y utilizando: 

dB
l f

f
Q

3

0

∆
=                                                (3.40) 

Donde 0f  es la frecuencia de resonancia y dBf3∆  es el ancho de banda de 

-3dB.  

 

El factor uQ   esta definido como [9]: 

resonador elpor  disipada Potencia

resonador elen  almacenada energía de Promedioω=uQ             (3.41) 

Los modelos equivalentes de resonadores con perdidas se muestran en la 

figura 3.15(a) y (b). El factor uQ  correspondiente [2], evaluado en la 

frecuencia de resonancia LCf =0  para ambos modelos es: 

 

CR

L
Qu = , para el modelo de elementos en serie               (3.42) 

 

LG

C
Qu = , para el modelo de elementos en paralelo          (3.43) 
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Figura 3.15.- Representación de resonadores con perdidas. (a) Elementos 

en serie. (b) Elementos en paralelo. Tomada de [2]. 

 

El factor de calidad uQ  se puede obtener a partir de la grafica del 

parámetro 21S  utilizando simuladores de onda completa o directamente 

por mediciones en la estructura y a través de la ecuación (3.40). La figura 

3.16 muestra la grafica del parámetro 21S  de un resonador acoplado. El 

resonador se debe acoplar débilmente tanto en el puerto de entrada como 

en el puerto de salida para hacer el parámetro eQ/1  ~ 0, y por 

consecuencia lu QQ /1/1 →   que esta directamente relacionado con la 

ecuación (3.40). Una medida para un acoplamiento débil en los puertos 

de entrada/salida, es tener las perdidas por inserción ( 21S ) por debajo de 

lo -20dB. 

 

Figura 3.16.- Parámetro 21S  de un resonador doblemente acoplado. 

 

Cualquier circuito práctico de micro-ondas posee elementos dispersivos, y 

por tanto factores uQ  finitos, relacionados con la dispersión en potencia 

debido a dichos elementos [2]. Tales disipaciones en potencia parasíticas, 

nos conducen a diferencias considerables entre la respuesta de un filtro 

real y la de uno ideal, diseñado en base a elementos ideales. Es por esto 
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deseable estimar los efectos dispersivos en las características de 

perdidas por inserción para un filtro real. 

 

Consideremos el filtro pasa-bajas Butterworth de la figura 3.17 con una 

frecuencia de corte GHzfC 2= , y con un factor de calidad descargado 

igual para todos los elementos reactivos denotado como uQ . La figura 

3.17 (b) muestra los efectos típicos de un factor uQ  finito en la respuesta 

de las perdidas por inserción del filtro. Los valores del parámetro uQ  están 

determinados a la frecuencia de corte de este filtro pasa-bajas. 

 

 

Figura 3.17.- (a) Circuito de un filtro pasa-bajas que incluye elementos 

reactivos con perdidas. (b) Efectos dispersivo en las características de las 

pérdidas por inserción del filtro pasa-bajas. Tomada de [2]. 

 

Cuando este filtro se diseña a partir del filtro prototipo pasa-baja es 

conveniente relacionar los valores uQ de los elementos del filtro micro-

ondas a los elementos dispersivos del filtro prototipo y después 

determinar los efectos dispersivos basados en el filtro prototipo. Cohn [10] 

determino una formula para estimar los efectos de pérdidas por dispersión 

en filtros basa-baja tipo-escalera en 0=ω  expresada como [8]: 

∑
=

Ω=∆
n
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i
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1
0 343.4                                   (3.44) 

Donde 0AL∆  es el incremento en dB en la perdida por inserción en 0=ω , 

cΩ y ig  son la frecuencia de corte y los valores de los elementos de los 

prototipo pasa-bajas, y uiQ  son los factores de calidad descargados de los 
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elementos de micro-ondas correspondientes a los valores ig , los cuales 

están dados a la frecuencia cω  de los filtros pasa-bajas prácticos. 

 

Como otro ejemplo consideremos el filtro pasa-banda Butterworth, 

incluyendo elementos dispersivos en sus resonadores y con una 

frecuencia pasa-banda de  1 a 2 GHz y con un factor de calidad 

descargado uQ  igual para todos los resonadores como  se muestra en la 

figura 3.18(a). La figura 3.18 (b) muestra la grafica de la respuesta de 

perdida por inserción  para diferentes valores del factor uQ . Los valores 

del parámetro uQ  están evaluados a la frecuencia de resonancia la cual 

en este caso es la frecuencia central. 

 

 

Figura 3.18.- (a) Circuito de un filtro pasa-banda de resonadores con 

pérdida incluida.  (b) Efectos dispersivos en las características de 

pérdidas por inserción del filtro basa-banda. Tomada de [2] 

 

Similarmente, es conveniente utilizar una expresión para estimar los 

efectos de la dispersión en filtros pasa-banda que se diseñan a partir de 

prototipos pasa-banda. Esta formula esta dada como [2]: 

∑
=

Ω=∆
n

i
i

ui

c
A dBg

FBWQ
L

1
0 343.4'                                 (3.45) 

Donde 0'AL∆  es el incremento en dB en la perdida por inserción en a la 

frecuencia central del filtro, uiQ  son los factores de calidad descargados 
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de los resonadores de micro-ondas correspondientes a los valores ig , los 

cuales están evaluados en la frecuencia central del filtro. 

 

3.11 Circuitos Resonantes Acoplados 

 

Los circuitos resonantes acoplados son de gran importancia para el 

diseño de filtros de micro-ondas/RF en  particular para filtros pasa-banda 

de banda angosta que desempeñan un papel significativo en muchas 

aplicaciones. Existe una técnica general para el diseño de filtros con 

resonadores acoplados, en el sentido de que se puede aplicar a cualquier 

tipo de resonadores sin importar su estructura física. Este método se basa 

en coeficientes de acoplamiento existente entre resonadores intermedios 

y en factores de calidad externa que existe entre resonadores y los 

puertos de entrada/salida. 

 

Para el diseño de filtros pasa-banda de N resonadores acoplados, los 

parámetros de diseño del filtro se pueden obtener a partir de los valores 

de los elementos de un prototipo pasa-bajas utilizando [2]: 
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Donde 1eQ  y enQ  son los factores de calidad externa de los resonadores 

en la entrada y salida y 1, +iik  son los coeficientes de acoplamiento entre 

resonadores y el ancho de banda fraccional FBW se define en la ecuación 

(3.30b). 

 

Por otra parte los parámetros de diseño para un filtro Cuasi-Elíptico pasa-

banda es decir los coeficientes de acoplamiento y los factores de calidad 

externa, refiriéndonos a una estructura de acoplamiento general como la 
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figura 3.19 donde cada punto representa un resonador, se pueden 

determinar por [2]: 
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Donde eiQ  y eoQ  son los factores de calidad externa de los resonadores 

en la entrada y salida y 1, +iiM , 1, +−− ininM , 1, +mmM , 2,1 +− mmM  son los 

coeficientes de acoplamiento entre resonadores y mJ , 1−mJ son los valores 

de los inversores de admitancia de un filtro prototipo pasa-bajas Cuasi-

Elíptico como se muestra en la figura 3.7. 

 

Figura 3.19.- Estructura general de acoplamiento de un filtro pasa-banda 

con solo un par de ceros a una frecuencia finita. Tomada de [2]. 

 

3.12 Acoplamiento Entre Dos Resonadores. 

 

3.12.1 Acoplamiento Eléctrico 

 

Un modelo de circuito equivalente con elementos concentrados para 

resonadores acoplados eléctricamente se muestra en la figura 3.20 donde 

L y C son la inductancia y capacitancia propias y mC  representa la 

capacitancia mutua. El acoplamiento eléctrico entre los dos resonadores 

se representa por un inversor de admitancia mCJ ω= .  Si el plano 

simétrico 'TT −   de la figura 3.20 se reemplaza por una pared eléctrica 
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(corto circuito), el circuito resultante tiene una frecuencia de resonancia 

[2]: 

)(2

1

m
e CCL

f
+

=
π

                                (3.48) 

 

Esta frecuencia de resonancia es menor que la de un solo resonador 

desacoplado. Una explicación física es por que el efecto de acoplamiento 

mejora la capacidad de almacenar carga en un solo resonador cuando se 

inserta la pared eléctrica en el plano simétrico de la estructura acoplada. 

De forma similar, reemplazando el plano se simetría en la figura 3.20 por 

una pared magnética (circuito abierto) obtenemos un solo circuito 

resonante teniendo una frecuencia de resonancia [2]: 
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                                   (3.49) 

 

En este caso el efecto de acoplamiento reduce la capacidad para 

almacenar carga así que la frecuencia de resonancia aumenta.  

 

Figura 3.20.- Acoplamiento eléctrico entre dos resonadores representado 

por un inversor de admitancia mCJ ω= . Tomada de [2]. 

 

Utilizando la frecuencia de resonancia de la ecuación (3.48) y la ecuación 

(3.49) podemos encontrar el coeficiente de acoplamiento eléctrico Ek  

como: 
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3.12.2 Acoplamiento Magnético 

 

La figura 3.21 muestra un modelo de circuito equivalente un modelo de 

circuito equivalente con elementos concentrados para resonadores 

acoplados magnéticamente donde L y C son la inductancia y capacitancia 

propias y mL  representa la inductancia mutua. El acoplamiento magnético 

entre los dos resonadores se representa por un inversor de impedancia 

mLK ω= .  Si el plano simétrico 'TT −   de la figura 3.21 se reemplaza por 

una pared eléctrica (corto circuito), el circuito resultante tiene una 

frecuencia de resonancia [2]: 
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                                         (3.51) 

Esta frecuencia de resonancia es mayor que la de un solo resonador 

desacoplado, debido a que el efecto de acoplamiento, reduce el flujo 

almacenado en un solo resonador cuando se inserta la pared eléctrica en 

el plano simétrico de la estructura acoplada. De forma similar, 

reemplazando el plano se simetría en la figura 3.21 por una pared 

magnética (circuito abierto) obtenemos un solo circuito resonante 

teniendo una frecuencia de resonancia [2]: 
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En este caso el efecto de acoplamiento, incrementa el flujo almacenado 

así que la frecuencia de resonancia disminuye.  

 

 

Figura 3.21.- Acoplamiento magnético entre dos resonadores 

representado por un inversor de impedancia mLK ω= . Tomada de [2]. 
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De forma similar, utilizando la frecuencia de resonancia de la ecuación 

(3.51) y la ecuación (3.52) podemos encontrar el coeficiente de 

acoplamiento magnético Mk  como [2]: 
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                                       (3.53) 

 

3.12.3 Acoplamiento Mixto 

 

En la figura 3.22 se representa un circuito eléctrico equivalente de 

estructuras resonadoras acopladas, con acoplamiento eléctrico y 

magnético, donde L, C, mL' , mC '  representa la inductancia propia, la 

capacitancia propia, la inductancia mutua, la capacitancia mutua de los 

elementos concentrados equivalentes asociados al circuito mostrado en la 

figura 3.22. También se muestra un inversor de impedancia mLK 'ω=  y un 

inversor de admitancia mCJ 'ω=  es cual representa un acoplamiento 

magnético y un acoplamiento eléctrico, respectivamente. 

 

 

Figura 3.22.- Acoplamiento mixto entre dos resonadores representado por 

un inversor de impedancia mLK ω=  y un inversor de admitancia mCJ ω= . 

Tomada de [2]. 

 

Si insertamos una pared eléctrica y una pared magnética, 

respectivamente, en el plano de simetría, del circuito equivalente de la 

figura 3.22 obtenemos [2]: 
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En este caso, los dos acoplamientos eléctrico y magnético tienen el 

mismo efecto en el cambio de frecuencias resonantes. 

 

De las ecuaciones (3.54) y (3.55) se puede determinar el factor de 

acoplamiento mixto Xk como [2]: 
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Considerando LCCL mm <<'' , la ecuación (3.56) se hace: 
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La cual establece que un acoplamiento mixto resulta de la súper-posición 

de los acoplamientos eléctrico y magnético. Se debe poner cuidado en un 

acoplamiento mixto por que la súper-posición de ambos acoplamientos el 

magnético y el eléctrico pueden tener efectos inversos cancelándose uno 

con otro. 

 

Una manera sencilla para obtener los coeficientes acoplamiento en 

resonadores es mediante simulaciones de las perdidas por inserción ( 21S ) 

para dos resonadores acoplados, con un débil acoplamiento en los 

puertos de entrada/salida y encontrando las dos frecuencias de 

resonancia naturales en la respuesta obtenida. 
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3.13 Acoplamiento Entre Dos Resonadores Asíncronos 

 

3.13.1 Acoplamiento Eléctrico 

 

Un circuito equivalente de elementos concentrados como se muestra en 

la figura 3.23, se puede emplear para representar dos resonadores 

acoplados. Los dos resonadores pueden resonar a distintas frecuencias 
2/1

1101 )( −= CLω  y 2/1
2202 )( −= CLω , respectivamente, se acoplan 

eléctricamente a través de una capacitancia mutua mC . La condición para 

una resonancia natural del circuito mostrado en la figura 3.23 es [2]: 

RL ZZ −=                                                         (3.58) 

Donde LZ  y RZ  son las impedancias de entrada viendo hacia la izquierda 

y derecha desde el plano de referencia 'TT −  en la figura 3.23. La 

condición de la ecuación (3.58) nos conduce a la eigen-ecuación [2]: 
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Después de algunas manipulaciones podemos escribir la ecuación (3.59) 

como [2]: 
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4 =++−− CLCLCLLCCLL m ωω                 (3.60) 

 

La ecuación (3.60) es una ecuación bi-cuadrática teniendo cuatro 

soluciones o eigen-valores. De las cuatro soluciones solo nos interesan 

dos posibles soluciones reales que representan las frecuencias de 

resonancia que se pueden medir y estas son [2]: 
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Figura 3.23.- Acoplamiento eléctrico entre dos resonadores asíncronos. 

Tomada de [2]. 

 

Definiendo el parámetro 
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Donde se supone 12 ωω > . Ya que 2/1
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obtenemos por substitución [2]: 
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Ahora definiendo el coeficiente de acoplamiento eléctrico [2]: 

2

2
01

2
02

2
01

2
02

2

2
1

2
2

2
1

2
2

02

01

01

02

21 2
1










+
−−









+
−









+±==

ωω
ωω

ωω
ωω

ω
ω

ω
ω

CC

C
k m

e           (3.64) 

Donde el signo positivo se debe escoger si la capacitancia mutua mC  se 

define como positiva. 

 

3.13.2 Acoplamiento Magnético 

 

La figura 3.24 muestra un modelo de circuito equivalente con elementos 

concentrados, de dos resonadores asíncronos acoplados 

magnéticamente por medio de una inductancia mutua mL . Las dos 

frecuencias de resonancia de los resonadores desacoplados son 
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2/1
1101 )( −= CLω  y 2/1

2202 )( −= CLω , respectivamente. La condicion para una 

resonancia natural del circuito de la figura 3.24 es [2]: 

 

RL YY −=                                                    (3.65) 

 

Donde LY  y RY  son el par de admitancias hacia la izquierda y hacia la 

derecha vistas desde el plano de referencia 'TT −  de la figura 3.24. Esta 

coedición de resonancia nos conduce a [2]: 
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La eigen-ecuación se puede expandir a [2]: 
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Esta ecuación bi-cuadrática tiene cuatro eigen-valores y los dos valores 

reales positivos de interés son [2]: 
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Figura 3.24.- Acoplamiento magnético entre dos resonadores asíncronos. 

Tomada de [2]. 
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Para extraer el coeficiente de acoplamiento magnético definimos el 

parámetro [2]: 
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Asumiendo 12 ωω >  en la ecuación (3.69) y recordando que 2/1
1101 )( −= CLω  

y 2/1
2202 )( −= CLω  tenemos que [2]: 
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Definiendo el coeficiente de acoplamiento magnético como la razón entre 

la energía magnética acoplada y el promedio de energía almacenada, 

obtenemos [2]: 
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La elección del signo depende de la definición de la inductancia mutua, la 

cual normalmente es tanto positiva como negativa, correspondiente a las 

dos corrientes iguales u opuestas de los lazos. 

 

3.13.3 Acoplamiento Mixto 

 

En este caso, tenemos un modelo de circuito como el que se muestra en 

la figura 3.25. Se puede mostrar que un acoplamiento eléctrico se 

representa por un inversor de admitancia mCJ ω= ,  y un acoplamiento 

magnético se representa por un inversor de impedancia mLK ω= . Note 

que las corrientes denotadas por 1I , 2I , y 3I  son las corrientes externas 

fluyendo dentro del circuito resonador acoplado. De acuerdo al modelo de 

circuito de la figura 3.25, suponiendo que todas las corrientes internas 

fluyen hacia fuera de cada nodo, podemos definir una matriz de 

admitancias nodal definida con referencia en el nodo “0”. 
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Figura 3.25.- Acoplamiento eléctrico y magnético mixto entre dos 

resonadores asíncronos. Tomada de [2]. 
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Para una resonancia natural se debe cumplir que [2]: 
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Esto implica que el determinante de la matriz de admitancia sea cero [2]: 

 

                                      (3.74) 
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Depuse de algunas manipulaciones, obtenemos [2]: 

 

01)2()( 2211
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Esta ecuación bi-cuadrática es la eigen-ecuación para un circuito 

resonador asíncrono de acoplamiento mixto. Existen cuatro soluciones 

para la ecuación (3.75). Sin embargo solo dos soluciones positivas son de 

interés, y se pueden expresar como [2]: 
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Para aplicaciones de banda-angosta podemos suponer que 
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Donde: 
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Ahora es más claro que xk  es el coeficiente de acoplamiento mixto 

definido como: 
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3.14 Formulación General Para la Extracción del Coe ficiente de 

Acoplamiento k 

 

Es interesante notar que las ecuaciones (3.64), (3.71) y (3.80) son las 

mismas. Por tanto utilizaremos la formulación universal [2]: 
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Donde πω 2/00 iif =  y πω 2/ipif =  para 2,1=i . La formulación (3.81) se 

puede utilizar para extraer el coeficiente de acoplamiento para cualquiera  

tipo de acoplamiento en resonadores asíncronos. De igual manera esta 

formulación es aplicable a resonadores acoplados sincronos en este caso 

la formulación se convierte en [2]: 
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Comparando la ecuación (3.82) con las ecuaciones (3.50), (3.53) y (3.56) 

podemos notar que 1pf  o 2pf  corresponden tanto a ef  o mf . 

 

El signo del acoplamiento es tema para filtros de resonadores con 

acoplamiento cruzado [2]. Se debe tener en mente que la determinación 

del signo del coeficiente de acoplamiento depende mucho del 

acoplamiento físico de la estructura de los resonadores acoplados. Para 

el diseño de filtros el significado de un acoplamiento positivo o negativo 

más bien es relativo. Esto significa que si nos referimos a un 

acoplamiento particular como un acoplamiento positivo, entonces el 
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acoplamiento negativo implicaría que su respuesta en fase sea opuesta a 

la del acoplamiento positivo. La respuesta en fase de un acoplamiento se 

puede encontrar a partir de los parámetros S de la estructura de 

acoplamiento asociada. 

 

3.15 Factor de Calidad Externo 

 

Se requiere del factor de calidad externo eQ  de un resonador, para el 

completo diseño de la estructura acoplada del filtro. Este representa el 

acoplamiento entre el puerto de entrada y el primer resonador del filtro, y 

el puerto de salida con el último resonador del filtro [2]. 

 

Si el resonador es simétrico, es posible agregar un segundo puerto 

simétrico para obtener una red de dos puertos  como se muestra en la 

figura 3.26 [2], donde 'TT −  es el plano simétrico y el solo resonador se 

ha separado en dos partes LC simétricas. 

 

Figura 3.26.- Circuito equivalente de un resonador doblemente acoplado. 

Tomada de [2]. 

 

Cuando el plano simétrico  'TT −  se cortocircuita, se obtiene: 

∞=inoY , 

111 −=
+
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o YG
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S                                   (3.83) 

Donde inoY  es la admitancia de entrada de modo impar, y oS11  es el 

coeficiente de reflexión de modo impar en el puerto 1 [2]. Cuando 

reemplazamos el plano 'TT −  con un circuito abierto obtenemos: 
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Donde LC/10 =ω . El parámetro 21S  se obtiene por medio de: 

0
111121 /1

1
)(

2

1

ωω∆+
=−=

e
oe jQ

SSS ,                          (3.85) 

Y su magnitud por: 
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Si analizamos la estructura de un resonador ideal doblemente acoplado 

simétricamente, suponiendo que 0/1 ≈uQ  en la ecuación (3.39), nos lleva 

directamente  a eQ  relacionado con lQ , y de igual manera se puede 

obtener de su curva 21S  (figura 3.16) y por medio de la ecuación (3.40). 
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Note que la ecuación (3.87) resulta de un resonador doblemente acoplado 

simétricamente (acoplado igualmente en ambos puertos de entrada y 

salida), mientras que 1eQ  y enQ  de las ecuaciones (3.46a) y (3.46b) son 

para el esquema de solo puerto cargado (el otro puerto se debe acoplar 

débilmente). Por tanto para el caso de un resonador doblemente acoplado 

simétricamente los factores de calidad externa se pueden obtener por: 
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een f
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∆
== , para el ultimo resonador           (3.88b) 

Para mediciones directas de 1eQ  y enQ  evaluados de sus curvas 21S , la 

estructura de un resonador ideal se debe simular acoplándola 

asimétricamente doblemente, variando el acoplamiento fuerte en un 

puerto (para obtener el valor deseado de 1eQ  o enQ ) y manteniendo del 

acoplamiento débil en el otro puerto para simular el efecto de una 
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estructura acoplada de forma simple. Utilizando directamente la curva de 

pérdidas por inserción (figura 3.16),  la ecuación (3.88) se convierte en: 

) asimétrico nto(acoplamie 3
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e f

f
Q
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=                             (3.89a) 

) asimétrico nto(acoplamie 3

0

dB
en f

f
Q

∆
=                           (3.89b) 

Para el primero y ultimo resonador, respectivamente.  

 

Estos esquemas de acoplamiento nos permiten un método rápido y fácil 

para diseñar filtros de micro-ondas pasa-banda de resonadores 

acoplados.  

 

3.16 Conclusiones 

 

Existen diferentes tipos de respuesta (Butterworth, Chebyshev, Cuasi-

Elíptica) de un filtro de micro-ondas/RF para satisfacer los requisitos y 

especificaciones tales como ancho de banda, respuesta en fase, 

atenuación, selectividad entre otros, que se pueden implementar con 

diferentes tipos de estructuras tales como guías de onda, guías coaxiales, 

micro-strip, etc. 

 

Los modelos elementos concentrados son de mucha utilidad para 

caracterizar el comportamiento de elementos distribuidos equivalentes. 

 

Los factores de calidad son muy útiles en el diseño de filtros debido a que 

dan una idea general en el comportamiento de la respuesta de un filtro, 

logrando una manipulación mayor en el diseño de un filtro. 

 

Los coeficientes de acoplamiento son de gran utilidad para el diseño de 

filtros con resonadores acoplados y el uso de simuladores de onda 

completa EM son de gran utilidad para poder sintonizar y optimizar las 

estructuras de una manera rápida y precisa. 
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CAPÍTULO 4 
 

Estructuras de Filtros MTM´s 

 

4.1 Introducción a Filtros MTM´s. 

 

Recientes investigaciones sobre MTM´s con permitividad (ε) y 

permeabilidad (µ) negativa simultánea, más comúnmente conocidos como 

materiales de la regla de la mano izquierda LH (Left-Handed), han 

estimulado el desarrollo de nuevos conceptos y aplicaciones. Ya que los 

efectos de la regla de la mano derecha RH (right-handed) son inevitables 

en los materiales, los materiales de la regla de la mano izquierda LH en 

realidad son materiales compuestos por las reglas derecha/izquierda 

CRLH (composite right/left-handed). Estos materiales se han utilizado 

para realizar nuevos dispositivos de micro-ondas, estos presentan 

mejoras en miniaturización, en ancho de banda en fase, así como la 

eliminación de armónicos. En este capitulo se hace una revisión del 

estado del arte de filtros MTM´s. 

 

4.2 Resonadores y Filtros MTM´s. 

 

El resonador diseñado en modo doble se muestra en la figura 4.1a y el 

circuito de la parte LH se muestra en la figura 4.1b [1]. El anillo se 

construyó sobre un substrato con una 2.10=rε  y una altura de 1.27mm y 

se alimenta por medio de una separación capacitiva. Los parámetros del 

diseño que se determinaron fueron ,2=N  nHLL 7.8=  y pFCL 5.3= . La 

longitud física de la línea micro-strip MSl  en la sección CRLH es de 

1.23cm. La frecuencia de diseño para este anillo es de 0.88 GHz. 
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Figura 4.1.- Fotografía del diseño del anillo resonador  CRLH de modo 

doble y el modelo de circuito de la línea  de transmisión LH, a) Diseño del 

anillo resonador CRLH de modo doble, b) Modelo de circuito de la línea 

de transmisión LH. Tomada de [1]. 

 

Los resultados medidos indican la primera resonancia de modo-doble a 

0.82GHz. La segunda resonancia de modo-doble ocurre en el tercer 

armónico es decir a 2.52GHz. La resonancia de modo-simple en el 

segundo armónico fue eliminada. 

 

En [2] se diseño otro resonador de estructura similar como se muestra en 

la figura 4.2, para el diseño de este anillo resonador CRLH se escogió un 

substrato con 2.10=rε  y de altura mmh 27.1= . La frecuencia de 

resonancia GHzfR 85.0=  para el primer modo de resonancia 1=Rm , y la 

siguiente frecuencia de resonancia más alta bf  es mayor a Rf3 . Los 

parámetros de diseño que se determinaron fueron 2=N , nHLL 1.14= , y 

pFCL 12=  con una longitud física en la línea micro-strip cmMS 76.3=l , los 

inductores intermedios se conectan a tierra por medio de una vía metálica 

como se muestra en la figura 4.2 (a). Los resultados medidos y simulados 

del anillo resonador CRLH se muestran en la figura 4.2 (b).  
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Figura 4.2.- (a) Diseño y (b) Pérdidas por inserción y retorno medidas y 

simuladas del anillo resonador CRLH con Rb ff 3> . Tomada de [2]. 

 

Los resultados medidos indican un modo fundamental situado en 

GHzfR 856.0=  y el siguiente modo mas alto mas grande a 3GHz. El ancho 

de banda de 3-dB del anillo resonador es de 79.4% y el factor Q cargado 

es de 1.26. 

 

Las pérdidas por inserción para un anillo resonador CRLH con 

acoplamiento capacitivo se muestran en la figura 4.3. El diseño para un 

anillo resonador CRLH con un ancho de banda menor se muestra en la 

figura 4.4 (a). Los resultados medidos indican un modo de resonancia 

situado en GHzfR 844.0=  con un ancho de banda de 3-dB del 22.8% y un 

factor Q cargado de 4.39 como se muestra en la figura 4.4 (b). 

 

 

Figura 4.3.- Pérdidas por inserción medidas de un anillo resonador con 

acoplamiento capacitivo con una Rb ff 3>  y un factor Q mejorado. 

Tomada de [2]. 
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Figura 4.4.- (a) Diseño y (b) Pérdidas por inserción y retorno medidas y 

simuladas de un anillo resonador CRLH con un factor Q aumentado. 

Tomada de  [2]. 

 

Otra estructura que de igual manera produce resonancia de orden cero se 

muestra en la figura 4.5 (a) [3]. Los resultados simulados de los 

parámetros S para esta configuración se muestran en la figura 4.5 (b) [3]. 

Existen dos vías en cada borde de este diseño, las cuales se conectan a 

tierra para crear un efecto de corto circuito. Aquí, la resonancia de orden 

cero ocurre en 6.456 GHz con un factor Q de 35.9 y un coeficiente de 

transmisión de -3dB, como se muestra en la figura 4.5 (b). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura 4.5.- Resonador de orden cero en corto. (a) La estructura. (b) 

Resultados simulados de los parámetros S. Tomada de [3]. 
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De forma similar en la figura 4.6 (a) se muestra el esquema del mismo 

resonador de orden cero pero en circuito abierto. Los resultados de la 

simulación de los parámetros S se presentan en la figura 4.6 (b). En cada 

borde del resonador se utilizó una tira de longitud de 1.5mm para 

incrementar el acoplamiento. Aquí, la resonancia de orden cero ocurre en 

5.96 GHz con un factor Q de 19.88 y un coeficiente de transmisión de        

-1.5dB, como se muestra en la figura 4.6 (b). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura 4.6.- Resonador de orden cero abierto. (a) Estructura.                       

(b) Resultados de la simulación de los parámetros S. Tomada de [3]. 

 

Ambos resonadores consisten de dos capacitores interdigitales en serie 

con sus dedos externos conectados a tierra por medio de vías metálicas 

para crear un efecto inductivo en paralelo. Las simulaciones de los 

resonadores se realizaron considerando un substrato de grosor de 0.8mm 

y un substrato de 65.2=rε . Las diferencias entre las resonancias de 

orden cero para ambos casos se deben al tipo de acoplamiento utilizado 

en cada caso. 

 

Haciendo uso de la resonancia de orden cero en [4] se implementó un 

filtro Chevyshev pasa-banda con 3 resonadores de orden cero MTM´s 

como se muestra en la figura 4.7, para su implementación se eligieron 

capacitores interdigitales y líneas micro-strip en corto circuito como 
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inductores, sobre un substrato de grosor de 1.27mm con 2.10=rε  y con 

pasa banda de 888-932 MHz [4]. La longitud total de este filtro es de 

84mm aproximadamente, con lo cual aporta ¼ de reducción en tamaño 

comparado con un filtro pasa-banda convencional del mismo orden.  

 

 

Figura 4.7.- Filtro Chebyshev de tercer orden con resonadores MTM´s. 

Tomada de [4]. 

 

La respuesta en frecuencia simulada para el filtro Chevyshev de tercer 

orden se muestra en la figura 4.8 (a), y la medida se muestra en la figura 

4.8 (b). 

 

 

Figura 4.8.- Parámetros S del filtro Chevyshev de tercer orden con 

resonadores MTM´s. (a) Parámetros S simulados,                       

(b) Parámetros S medidos. Tomada de [4]. 

 

Ambas respuestas son similares debido a que los componentes utilizados 

tienen menos pérdidas comparándolos con elementos concentrados.  

 

Por otra parte se sabe también que una línea de transmisión desviada de 

un cuarto de longitud de onda en corto-circuito puede actuar como un 

resonador en paralelo. Desviando estas líneas a lo largo de una línea de 

transmisión, se pueden realizar filtros pasa-banda, como se muestra en la 
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figura 4.9 [5]. Las secciones de línea de transmisión entre las líneas 

desviadas tienen una longitud eléctrica de 90°. 

 

 

4.9.- Filtro pasa-banda utilizando líneas de transmisión como 

resonadores. Tomada de [5]. 

 

Para la realización del filtro LH multi-capas en [5], las secciones de línea 

de transmisión se remplazan por celdas unitarias multi-capas que 

proporcionan 90° en cambio de fase y las líneas de transmisión en corto-

circuito desviadas, se reemplazan por celdas unitarias multi-capa LH. La 

figura 4.10 muestra el diseño y el modelo del circuito equivalente del filtro 

LH propuesto en [5], construido usando novedosas líneas de transmisión 

LH multi-capas súper compactas. El tamaño del filtro es de 285.0 mm . 

 

 

 

Figura 4.10.- a) Filtro pasa-banda LH súper compacto, b) Circuito 

equivalente del circuito propuesto. Tomada de [5]. 

 

En la figura 4.11 se muestran los resultados simulados del filtro LH. La 

frecuencia central del filtro es 1.35GHz y el ancho de banda de 3dB es de 

0.38GHz (28% de ancho de banda). Se puede observar una muy buena 

concordancia entre el modelo de circuito equivalente y la simulación de 
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onda completa. En la parte pasa-banda del filtro, la pérdida por inserción 

es menos de 0.3dB y las pérdidas por retorno están abajo de los 13dBs. 

 

 

 

Figura 4.11.- Respuesta del filtro propuesto, simulación en onda completa 

y del circuito equivalente. Tomada de [5]. 

 

Utilizando novedosas celdas unitarias multi-capa, el filtro propuesto se ha 

miniaturizado al menos unos pocos cientos de veces en comparación con 

los de tecnología convencional. 

 

Otro tipo de resonadores LH se presentan en [6] estos resonadores en 

espiral-S se diseñaron sobre substrato Rogers 5880 con 17.2=rε , 

575.1=h  mm como se muestra en la figura 4.12 [6]. Las dimensiones 

totales del espiral-S son: longitud mmLC 2.4= , y ancho mmWC 9= , y con 

un acoplamiento a la micro-strip (espacio mges µ100= ). Los resultados 

simulados para tres diferentes espirales-S llamados S-spiral_1, S-spiral_2 

y S-spiral_3 con una misma área pero de distinta SW  se muestran se en la 

figura 4.13.  
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Figura 4.12.- Resonador en espiral-S. Tomada de [6]. 

 

 

Figura 4.13.- Simulación de los coeficientes de reflexión y transmisión de 

tres diferentes espirales-S que ocupan la misma área. Tomada de [6]. 

 

Se puede observar que reduciendo el ancho de la línea de la espiral 

resulta en un decremento significativo en la frecuencia de resonancia. 

 

Utilizando los resonadores propuestos S-spiral_1 y S-spiral_3 se 

diseñaron dos filtros de segundo orden. La figura 4.14 muestra la 

fotografía de ambos filtros. 

 

Figura 4.14.- Filtros pasa banda de de segundo orden que usan:             

(a) Resonadores tipo S-spiral_1 y (b) Resonadores tipo S-spiral_3. 

Tomada de [6]. 
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La figura 4.15 muestra los resultados de desempeño medido en un banda 

ancha para ambos filtros, por otra parte los datos de las mediciones se 

resumen en la Tabla 4.1. 

 

 

Figura 4.15.- Respuesta en banda ancha medida de los filtros mostrados 

en la figura 4.14. Tomada de [6]. 

 

Tabla 4.1.- Resultados de las mediciones para dos filtros pasa-banda de 

segundo orden que utilizan los resonadores S-spiral_1 y S-spiral_3 [6]. 

 

 

Se puede ver que ambos filtros se caracterizan por su tamaño 

extremadamente compacto, un ancho de banda muy angosto de 1dB y 

una pérdida por inserción pequeña así como también existe una región 

muy amplia libre de espurios para el caso del filtro que utiliza resonadores 

tipo S-spiral_3.  

 

De igual manera en [7] se propone otro filtro LH pasa banda Chebyshev 

de distinta configuración como se muestra en la figura 4.16, con una 
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frecuencia central de 3GHz y con un ancho de banda de 300MHz [7]. Este 

filtro se diseñó basándose en un prototipo pasa-altas.  

 

 

Figura 4.16.- Filtro pasa-banda LH. Tomada de [7]. 

 

Este filtro consiste de cuatro capacitores interdigitales cada uno con un 

dedo externo terminado en un inductor conectado a tierra a través de una 

vía. La parte central es un capacitor en configuración π  que actúa como 

un inversor-K para acoplar la estructura. La respuesta simulada de este 

filtro se muestra en la figura 4.17. 

 

 

Figura 4.17.- Simulación del filtro pasa-banda LH. Tomada de [7]. 

 

El área de este filtro pasa-banda LH es 12.4×3.1 2mm , mientras que el 

área de un filtro tradicional de líneas acopladas es 39.2×3.68 2mm  y para 

un filtro hairpin el área es 10.85×7.25 2mm . Así que es obvio que el filtro 

pasa-banda LH es mas compacto que los filtros tradicionales. 
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Similarmente en [8] se propone otro filtro Chebyshev coplanar de cuatro 

polos utilizando resonadores con capacitores interdigitales e inductores de 

líneas dobladas, conectados a tierra por medio de líneas atravesadas, 

como se muestra en la figura 4.18 [8]. Estas líneas atravesadas que 

conectan los inductores a tierra tienen la función de balancear los dos 

planos de tierra así como también la de acoplamiento entre resonadores 

adyacentes. 

 

 

Figura 4.18.- Diseño del filtro Chebyshev de cuatro polos (unidades: mm). 

Tomada de [8]. 

 

El filtro se diseñó y fabricó sobre RT/Duroid 6010.2 con una constante 

dielectrica de 10.2 y un grosor de 1.27mm. Las dimensiones globales de 

este filtro son 5 × 32 mm2 aproximadamente. La frecuencia central de este 

filtro es 2.2GHz con un ancho de banda del 7.0%. La respuesta del filtro, 

medida y simulada se muestra en la figura 4.19. 

 

 

Figura 4.19.- Resultados medidos y simulados del filtro Chebyshev de 

cuatro polos. Tomada de [8]. 
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Con distinta configuración en [9] se propone otro filtro basado en MTM´s 

se muestra en la figura 4.20. El circuito equivalente de la celda unitaria 

MTM se muestra en la figura 4.21 [9]. 

 

 

Figura 4.20.- Filtro pasa banda de banda angosta utilizando MTM´s. (a) 

Bosquejo del filtro propuesto utilizando MTM´s. (b) Configuración del filtro 

propuesto utilizando MTM´s. Tomada de [9]. 

 

 

 

Figura 4.21.- Circuito equivalente de la celda unitaria MTM.            

Tomada de [9]. 

 

Este filtro novedoso se realizó poniendo en cascada cuatro celdas 

unitarias MTM´s, las cuales se fabricaron sobre Rogers RT/Duroid 5880 

con una constante dieléctrica 2.2=rε  y un grosor de dieléctrico 

mmh 5.0= . La figura 4.22 muestra la fotografía del filtro fabricado basado 

en MTM´s. 
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Figura 4.22.- Fotografía del filtro novedoso basado en MTM´s.       

Tomada de [9]. 

 

La figura 4.23 (a) y (b) muestra los resultados medidos y simulados del 

filtro pasa-banda con MTM´s (en dB), respectivamente.  

 

De acuerdo a los resultados simulados, se puede observar que las 

pérdidas por inserción son menores a 0.2 dB y las pérdidas por retorno 

son mayores a -28.4 dB. La frecuencia central es 16.77 GHz, y el ancho 

de banda de 1 dB es de 40MHz (Un pasa-banda de 16.75GHz a 16.79 

GHz). Los resultados medidos muestran que las pérdidas por inserción 

dentro del pasa-banda son menores a 0.5 dB y las pérdidas por retorno 

dentro del rechaza-banda son mayores a -25 dB. Existe una buena 

concordancia entre los resultados medidos y simulados. 

 

 

Figura 4.23.- Parámetros-S del filtro novedoso (a) Simulados y  

(b) Medidos. Tomada de [9]. 
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Este filtro ha demostrado muchas ventajas deseables: baja pérdida por 

inserción, tamaño compacto, fácil fabricación y costo. Promete ser un 

dispositivo de bajo costo, en sistemas compactos de comunicación de 

ondas milimétricas y microondas. 

 

De manera similar en [10] se realizó otro filtro pasa-banda LH de banda 

ancha, acoplando dos celdas unitarias. Para reducir el tamaño de su 

estructura solo se consideró en la línea de transmisión el capacitor 

interdigital como celda unitaria y como brazo inductor sus dos brazos 

conectando sus terminaciones a tierra. En la figura 4.24 (a) y 4.24 (b) se 

muestra la estructura y los resultados de la simulación, respectivamente 

[10]. Mientras que los filtros pasa-banda tradicionales de líneas acopladas 

y de horquilla se muestran en las figuras 4.24 (c) y 4.24 (e), y los 

resultados de sus simulaciones se muestran en las figuras 4.24 (d) y 4.24 

(f), respectivamente. 

 

Figura 4.24.- Resultados de las simulaciones, considerando: 8.9=rε  y un 

grosor de substrato mmh 38.0= . Tomada de [10]. 
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De las figuras 4.24 (b), 4.24 (d) y 4.24 (f), podemos ver que todas las 

estructuras tienen los mismos anchos de banda de -10dB, mientras que 

todos ocupan áreas diferentes. El área del filtro LH presentado es de 
222.38.7 mmx , mientras que el área del filtro tradicional de líneas acopladas 

es de 215.24.19 mmx  y del filtro de horquilla 225.62.11 mmx . Así que es obvio 

que este filtro pasa-banda LH es mas compacto que los filtros 

tradicionales. Además de la ventaja de un área pequeña, se puede 

observar una pérdida por inserción más baja comparando las figuras 4.24 

(b), 4.24 (d) y 4.24 (f). 

 

4.3 Conclusiones 

 

La principal ventaja de los filtros y resonadores MTM mostrados en este 

capítulo es el alto grado de miniaturización que presentan estas 

estructuras, otra de sus ventajas es la eliminación de resonancias 

armónicas y bandas espurias, como lo indica la respuesta de estos 

dispositivos.  

 

También se observa que se obtienen resultados de mejor desempeño y 

de menores discrepancias entre las respuestas medidas y simuladas 

implementando las estructuras MTM con capacitancias interdigitales e 

inductores microstrip comparadas con las respuestas de estructuras 

implementadas con elementos SMD. 
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CAPÍTULO 5 
 

Filtros Pasa-Banda MTM´s Propuestos 

 

5.1 Introducción 

 

Se diseñaron dos filtros pasa-banda utilizando el método de acoplamiento 

descrito en el capitulo 3. Los filtros fueron diseñados para operar en la 

banda GSM 850 (824 a 894 MHz) de subida. 

 

Se diseñó un resonador en lazo cerrado MTM (Meta-material), para 

determinar el parámetro uQ  experimental.  

 

También se diseñó un filtro Chebyshev de tres polos utilizando un 

resonador en lazo cerrado MTM. Se hizo un segundo diseño de un filtro 

Cuasi-Elíptico de cuatro polos de igual manera usando el resonador en 

lazo cerrado MTM. Para el diseño de las tres estructuras se utilizó el 

método de acoplamiento descrito en el capitulo 3. 

 

Las tres estructuras diseñadas se construyeron y midieron para 

comprobar su desempeño real. En la construcción del resonador y los 

filtros se utilizó substrato Rogers RT DUROID 5880 con un grosor de 

mmh 575.1=  (62 mil) [1] y elementos SMD “Surface Mounted Devices” 

(Dispositivos de montadura superficial) [4]. Las características de los 

elementos SMD y del substrato se describen en el apéndice A. En el 

apéndice B se describe el proceso de fabricación del resonador y los 

filtros. En el apéndice C se muestra el VNA (Analizador de redes 

vectoriales) utilizado para las mediciones. 
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En todas las estructuras se utilizaron los simuladores de onda completa 

Sonnet [2] y AWR [3]. En el apéndice C se hace una breve descripción de 

estos simuladores. 

 

Las consideraciones que se tomaron en cuenta para diseñar el resonador 

CRLH fueron: el número de celdas, los valores de los elementos de la 

celda LH, el grosor y permitividad relativa del substrato, la impedancia 

característica de la TL CRLH, la frecuencia de operación y el cambio de 

fase de la TL CRLH “Transmission Line Composite Right Left Hand” 

(Línea de transmisión compuesta que sigue la regla de la mano izquierda 

y derecha) [5]. 

 

5.2 Resonador MTM 

 

Como primer paso, se diseñó una línea de transmisión CRLH balanceada 

(ZC=ZR=ZL sección 2.3) sobre un substrato Rogers DUROID 5880 con una 

permitividad relativa 2.2=rε , y un grosor mmh 575.1=  [1].  

 

Inicialmente la estructura se diseñó en lazo abierto con una impedancia 

característica ZC de 50 Ω para ambas partes Right-Hand y Left-Hand 

(ZC=ZR=ZL), con un numero de celdas N=2 (dos celdas en la parte RH y 

dos en la parte LH, sección 2.1 y 2.2), una fase de 0° a la primera 

frecuencia de corte MHzf 8591 =  (sección 2.3 y 2.6) para la línea de 

transmisión CRLH en lazo abierto, y una segunda fase de π−  a la 

segunda frecuencia de corte MHzf 18452 =  (sección 2.6), estas 

frecuencias se eligen en función del ancho de banda en el que operará la 

línea de transmisión CRLH, (en esta segunda frecuencia la línea te 

transmisión CRLH tiene una perdida por inserción de -3dB con elementos 

concentrados sin perdidas) y de acuerdo a la ecuación (2.82) (sección 

2.6) se determinaron los valores de los elementos concentrados iníciales 

para construir la línea de transmisión CRLH en lazo abierto. Considerando 

lo anterior los valores iníciales de los elementos concentrados para la 
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línea de transmisión CRLH en lazo abierto (como se muestra en el 

modelo de la figura 2.15 (a) sección 2.4) fueron 

,65.8 nHLR = ,46.3 pFCR = ,96854.3 pFCL =  y nHLL 921,9= , los cuales 

generan una impedancia Ω=== 50LRC ZZZ  

( Ω===== 50
L

L
L

R

R
RC C

L
Z

C

L
ZZ  sección 2.3 y 2.6) como se propone 

inicialmente. 

 

Para darle simetría a la línea de transmisión CRLH simulada, las 2 celdas 

que la componen se pusieron en configuración “T” (como se muestra el 

modelo de la figura 2.16 sección 2.4), esto se puede realizar debido a que 

es una línea de transmisión balanceada ( Ω=== 50LRC ZZZ ) (sección 2.3 

y 2.4) y considerando la implementación física de la línea de transmisión 

CRLH los valores de los capacitores e inductores de las 2 celdas Lelf-

Hand que forman parte de la línea de transmisión CRLH en lazo abierto 

cambiaron de valor ligeramente debido a los valores discretos disponibles 

de los elementos SMD [4], de esta manera los valores usados en la 

simulación para la línea de transmisión CRLH de los capacitores e 

inductores para las celdas Lelt-Hand fueron pFCL 2.82 =  y nHLL 10= . 

Con lo que obtenemos una impedancia característica para las celdas Left-

Hand  Ω=== 38.49
1.4

10
pF

nH

C

L
Z

L

L
L  la cual es muy cercana al valor 

deseado Ω== 50LC ZZ , por otra parte los valores de los elementos 

concentrados de la línea de transmisión CRLH que integran la parte 

Right-Hand no cambiaron de valor debido a que estos se implementaron 

con micro-strip en el diseño.  

 

La figura 5.1 (a) muestra el circuito esquemático con elementos 

concentrados de una línea de transmisión CRLH de 2 celdas en 

configuración “T” a lazo abierto, con la parte Right-Hand y la parte Left-

Hand mescladas. La figura 5.1 (b) muestra la grafica de las pérdidas por 
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inserción simuladas [3] para la línea de transmisión CRLH en lazo abierto 

en configuración “T” con valores determinados inicialmente y los valores 

finales disponibles utilizados para la línea de transmisión CRLH de 2 

celdas. 

 
 

 
 

(a) 

 
(b) 

Figura 5.1.- TL CRLH. (a) Circuito esquemático para una TL CRLH de 2 

celdas. (b) Pérdidas por inserción  y retorno para la TL CRLH de 2 celdas 

con elementos SMD teóricos y disponibles para la celda LH. 

 
 
Para poder sustituir los elementos concentrados de las 2 celdas Right-

Hand (como lo muestra el modelo de una sola celda PRH en la tabla 2.1 

sección 2.3) que componen la línea de transmisión CRLH (considerando 

que tenemos una línea de transmisión CRLH balanceada podemos 

separa la parte Right-Hand de la parte Left-Hand como se muestra en la 

figura 2.12 sección 2.3) por elementos distribuidos (microstrip) debemos 

saber la fase que introducen las dos celdas PRH.  

 

El cambio en fase total producido por las dos celdas Right-Hand en lazo 

abierto a la frecuencia central deseada es de aproximadamente -111°, 

como se muestra la simulación [3] en la figura 5.2, por lo tanto para 

obtener un cambio de fase equivalente sobre micro-strip de la parte Right-

Hand, se debe introducir una línea de transmisión de 78.241mm de 

longitud y para obtener una estructura balanceada debemos tener una 

impedancia Ω= 50RZ  en las dos celdas Right-Hand lo cual logramos con 

un grosor de línea micro-strip de 4.8596mm sobre substrato Rogers 
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DUROID 5880 con una permitividad relativa 2.2=rε , y un grosor 

mmh 575.1=  [1]. En la figura 5.2 también se muestra el cambio de fase 

producido por las 2 celdas Left-Hand y el producido por la línea de 

transmisión CRLH de 2 celdas final. 

 
 

 
Figura 5.2.- Respuesta en fase de 2 celdas PRH, PLH y CRLH. 

 
Para obtener el comportamiento de una línea de transmisión CRLH 

considerando pérdidas se tomaron en cuenta los siguientes parámetros: 

las propiedades metálicas del conductor, pérdidas tangenciales (tan δ) del 

dieléctrico, y los factores de calidad de los elementos concentrados SMD 

[4] usados en su implementación. La tabla 5.1 muestra los valores para 

cada factor de perdida utilizando cobre como conductor con un grosor 17 

µm [1]. 

 

 
Tabla 5.1. Valores de los elementos con pérdida usados en las 

simulaciones. 
Grosor de Cobre 17 µm 
Resistencia Metalica de Baja Frecuencia Metal  9.56513×10-4 Ω/sq 
Efecto Piel del Metal 2.5911419×10-7 Ω/(sq·f-1/2) 
Perdida Tangencial de Dielectrico 0.0009 
Factor Q de Capacitor 250 
Frecuencia Q  del Capacitor 1000 MHz 
Factor Q del Inductor 66 
Frecuencia Q del inductor [37] 900 MHz 
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Otro punto importante que se consideró en la implementación física del 

resonador en lazo cerrado fue separar la parte Left-Hand (elementos 

concentrados SMD [4] en configuración “T”) de la parte Right-Hand 

(elementos distribuidos líneas micro-strip) como lo muestra en el modelo 

de línea de transmisión CRLH de la figura 2.12, esto es posible debido a 

que inicialmente tenemos una línea de transmisión CRLH balanceada 

(sección 2.3), posteriormente se colocaron en cascada cada una de las 

celdas Right-Hand y Left-Hand para construir el resonador de lazo 

cerrado de orden cero basado en una línea de transmisión CRLH 

balanceada, como se muestra en la figura 5.3 (a). 

 

Ahora para determinar el valor simulado del factor de calidad descargado 

uQ , el resonador de orden cero se acopló débilmente en ambos puertos, 

como se muestra en la figura 5.3 (a). Por otro lado considerando los 

valores de pérdida de la tabla 5.1 y con el resonador dentro de una caja 

metálica con paredes de cobre, con un tamaño de caja x=44.4mm, 

y=40mm, z=20mm, y una maya con tamaño de celda x=400micras, 

y=400micras, para la simulación (apéndice C), y haciendo uso de 

simuladores de onda completa [2, 3], se obtuvo la respuesta mostrada en 

la figura 5.3 (b), mostrando un factor de calidad descargado 09.65=uQ , a 

una frecuencia de resonancia a 886 MHz la cual varia con el tipo de 

acoplamiento utilizado. 
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(a) 

 
 

(b)
Figura 5.3.- Resonador MTM en lazo cerrado. (a) Estructura acoplada 

débilmente. (b) Respuesta del parámetro 21S  considerando pérdidas 

resistivas, mostrando un factor de calidad 09.65=uQ . 

 

El resonador de la figura 5.3 (a) se construyó (apéndice B) y midió por 

medio de un VNA [Wiltron modelo 360B]. Los inductores se conectaron a 

tierra por medio de una vía metálica. Las pérdidas por inserción medida y 

simulada se muestran en la figura 5.4 (a) y (b), los resultados medidos 

muestran un modo fundamental ubicado en GHzfR 82.0=  y el modo de 

resonancia siguiente a una frecuencia mayor de GHz5.2  ( RR ff 32 > ). El 

ancho de banda de 3-dB del resonador es de 2.56% con un 04.39=uQ .  

 

 
(a) 

 
(b) 

Figura 5.4.- Pérdidas por inserción del resonador MTM de la figura 5.3(a). 

(a) Pérdidas por inserción medidas y simuladas en banda angosta con un 

04.39=uQ  medido y un 6.65=uQ  simulado. (b) Perdida por inserción 

medidas y simuladas en banda ancha mostrando una frecuencia de 

resonancia en su segundo armónico RR ff 32 >  en ambos casos. 
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La diferencia entre el valor de los factores uQ  medido y simulado se debe 

principalmente a las tolerancias de los capacitores e inductores SMD [4], 

a los elementos resistivos parásitos que se introducen con las soldaduras 

en cada una de las uniones entre elementos SMD [4] y conectores de 

entrada/salida con la línea microstrip, mientras que la diferencia entre 

frecuencia de resonancia se debe a las tolerancias de manufactura, 

tolerancias en los valores de los elementos SMD [4], otra consideración 

que no se tomo en cuenta fueron las dimensiones físicas de los 

capacitores e inductores SMD para la simulación [2, 3], y un factor muy 

importante que desvía considerablemente la frecuencia de resonancia  es 

la vía que conecta el inductor SMD [4] del resonador a tierra ya que esta 

introduce una pequeña inductancia la cual se agrega al valor del inductor 

SMD [4] y que desvía considerablemente la frecuencia de resonancia.  

 

Por otra parte la consideración en el acoplamiento de los puertos de 

entrada/salida entre microstrip y conectores a la frecuencia de interés el 

efecto es despreciable pues este acoplamiento se puede simular como 

una transición en una línea micro-strip de alta impedancia (1.6mm x 

3.6mm) a baja impedancia (4.8mm x 5.6mm) o con un inductor (3nH) en 

serie y con un capacitor (3pF) en paralelo en ambos casos no se afecta la 

frecuencia de operación solo se afecta su la magnitud, para el primer caso 

(microstrip) el efecto es despreciable, para el segundo caso (circuito L-C) 

si se aprecia una modificación considerable en la magnitud, debido a esto 

concluimos que el desempeño de los conectores es optimo en el rango en 

que estamos trabajando. La figura 5.5 muestra el resonador 

implementado físicamente. 
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Figura 5.5.- Resonador MTM de la figura 5.3 (a) implementado 

físicamente. 
 

Como comparación, la figura 5.6 muestra las dimensiones del resonador 

MTM diseñado y un resonador de 360° convencional ambos  utilizando 

substrato DUROID de grosor mmh 575.1= , a la misma frecuencia de 

resonancia. Como se puede observar, se logra una miniaturización del 

88.32%. 

 

 
Figura 5.6.- Dimensiones de resonadores: (a) Resonador convencional de 

360°, (b) Resonador MTM diseñado. 

 
La figura 5.7 muestra las respuestas de los resonadores de la figura 5.6, 

la eliminación de bandas y resonancias armónicas es evidente en 

estructuras MTM. La primera resonancia espuria del resonador MTM 

diseñado se encuentra a los 3.814 GHz mientras que en un resonador 

convencional de 360° se localiza a 1.756 GHz como s e muestra en la 

figura 5.7. 
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Figura 5.7.- Respuesta en banda ancha de los resonadores (a) y (b) de la 

figura 5.6. 

 

5.3 Filtro Chebyshev MTM de Tercer Orden 

 

Los valores de los elementos de un filtro prototipo pasa-bajas Chebyshev 

de tercer orden y un rizo en el pasa-banda de 0.1 dB se muestran en la 

tabla 5.2. 

 

Tabla 5.2 Valores de los elementos de un filtro tercer orden con un rizo de 
0.1dB. 

g0 g1 g2 g3 g4 

1.0000 1.0316 1.1474 1.0316 1.0000 

 

Y usando la ecuación (3.46) para el acoplamiento en el diseño del 

resonador, con un 7% de ancho de banda fraccional (FBW) FBW=0.07 

(829-889MHz) y una frecuencia central MHzf 8590 = , los parámetros de 

diseño de acoplamiento deseados para el filtro pasa-banda se muestran 

en la tabla 5.3. 

 
Tabla 5.3 Parámetros de acoplamiento del filtro pasa-banda de tercer 

orden. 
Qe1 Qe3 k12 k23 

14.7371 14.7371 0.064340 0.064340 
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Los factores de calidad externa ( 1eQ  y 3eQ ) y los coeficientes de 

acoplamiento ( 12k  y 23k ) se determinaron con ayuda del uso de 

simuladores de onda completa [2, 3]. Note que los parámetros calculados 

son simétricos, así que la simetría del filtro también debe ser simétrica. 

 

El resonador de la figura 5.3 (a) se acoplo asimétricamente para las 

mediciones del parámetro 1eQ [2, 3], se acopló fuertemente en el puerto 1 

y débilmente en el puerto 2. Haciendo uso de la ecuación (3.61) se midió 

el parámetro 1eQ . El resonador se acopló al puerto de entrada con líneas 

de transmisión delgadas, las cuales concentran una corriente más alta, y 

por tanto producen un acoplamiento más fuerte. Se modificó el parámetro 

1eQ  variando la longitud de las líneas de transmisión que acoplan 

fuertemente al resonador. Obteniendo un acoplamiento mayor, 

incrementando la longitud de las líneas delgadas de acoplamiento, y por 

consiguiente obteniendo un parámetro 1eQ  menor. La figura 5.8 muestra 5 

esquemas de acoplamiento variando la longitud de las líneas delgadas de 

acoplamiento. Como se muestra en los esquemas las líneas delgadas de 

acoplamiento del puerto 1 pasan debajo de los capacitares e inductores 

SMD [4] sin tocarlos, para de esta manera lograr un acoplamiento mayor. 

La figura 5.9 muestra la grafica del valor del parámetro 1eQ  para cada uno 

de los 5 esquemas de la figura 5.8. La figura 5.10 muestra las pérdidas 

por inserción simuladas [2, 3] de los esquemas de acoplamiento de la 

figura 5.8.  
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Figura 5.8.- Esquemas de acoplamiento para el resonador de la figura 

5.3(a). 

 

 
Figura 5.9.- Esquemas de acoplamiento contra 1eQ . 

 

 
Figura 5.10.- Pérdidas por inserción de los cinco esquemáticos de la 

figura 5.6. 

 
Note de la figura 5.10 que la frecuencia de resonancia cambia un poco 

dependiendo del acoplamiento. Las pérdidas por inserción debajo de los -
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20dB, debido al débil acoplamiento en el puerto 2, son suficientes para 

obtener una buena medición del parámetro 1eQ . El esquema cinco de la 

figura 5.8 genera un 76.141 =eQ  el cual se aproxima bastante al valor 1eQ  

deseado ( 7371.141 =eQ ). Esta misma estructura se utilizó para el 

parámetro 3eQ , debido a la simetría del filtro. 

 

Ahora para calcular el coeficiente de acoplamiento 12k , entre el resonador 

1 y 2, los puertos de entrada y salida se acoplaron débilmente, y se dejo 

una separación de 0.4mm entre ambos resonadores la cual produce un 

factor de acoplamiento 04302.012 =k . Para producir  y ajustar un 

acoplamiento mayor entre los dos resonadores, se pusieron dos líneas 

delgadas a ambos lados de los resonadores como se muestra en los 

esquemas de la figura 5.11, las cuales pasan por debajo de los 

capacitores SMD [4] e incrementan el parámetro 12k . La figura 5.11 

muestra 4 esquemas de acoplamiento los cuales producen distintos 

parámetros 12k  como se muestra en la grafica de la figura 5.12. La figura 

5.13 muestra las pérdidas por inserción simuladas [2, 3] producidas por 

los distintos esquemas de acoplamiento de la figura 5.11. 

 
 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura 5.11.- Esquemas de acoplamiento entre el resonador uno y dos. 
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Figura 5.12.- Esquemas de acoplamiento contra .12k  

 

 
Figura 5.13.- Perdías por inserción para los esquemas de la figura 5.11. 

 
El esquema 4 de la figura 5.11 produce un factor de acoplamiento 

064982201.012 =k  el cual concuerda con el parámetro 12k  deseado 

( 0.06434012 =k ). 

 

El coeficiente de acoplamiento 23k  es del mismo valor que el coeficiente 

de acoplamiento 12k , así que la estructura completa se implemento de 

acuerdo a los esquemas con los que se obtuvieron los parámetros 1eQ  y 

12k . La estructura completa del filtro se muestra en la figura 5.14, y su 

respuesta simulada [2, 3] se grafica en la figura 5.15 considerando las 

pérdidas de la tabla 5.1, a excepción de las pérdidas de los capacitores e 

inductores SMD [4]. La figura 5.16 muestra la respuesta simulada [2, 3] 

del filtro pasa banda considerando todas las pérdidas mostradas en la 

tabla 5.1 incluyendo las pérdidas de capacitores e inductores SMD [4]. 
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Figura 5.14.- Filtro Chebyshev de tercer orden. 

 

 
Figura 5.15.- Pérdidas por inserción y retorno del filtro Chebyshev de 

tercer orden. 

 
 

 
Figura 5.16.- Pérdidas por inserción y retorno del filtro Chebyshev de 

tercer orden incluyendo pérdidas por capacitores e inductores SMD. 

 
 



 130

 
Figura 5.17.- Respuesta de la fase del filtro Chebyshev de tercer orden. 

 

La figura 5.17 muestra la respuesta en fase del filtro en la cual muestra 

una fase LH a bajas frecuencias y una fase RH a altas frecuencias [5]. 

 

Note de la figura 5.15 que las pérdidas por retorno mínimas dentro del 

pasa banda son de -13.58 dB mientras que las pérdidas por inserción 

mínimas dentro del pasa-banda son de -0.31 dB considerando solo 

pérdidas por conductor y substrato. De la figura 5.16 podemos apreciar 

que las pérdidas por retorno mínimas dentro del pasa-banda  son de -

14.35 dB, y las pérdidas por inserción mínimas dentro del pasa-banda son 

de -2.98 dB incluyendo las pérdidas de capacitores e inductores SMD [4], 

obteniendo un ancho de banda fraccional de 9.7% (896-811MHz).  

 

Se puede apreciar una gran diferencia entre las figuras 5.15 y 5.16 esta 

diferencia se debe principalmente a las pérdidas introducidas por los 

capacitores e inductores SMD [4]. La frecuencia de operación del filtro 

pasa-banda cambio ≈ 5MHz debido a las líneas de acoplamiento de los 

puertos de entrada/salida y de resonadores. 

 

La respuesta de las pérdidas por inserción y retorno simuladas [2, 3] en 

banda-ancha del filtro Chebyshev considerando las pérdidas de la tabla 

5.1 se muestra en la figura 5.18 donde se nota la eliminación de 

armónicos arriba de los 3.5GHz. 
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Figura 5.18.- Pérdidas por inserción en banda ancha del filtro Chebyshev 

de tercer orden. 

 

El filtro Chebyshev de la figura 5.14 se construyó utilizando elementos 

SMD y midió por medio de un VNA [Wiltron modelo 360B]. Las pérdidas 

por inserción y retorno medidas se muestran en la figura 5.19, mientras 

que las pérdidas por inserción medida y simulada [2, 3] considerando 

todas las pérdidas de la tabla 5.1 se muestran en la figura 5.20 (a) y (b). 

 

El ancho de banda para el filtro Chebyshev obtenido en la simulación [2, 

3] fue de 84MHz (896-811MHz o 9.7%) con una perdida por inserción 

entre -5.98 y -2.98 dBs y una perdida por retorno mayor a -14.35 dBs 

dentro del pasa banda como se muestra en la figura 5.16.  

 

Por otra parte el ancho de banda obtenido en la medición fue de 99MHz 

(824-725MHz o 12.7%) con una perdida por inserción entre -5.2 y -2.2 

dBs y una perdida por retorno mayor a -15 dBs dentro del pasa banda 

como se muestra en la figura 5.19, recorrida en frecuencia 84MHz como 

se muestra en la figura 5.20 (a). De su respuesta medida en banda ancha 

se observa un espurio cercano a los 3 GHz )3( cf>  como se muestra en la 

figura 5.20 (b). En la figura 5.20 (c) se muestra la fase medida y simulada 

el filtro Chebyshev. 
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Figura 5.19.- Pérdidas por inserción y retorno medidas en banda angosta 

del filtro Chebyshev mostrando un %7.12=FBW  a una frecuencia central 

MHzfc 5.774≈ . 

 

 
(a) 

 
(b) 

 

 

(c) 

Figura 5.20.- Pérdidas por inserción del filtro Chebyshev de la figura 5.14. 

(a) Pérdidas por inserción medidas y simuladas en banda angosta 

mostrando un %7.12=FBW   en el medido y un %7.9=FBW  en el 

simulado. (b) Perdida por inserción medidas y simuladas en banda ancha 

mostrando un espurio cercano a los 3GHz )3( cf>  para la respuesta 

medida. (c) Fase medida y simulada. 
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Las diferencia entre el FBW  medido y simulado [2, 3] se debe 

principalmente a las tolerancias de los capacitores e inductores SMD, 

mientras que la diferencia entre la frecuencia central medida y simulada 

[2, 3] se debe principalmente a que las dimensiones físicas de los 

capacitores e inductores SMD no se tomaron en cuenta en la simulación. 

Otro factor de importancia que contribuyo a obtener una diferencia en la 

frecuencia central medida y simulada [2, 3] fue el grosor de las líneas de 

acoplamiento y líneas mismas del resonador, ya que se hicieron 

mediciones ópticas de las líneas micro-strip del filtro físico observando 

una diferencia de mµ50  entre las líneas consideradas en la simulación [2, 

3] las del filtro real, esta diferencia entre líneas micro-strip fue debido a 

procesos de manufactura y un factor muy importante que desvía 

considerablemente la frecuencia de resonancia  (al igual que en el 

resonador) es la vía que conecta el cada inductor SMD [4] a tierra ya que 

esta introduce una pequeña inductancia la cual se agrega al valor del 

inductor SMD [4] y que desvía considerablemente la frecuencia de 

resonancia.  

 

Por otra parte la consideración en el acoplamiento de los puertos de 

entrada/salida entre microstrip y conectores a la frecuencia de interés el 

efecto es despreciable pues este acoplamiento se puede simular como 

una transición en una línea micro-strip de alta impedancia (1.6mm x 

3.6mm) a baja impedancia (4.8mm x 5.6mm) o con un inductor (3nH) en 

serie y con un capacitor (3pF) en paralelo en ambos casos no se afecta la 

frecuencia de operación solo se afecta su la magnitud, para el primer caso 

(microstrip) el efecto es despreciable, para el segundo caso (circuito L-C) 

si se aprecia una modificación considerable en la magnitud, debido a esto 

concluimos que el desempeño de los conectores es optimo en el rango en 

que estamos trabajando. 
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Las respuestas medidas mantienen características similares con las 

simuladas [2, 3] en todo el rango de frecuencias simulado. La figura 5.21 

muestra el filtro Chebyshev implementado físicamente. 

 

 

Figura 5.21.- Filtro Chebyshev MTM de la figura 5.14 implementado 

físicamente. 

 

5.4 Filtro Cuasi-Elíptico  MTM de Cuarto Orden. 

 

Un filtro Cuasi-Elíptico se diseño siguiendo los mismos pasos que el filtro 

Chebyshev de tercer orden. Los valores de los elementos para un filtro 

prototipo pasabalas de cuarto orden Cuasi-Elíptico con pérdidas por 

retorno en el pasa-banda de dBLR 20−= , obtenidos de la tabla 3.2, se 

muestran en la tabla 5.4. 

 

Tabla 5.4.- Valores de elementos para un filtro de cuarto orden con 

dBLR 20−= . 

aΩ  1g  2g  1J  2J  

1.80 0.95974 1.42192 -0.21083 1.11769 

 
 

Utilizando la ecuación (3.47) de acoplamiento entre resonadores, con un 

ancho de banda fraccional de 7.2% (828-890MHz) a la misma frecuencia 

central MHzf 8590 = , se determinaron los parámetros pasa-banda 

deseados, mostrados en la tabla 5.5. 
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Tabla 5.5.- Parámetros de acoplamiento del filtro pasa-banda de cuarto 

orden. 

1eQ ,
4eQ  

12M ,
34M  

23M  
14M  

13.3297 0.06163 0.056595 -0.015816 

 

Nuevamente, los parámetros de acoplamiento son simétricos, así que la 

estructura del filtro también será simétrica.  

 

Los factores de calidad externa ( 1eQ  y 4eQ ) y los coeficientes de 

acoplamiento ( 12M , 34M , 23M  y 14M ) se determinaron de igual manera con 

ayuda de simuladores de onda completa [2, 3]. 

 

La figura 5.22 muestra 5 esquemas de acoplamiento variando la longitud 

de las líneas delgadas de acoplamiento para determinar el valor deseado 

del parámetro de acoplamiento 1eQ = 4eQ . La figura 5.23 muestra la grafica 

del parámetro 1eQ  para cada uno de los 5 esquemas de la figura 5.22. La 

figura 5.24 muestra las pérdidas por inserción simuladas [2, 3] de los 

esquemas de acoplamiento de la figura 5.22. 

 

 
Figura 5.22.- Esquemas de acoplamiento para el resonador de la figura 

5.3(a). 
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Figura 5.23.- Esquemas de acoplamiento contra 1eQ . 

 

 
Figura 5.24.- Pérdidas por inserción de los cinco esquemáticos de la 

figura 5.22. 

Note de la figura 5.24 que la frecuencia de resonancia cambia un poco 

dependiendo del acoplamiento. Las pérdidas por inserción debajo de los -

20dB, debido al acoplamiento débil en el puerto 2, son suficientes para 

obtener una buena medición del parámetro 1eQ . El esquema cinco de la 

figura 5.22 genera un 3898.131 =eQ  el cual se aproxima bastante al valor 

1eQ  deseado ( 3297.131 =eQ ). Esta misma estructura se utilizo para el 

parámetro 4eQ , debido a la simetría del filtro. 

Ahora para calcular el coeficiente de acoplamiento 12M , entre el resonador 

1 y 2, los puertos de entrada y salida se acoplaron débilmente, y se dejo 

una separación de 0.4mm entre ambos resonadores, para ajustar el 

acoplamiento deseado entre los dos resonadores, se pusieron dos líneas 

delgadas a ambos lados de los resonadores las cuales se fueron variando 
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hasta llegar al esquema 1 de la figura 5.25 el cual produce un parámetro 

de acoplamiento 0617372.012 =M , que se aproxima bastante al parámetro 

deseado ( 0616336.012 =M ), se procedió de igual manera para ajustar el 

parámetro 23M  y se obtuvo el esquema 2 de la figura 5.25 el cual produce 

un parámetro de acoplamiento 0563095.023 =M , que se aproxima 

bastante al parámetro deseado ( 056595.023 =M ), a diferencia de los 

parámetros 12M , 23M  el coeficiente de acoplamiento 
14M  se ajusto por 

medio de una línea de transmisión con una longitud eléctrica de 180° 

( cm61.20≈ ) en la frecuencia central para lograr un acoplamiento cruzado 

negativo entre el resonador 1 y 4 como se muestra en el esquema 3 de la 

figura 5.25, el cual produce un factor de acoplamiento 0157162.014 =M , 

que se aproxima bastante al parámetro deseado ( 0157162.014 =M ). 

 

La figura 5.26 muestra las pérdidas por inserción simuladas [2, 3] 

producidas por los distintos esquemas de acoplamiento de la figura 5.25. 

En la figura 5.27 se muestra la respuesta en fase simulada [2, 3] para las 

graficas de la figura 5.26 producidas por los distintos esquemas de la 

figura 5.25. 
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Figura 5.25.- Esquemas de acoplamiento para distintos parámetros. (1) 

Parámetro 12M . (2) Parámetro 23M . (3) Parámetro 
14M . 

 
 
 

 
Figura 5.26.- Perdías por inserción para los esquemas de la figura 5.25. 
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Figura 5.27.- Respuesta en fase de los esquemas de la figura 5.25. 

 

Los coeficiente de acoplamiento 
4eQ  y 

34M   son del mismo valor a los 

coeficiente de acoplamiento
1eQ  y 

12M  respectivamente, así que la 

estructura completa se implemento de acuerdo a los esquemas con los 

que se obtuvieron los parámetros 1eQ , 
12M , 

23M  y 
14M . La estructura 

completa del filtro se muestra en la figura 5.28, y su respuesta simulada 

[2, 3] se grafica en la figura 5.29 considerando las pérdidas de la tabla 

5.1, a excepción de las pérdidas de los capacitores e inductores SMD [4]. 

La figura 5.30 muestra la respuesta simulada [2, 3] del filtro pasa banda 

considerando todas las pérdidas mostradas en la tabla 5.1 incluyendo las 

pérdidas de capacitores e inductores SMD [4]. 

 

 
Figura 5.28.- Filtro Cuasi-Elíptico de cuarto orden. 
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Figura 5.29.- Pérdidas por inserción y retorno del filtro Cuasi-Elíptico de 

cuarto orden. 

 

 
Figura 5.30.- Pérdidas por inserción y retorno del filtro Cuasi-Elíptico de 

cuarto orden incluyendo las pérdidas por capacitores e inductores SMD. 

 

 
Figura 5.31.- Respuesta de la fase del filtro Cuasi-Elíptico de cuarto 

orden. 
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La figura 5.31 muestra la respuesta de fase del filtro en la cual muestra 

una fase LH a bajas frecuencias y una fase RH a altas frecuencias [5]. 

 

Note de la figura 5.29 que las pérdidas por retorno mínimas dentro del 

pasa banda son de -19.03 dB mientras que las pérdidas por inserción 

mínimas dentro del pasa-banda son de -0.3 dB considerando solo 

pérdidas por conductor y substrato. De la figura 5.30 podemos apreciar 

que las pérdidas por retorno mínimas dentro del pasa-banda  son de -

22.62 dB, y las pérdidas por inserción mínimas dentro del pasa-banda son 

de -3.65 dB incluyendo las pérdidas de capacitores e inductores SMD [4], 

obteniendo un ancho de banda fraccional de 7.33% (824 - 887MHz), muy 

próximo al deseado (7.2%).  

 

Se puede apreciar una gran diferencia entre las figuras 5.29 y 5.30 esta 

diferencia se debe principalmente a las pérdidas introducidas por los 

capacitores e inductores SMD [4]. La frecuencia de operación del filtro 

pasa-banda cambio ≈ 4MHz debido a las líneas de acoplamiento de los 

puertos de entrada/salida y de resonadores. 

 

La respuesta simulada [2, 3] de pérdidas por inserción y retorno en 

banda-ancha del filtro Cuasi-Elíptico considerando las pérdidas de la tabla 

5.1 se muestra en la figura 5.32 donde se nota la eliminación de espurios 

arriba de los 3GHz. 
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Figura 5.32.- Pérdidas por inserción y retorno en banda ancha del filtro 

Cuasi-Elíptico de cuarto orden. 

El filtro Cuasi-Elíptico de la figura 5.28 se construyo utilizando elementos 

SMD [4] y midió por medio de un VNA [Wiltron modelo 360B]. Las 

pérdidas por inserción y retorno medidas se muestran en la figura 5.33, 

mientras que las pérdidas por inserción medida y simulada [2, 3] 

(considerando todas las pérdidas de la tabla 5.1) se muestran en la figura 

5.34 (a) y (b). 

 

El ancho de banda para el filtro Cuasi-Elíptico obtenido en la simulación 

[2, 3] (considerando todas las pérdidas de la tabla 5.1) fue de 63MHz (824 

- 887MHz ó 7.33%) con una perdida por inserción entre -6.67 y -3.65 dBs 

y una perdida por retorno mayor a -22.62 dBs dentro del pasa banda 

como se muestra en la figura 5.30.  

 
Por otra parte el ancho de banda obtenido en la medición fue de 80MHz 

(740-820MHz ó 10.2%) con una perdida por inserción entre -5.6 y -2.6 

dBs y una perdida por retorno mayor a -15 dBs dentro del pasa banda 

como se muestra en la figura 5.33, recorrida en frecuencia 76MHz como 

se muestra en la figura 5.34(a). De su respuesta medida en banda ancha 

se observa un espurio cercano a los 3 GHz )3( cf>  como se muestra en la 

figura 5.34 (b). En la figura 5.34 (c) se muestra la fase medida y simulada 

el filtro Cuasi-Elíptico. 
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Figura 5.33.- Pérdidas por inserción y retorno medidas en banda angosta 

del filtro Cuasi-Elíptico mostrando un %2.10=FBW  a una frecuencia 

central MHzfc 780≈ . 

 

 
(a) 

 
(b) 

 

 

(c) 

Figura 5.34.- Pérdidas por inserción del filtro Cuasi-Elíptico de la figura 

5.28. (a) Pérdidas por inserción medidas y simuladas en banda angosta 

mostrando un %2.10=FBW   en el medido y un %33.7=FBW  en el 

simulado. (b) Perdida por inserción medidas y simuladas en banda ancha 

mostrando un espurio cercano a los 3GHz )3( cf>  para la respuesta 

medida. (c) Fase medida y simulada. 
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Las diferencia entre el FBW  medido y simulado [2, 3] se debe 

principalmente a las tolerancias de los capacitores e inductores SMD [4], 

mientras que la diferencia entre la frecuencia central medida y simulada 

[2, 3] se debe principalmente a que las dimensiones físicas de los 

capacitores e inductores SMD [4] no se tomaron en cuenta en la 

simulación. Otro factor de importancia que contribuyo a obtener una 

diferencia en la frecuencia central medida y simulada [2, 3] fue el grosor 

de las líneas de acoplamiento y líneas mismas del resonador, ya que se 

hicieron mediciones ópticas de las líneas micro-strip del filtro físico 

observando una diferencia de mµ50  entre las líneas consideradas en la 

simulación [2, 3] las del filtro real, esta diferencia entre líneas micro-strip 

fue debido a procesos de manufactura como en el caso del filtro 

Chebyshev y de igual manera como fue para el filtro Chebyshev un factor 

muy importante que desvía considerablemente la frecuencia de 

resonancia es la vía que conecta el cada inductor SMD [4] a tierra ya que 

esta introduce una pequeña inductancia la cual se agrega al valor del 

inductor SMD [4] y que desvía considerablemente la frecuencia de 

resonancia.  

 

Por otra parte la consideración en el acoplamiento de los puertos de 

entrada/salida entre microstrip y conectores a la frecuencia de interés el 

efecto es despreciable pues este acoplamiento se puede simular como 

una transición en una línea micro-strip de alta impedancia (1.6mm x 

3.6mm) a baja impedancia (4.8mm x 5.6mm) o con un inductor (3nH) en 

serie y con un capacitor (3pF) en paralelo en ambos casos no se afecta la 

frecuencia de operación solo se afecta su la magnitud, para el primer caso 

(microstrip) el efecto es despreciable, para el segundo caso (circuito L-C) 

si se aprecia una modificación considerable en la magnitud, debido a esto 

concluimos que el desempeño de los conectores es optimo en el rango en 

que estamos trabajando. 
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Sin embargo las respuestas medidas mantienen características similares 

con las simuladas en todo el rango de frecuencias que se simularon [2, 3]. 

La figura 5.35 muestra el filtro Cuasi-Elíptico implementado físicamente. 

 

 
Figura 5.35.- Filtro Cuasi-Elíptico MTM de la figura 5.28 implementado 

físicamente. 

 

5.5 Conclusiones 

 

En éste capitulo se  diseñó y simuló un resonador en lazo cerrado CRLH 

usando substrato Rogers DUROID 5880. Mostrando un factor 09.65=uQ  

en la simulación y un factor 04.39=uQ  medido. 

 

Posteriormente se diseñaron dos filtros Chebyshev y Cuasi-Elíptico de 

tercer y cuarto orden respectivamente usando los resonadores de lazo 

cerrado. 

 

El filtro Chebyshev tiene una  respuesta simulada, con pérdidas por 

inserción máxima  de -2.98 dB, mientras que en la medición se obtuvieron 

-2.2 dB la mejora de las perdidas por inserción en las mediciones se debe 

a que se consideraron los valores mas pequeños Q de los elementos 

SMD en la frecuencia de operación. 
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De igual manera el filtro Cuasi-Elíptico fue simulado y medido mostrando 

pérdidas por inserción mínimas en la simulación de -3.65 dB y en el 

experimento de -2.6 dB la diferencia en perdidas por inserción se debe a 

que se consideraron los valores mas pequeños Q de los elementos SMD 

en la frecuencia de operación lo cual contribuye en una mejora para la 

respuesta medida. 

 

Ambos filtros muestra buena concordancia entre medición y simulación. 

En general un cambio de frecuencia de alrededor de 80MHz fue 

observado en todas las estructuras debido a la implementación con 

SMD’s, cuyas dimensiones no son tomadas en cuenta en el simulador, a 

tolerancias de manufactura, uniones de conectores y elementos SMD con 

líneas microstrip, pero el factor mas considerable fueron las vías que 

conectan los inductores SMD a tierra. 

 

Es importante recalcar que todas las estructuras presentan dimensiones 

significativamente menores comparadas con las convencionales debido el 

uso de resonadores MTM miniaturizados, también presentan resonancias 

espurias a mayores frecuencias y otra de sus ventaja es que tienen un 

grado de diseño mayor en comparación con uno convencional. 
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CAPÍTULO 6 
 

Conclusiones y Trabajo Futuro 

 

6.1 Conclusiones 

 

En ésta tesis se diseñaron exitosamente dos filtros novedosos utilizando 

las propiedades y características “Composite-Right/Left-Handed 

Metamaterials” (Metamateriales de la regla de la mano izquierda/derecha 

compuesta CRLH MTM), para la banda 850 GSM de subida. Los filtros se 

diseñaron en base a resonadores MTM en lazo cerrado de orden cero. 

 

La primera ventaja notable es la reducción en tamaño debido al uso de los 

resonadores MTM de orden cero. Aproximadamente se logró una 

miniaturización de 80.32% comparado con un resonador de lazo cerrado 

convencional (capitulo 5). Otra ventaja importante de los filtros MTM es la 

eliminación de resonancias armónicas la cual se demostró con éxito 

experimentalmente en todas las estructuras. Dichas resonancias pueden 

causar interferencia con otros sistemas o en sistemas de banda muy 

ancha por lo que son generalmente filtradas por filtros pasa altas o pasa 

bajas. 

 

En el capitulo 5 se mostraron los factores de calidad medidos y simulados 

de un resonador MTM débilmente acoplado. En la simulación se obtuvo 

uQ  de 65.09 mientras que en el experimento se obtuvo un factor uQ  de 

39.04. El factor principal que degrada este factor son los inductores SMD 

ya que tienen un factor 66=Q , este factor es de baja calidad debido a 

que el grosor del cable de los inductores es muy delgado, derivando en 

grandes concentraciones de corriente y por consiguiente se aumentan las 

pérdidas de potencia.  
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En la sección 5.3 se implementó exitosamente un filtro Chebyshev de 

tercer orden utilizando resonadores MTM. Este filtro presentó una pérdida 

por inserción mínima dentro del pasa-banda de -2.2dB y una pérdida por 

retorno mayor a -15 dBs dentro del pasa banda con un ancho de banda 

del 12.7% con una frecuencia central de 774.5MHz. Hubo un cambio en 

frecuencia de 84MHz en comparación con la medición experimental y la 

simulada. Sin embargo se aprecia una gran similitud entre los resultados 

simulados y experimentales.  

 

El ancho de banda para el filtro Chebyshev obtenido en la simulación fue 

de 84MHz (896-811MHz o 9.7%) con una pérdida por inserción entre -

5.98 y -2.98 dBs y una pérdida por retorno mayor a -14.35 dBs dentro del 

pasa banda. 

 

Las diferencia entre el FBW  medido y simulado se debe principalmente a 

las tolerancias de los capacitores e inductores SMD, mientras que la 

diferencia entre la frecuencia central medida y simulada se debe 

principalmente a que las dimensiones físicas de los capacitores e 

inductores SMD no se tomaron en cuenta en la simulación. 

 

En la sección 5.4 se implementó exitosamente otro filtro Cuasi-Elíptico de 

cuarto orden de igual manera utilizando resonadores MTM. Este filtro 

presentó una pérdida por inserción mínima dentro del pasa-banda de -

2.6dB y una pérdida por retorno mayor a -15 dBs dentro del pasa banda 

con un ancho de banda del 10.2% con una frecuencia central de 780MHz 

de igual manera se muestra un cambio de 76MHz. También se aprecia 

una gran similitud entre los resultados simulados y experimentales. 

 

El ancho de banda para el filtro Cuasi-Elíptico obtenido en la simulación 

(considerando todas las pérdidas de la tabla 5.1) fue de 63MHz (824 - 

887MHz ó 7.33%) con una pérdida por inserción entre -6.67 y -3.65 dBs y 

una pérdida por retorno mayor a -22.62 dBs dentro del pasa banda.  
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Las diferencia entre el FBW  medido y simulado fue debido principalmente 

a las tolerancias de los capacitores e inductores SMD, mientras que la 

diferencia entre la frecuencia central medida y simulada fue debido 

principalmente a que las dimensiones físicas de los capacitores e 

inductores SMD no se tomaron en cuenta en la simulación. 

 

Las pérdidas por inserción en ambos filtros se podrían mejorar si los 

inductores SMD de bajo desempeño, se reemplazan por inductores 

microstrip con un factor de calidad mayor. 

 

6.2 Trabajo Futuro 

 

Como se puede apreciar en los capitulo 5 existe un recorrido en 

frecuencia en los resultados medidos de aproximadamente 80MHz debido 

a las dimensiones introducidas de los elementos SMD. Para corregir dicho 

recorrido en las  simulaciones de diseños futuros se pueden considerar 

las dimensiones de los elementos SMD de las estructuras CRLH. 

Alternativamente se pueden considerar estructuras con capacitores 

interdigitales e inductores micro-strip para un mejor desempeño y 

resultados de mayor precisión. De igual manera se podrían suponer 

nuevas configuraciones de acoplamiento entre resonadores obteniendo 

una mejora en la eficiencia de la estructura general considerada. 

 

Otra consideración para en un trabajo futuro sería utilizar un sustrato de 

mayor permitividad relativa para poder obtener menores dimensiones en 

las estructuras generales logrando así un mejor desempeño en un área 

menor. 

 

Para mejorar los factores de calidad se pueden considerar distintos 

parámetros de diseño que integran el resonador MTM es decir distintas 

celdas RH y LH donde estas a su vez están en función del ancho de 
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banda y cambio en fase del resonador, otra consideración sería un 

resonador MTM manufacturado con esquinas suaves así como también el 

uso de capacitores interdigitales e inductores implementados en 

microstrip en la implementación del resonador MTM. 
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APÉNDICE A  
 

Elementos SMD y Substrato DUROID 

 

El substrato utilizado para la implementación de los filtros y el resonador 

de orden cero es el laminado de alta-frecuencia Rogers DUROID 5880, el 

cual presenta baja perdida eléctrica, baja absorción de humedad, 

propiedades eléctricas uniformes en frecuencia, y resistencia eléctrica 

excelente. La tabla A.1 muestra las características principales del 

substrato Rogers DUROID 5880 [1]. 

 

Tabla A.1.- Características principales del substrato Rogers DUROID 

5880. Tomada de [1]. 

 
 
Los resonadores MTM y las líneas de transmisión se implementaron con 

capacitores SMD 600S-series e inductores SMD 0603WL-series 

fabricados por American Technical Ceramics (ATC) [2]. 

 

Los capacitores SMD presentan ultra-baja ESR y factores Q  altos [2]. Los 

inductores SMD presentan factores Q  altos, baja resistencia DC, y están 

hechos con alambre cortado [2]. 

 

La tabla A.2 muestra algunos de los valores disponibles de los inductores 

SMD y capasitores SMD manufacturados por ATC [2]. 
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Tabla A.2.- Valores de capacitores e inductores SMD. Tomados de [2]. 

Capacitores 600S-series (pF) 

1.0 1.2 1.5 1.8 2.0 2.2 2.4 2.7 3.0 3.3 3.9 4.7 5.6 6.8 8.2 10 

Inductores 0603WL-series (nH) 

1.6 1.8 3.3 3.6 3.9 4.3 4.7 5.1 5.6 6.8 7.5 8.2 8.7 9.5 10 11 

 

La figura A.1 muestra las dimensiones de los capasitores utilizados [2], y 

la figura A.2 muestra una grafica del factor Q  contra los valores de las 

capacitancias de los capacitores 600S-series [2]. 

 

 
Figura A.1.- Dimensiones de los capacitores SMD. Tomada de [2]. 

 

 

Figura A.2.- Valores Q  de los capacitores SMD. Tomada de [2]. 

 

Las dimensiones de los inductores SMD utilizados se muestran en la 

Figura A.3, y sus características eléctricas se presentan en la tabla A.3 

para los valores de algunos inductores. 
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Figura A.3.- Dimensiones de los inductores SMD. Tomado de [2] 

 
Tabla A.3.- Características eléctricas de los inductores SMD 0603WL-

series. Tomada de [2]. 
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APÉNDICE B 
 

Procedimiento de Fabricación 

 

La implementación física de los filtros y el resonador MTM se realizó por 

medio del proceso de fotolitografía, el cual consiste de 5 pasos 

fundamentales realizados dentro de un cuarto limpio y oscuro, 

continuando con el paso de revelado y finalizando con la montura de 

elementos SMD para completar la implementación. 

 

Como primer paso, el substrato DUROID se limpió y posteriormente se 

aplicó foto-resina positiva MRT ma-P 1225 sobre la capa conductora [1]. 

Por medio de una centrifuga, la foto-resina se distribuyó uniformemente a 

lo largo del área entera de cobre, a 3000 rpm durante 30 segundos para 

formar una capa resistiva de ~ 2.5 µm. 

 

Como segundo paso, se horneó ligeramente la estructura por 10 minutos 

a 85° dentro de un horno [2], para evaporar solvent es y poder imprimir 

patrones sobre la estructura. La figura B.1 muestra el horno utilizado [2]. 

 

 

Figura B.1.- Horno utilizado para hornear las estructuras. 
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Como tercer paso, la estructura se enmascaró con el patrón de la 

geometría deseada y se expuso a luz UV en una lámpara UV [2] por 30 

segundos. En la figura B.2 se muestra la lámpara UV utilizada. La 

mascara utilizada se realizó en acetato de alta resolución. La geometría 

de los patrones sobre acetato se imprimió en positivo de un archivo digital 

a una escala 1:1. El acetato se imprimió en un centro de impresión [3]. 

 

 

Figura B.2.- Lámpara UV usada para exposición [2]. 

 

El paso 4 consiste en el uso de la solución de Hidróxido de Sodio 

reveladora [4] para remover la foto-resina expuesta, para grabar el patrón 

geométrico el cual se enmascaró anteriormente. La solución reveladora 

se preparo con 5 gramos (25 bolitas) de Hidróxido de Sodio [4] en 500 ml 

de agua fría. 

 

En el quinto paso, se horneó el substrato con el patrón de foto-resina 

grabado por 25 minutos a 110° C, para endurecer la foto-resina y mejorar 

la adhesión a la capa conductora.  

 

El paso seis fue proteger completamente la capa conductora trasera 

(plano de tierra) con cinta adhesiva e introducir el substrato en solución de 
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Cloruro Férrico [5] para la realización final del patrón. A continuación, el 

patrón metálico resultante se limpió y la estructura quedó lista. 

 

Finalmente, los elementos SMD y los conectores de la estructura se 

soldaron en los lugares indicados, y las conexiones a tierra se realizaron 

por medio de vías a tierra hechas con un mini taladro. La estructura final 

implementada se muestra en la figura B.3. 

 

  

 

 

 

 

 

Figura B.3.- Estructura MTM terminada. 
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APÉNDICE C 

Herramientas de Medición y Simulación 

 

Para el diseño y optimización de los filtros y el resonador se utilizaron los 

simuladores Sonnet 7.0b [1] y AWR 5.51 [2]. Para las mediciones de las 

estructuras implementadas se utilizó el Analizador de Redes Vectoriales 

“Vector Network Analyzer” (VNA) [Wiltron modelo 360B]. 

 

Sonnet 7.0b es un simulador de onda completa EM [1]. Las geometrías se 

diseñan dentro de una caja cerrada virtual con paredes metálicas. La 

superficie metálica y las características del substrato son parámetros que 

deben introducirse para obtener la respuesta del diseño. La figura C.1 

muestra la estructura de un resonador MTM dentro en ambiente Sonnet 

[1]. 

 

Figura C.1.- Ambiente Sonnet. 

 

Para incluir los elementos concentrados en el análisis, se debe crear los 

proyectos Netlist para poder simular la estructura completa. En los puertos 

de la geometría, deben corresponder a los puertos de entrada salida de 

los elementos concentrados del Netlist. La figura C.2 muestra un proyecto 
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Netlist con los valores de los elementos concentrados para la geometría 

de la figura C.1. 

 

 

Figura C.2.- Proyecto Netlist de Sonnet para la simulación de elementos 

concentrados. 

 

Los resultados simulados EM se grafican en una gráfica rectangular, la 

cual contiene información de los puertos de entrada/salida como 

magnitud, respuesta en fase, impedancia entre otros. La figura C.3 

muestra la respuesta de la magnitud del resonador de la figura C.1. 

 

 

Figura C.3.- Gráfica en Sonnet de los resultados simulados. 
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AWR Microwave Office es un simulador de onda completa EM, y entrega 

resultados de simulaciones de geometrías y circuitos esquemáticos. La 

figura C.4 muestra una geometría en ambiente AWR. 

 

 

Figura C.4.- Geometría en ambiente AWR. 

 

Los circuitos esquemáticos de microondas se pueden diseñar y simular 

utilizando los circuitos esquemáticos. Elementos concentrados y líneas de 

transmisión con pérdidas y sin pérdidas se pueden simular para obtener 

resultados más precisos. En la figura C.5 se muestra un circuito 

esquemático utilizado para una simulación. Las pérdidas en elementos 

concentrados se pueden tomar en cuenta asignando su factor  Q  a la 

frecuencia de operación. 

 

 

Figura C.5.- Circuito esquemático en ambiente AWR.  
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Los resultados simulados se grafican en una gráfica rectangular como se 

muestra en la figura C.6. 

 

 

Figura C.6.- Respuesta simulada en AWR. 

 

Para las mediciones de las estructuras se utilizo un analizador de redes 

vectoriales “Vector Network Analyzer” (VNA) [Wiltron model 360B]. La 

figura C.7 muestra el VNA y sus herramientas complementarias. 

 

 

Figura C.7.- Analizador de Redes Vectoriales Wiltron 360B VNA. 
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Abstract  —  In this paper extremely compact 

metamaterial closed loop resonators are  demonstrated and 
implemented in a 3 pole Chebyshev filter and a 4 pole quasi 
elliptic filter at 800MHz for mobile communications. 
Simulated and experimental results are shown. 

I. INTRODUCTION 

Metamaterials (MTM) were envisioned by Veselago’s 
investigations in which materials displaying negative 
permittivity (ε) and permeability (µ) simultaneously were 
reported  giving rise to waves with antiparallel group 
velocity (vg) and phase velocity (vp), and hence having a 
negative refractive index [1]. Experimental 
demonstrations of such properties were not achieved until 
30 years later when an effectively homogenous structure, 
able to propagate MTM waves was proposed [2].  In 
2002, a new engineering approach to Left Handed (LH) 
structures was shown by arranging lumped inductors and 
capacitors [3]. The unique electromagnetic properties of 
MTM allow breakthrough improvements in microwave 
subsystems performance [4]. In particular, for filter 
applications, metamaterials offer circuit miniaturization 
and no harmonic generation [5]-[9]. In modern mobile 
phone systems such as B3G/4G, frequencies in the range 
of 400MHZ, 700MHz and 800MHz have been allocated 
[10]. Since these bands are relatively low to avoid 
atmospheric attenuation, filter miniaturization is essential. 
Moreover, to achieve ultra high speed data transfer rates, 
these systems will also require parallel processing of 
higher frequency bands (2.3-2.4GHZ and 3.4-3.6GHz 
[10]) for which filters with no harmonic generation will 
be key components to avoid interference between the 
lower and higher bands. 

Circular ring resonators have been well studied in the 
literature for mono and dual band filters [11]-[18]. These 
consist of a 360° looped transmission line. However, one 
of their main drawbacks is their large size. By using 
MTM structures miniaturization can be achieved [9]. In a 
MTM ring resonator a LH MTM transmission line is 
cascaded with a conventional (RH) transmission line, 
both having the same phase-shift magnitude but with 

opposite signs therefore giving rise to a zeroth order 
resonance at the center frequency [7]. 

To date, no high performance filters have been reported 
in the literature using MTM ring resonators. In this paper 
a 3 pole Chebyshev and a 4 pole quasi elliptic filters are 
demonstrated at 800MHz achieving a 90% 
miniaturization compared to conventional structures. 
Simulation and experimental results will be exhibited 
showing good agreement. 

II. CRLH RING RESONATOR DESING 

The first step was to design a Composite Right Left 
Hand (CRLH) balanced transmission line using Rogers 
DUROID 5880, εr = 2.2, and h = 1.575 mm. The structure 
was designed at 50 Ω, with two cells N = 2, and a phase 
of 0° at the center frequency f0 = 860MHz. The phase 
shift of the LH is +111°. The values for the LH line are 
calculated following the procedure shown in [3] and are: 
CL = 3.96854pF, and LL = 9.921nH. Then this structure is 
cascaded with a conventional RH transmission line with a 
phase shift -111° and looped together as shown in Fig. 1. 
Each LH cell is implemented in a “T” type configuration 
with two series capacitors of value 2CL and a shunt 
inductor of value LL. The lumped elements were realized 
with standard Surface Mounted Devices (SMDs). This 
resonator is 80% smaller than a conventional ring 
resonator. 

To measure the unloaded quality factor this resonator 
was weakly coupled to the input transmission lines and 
simulated using [21]. Then it was implemented and 
measured using a Vector Network Analyser (Wiltron 
model 360B). Fig. 1a shows a picture of the final 
resonator. Fig. 1b exhibits the experimental and 
simulated results.  The simulated center frequency is f0 = 
886MHz, whereas the experimental is f0 = 820MHz. 
Since the length of the SMDs is not considered in the 
simulator this frequency shift is expected. Moreover 
manufacturing and material tolerances exist. The 
simulated unloaded Q0 is 65.09. And the experimental is 
Q0 = 40. 
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At around 2.8GHz the length of the looped resonator is 
equivalent to 360° in terms of electrical length, hence 
generating the first spurious resonance as shown in Fig. 
1c.  

 

 
(a) 
 

 
(b) 

 

 
(c) 
 

Fig 1. (a) CRLH Ring Resonator Layout. (b) Measured and 
simulated insertion loss of CRLH ring resonator in narrow band 
with measured Qun = 39.04 and Simulated Qun = 65.6. (c) 

Measured and simulated insertion loss of CRLH ring resonator in 
wide band with fb > 3fR. 

III.  3 POLE CHEBYSHEV FILTER 

The values of a low pass prototype Chebyshev filter of 
third order for a 0.1dB ripple are g0 = g4 = 1, g1 = g3 = 
1.0316 and g2 = 1.147 [19]. And by using equations 1 and 
2 for a fractional bandwidth FBW of 7%, and f0 = 
859MHz the parameters of the filter can be extracted. 

,
1

1,
+

+ =
ii

ji gg

FBW
k  from i = 1 to n-1.   (1) 

FBW

gg
Qe

10
1 =                              (2) 

where Qe1 and Qen are the external quality factors, ki,j+1  are 
the coupling coefficients between resonators. The final 
values are as follows Qe1 = Qe3 = 14.7371 and k1,2 = k2,3 = 
0.064340.  

To determine the respective coupling configurations, a 
full wave simulator was used. Due to the extremely small 
size of the resonator strong couplings are difficult to 
realize. To achieve the desired Qe, the input transmission 
line was inserted through underneath the SMD capacitor 
looping the resonator as shown in Fig. 2a. For the external 
coupling, extra coupling transmission lines were added to 
achieve the required k coupling as exhibited in Fig. 2b. 
 

  

 
             (a)                                            (b) 
 
Fig. 2.  Coupling configurations. (a) To achieve the desired Qe. 
(b) To achieve the required k coupling.  
 

The final filter layout is shown in Fig. 3a and the 
simulated and experimental results in Fig. 3b. It is seen 
that the simulation including losses had a BW of 84MHz 
(896-811MHz) with an insertion loss of -2.98 dB at the 
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center frequency and a return loss greater than -14.35 dB 
throughout the band. While the experimental results had a 
BW of 99MHz (824-725MHz, 12.7%) with an insertion 
loss of -2.2 dB at the center frequency and a return loss 
greater than -15 dB. It is believed that the simulated 
insertion losses are higher since the actual SMD Q factors 
are higher than the specified by the manufacturer. There 
was a frequency shift of 84MHz due to the SMD 
components.  
 

 
(a) 
 

 
(b) 

 
Fig. 3.  (a) Final 3 Pole Chebyshev Filter layout. (b) Simulated 
and experimental results. 

IV. 4 POLE QUASI ELLIPTIC FILTER 

The low pass prototype elements for a 4th order quasi 
elliptic filter with a ripple of 0.044dB are [20], Ωa = 1.8, 
g1 = 0.95974, g2 = 1.42192, J1 = -0.21083, J2 = 1.11769. 
In the same way as in the 3 pole filter, the parameters are 
calculated for a FBW = 7.2% at a center frequency f0 = 
859MHz. The final values are: Qe1 = Qe4 = 13.3297, M1,2 
= M3,4 = 0.06163, M2,3 = 0.056595 and M1,4 = -0.015816. 
Similar coupling schemes as for the previous filter were 
used to achieve tight couplings. To accomplish a negative 

coupling the line between resonators 1 and 4 is made 180° 
longer. The final layout of the filter is shown in Fig. 4a 
and the experimental and simulated responses in Fig. 4b. 

The simulated BW was 63MHz (824 - 887MHz or 
7.33%) with an insertion loss of -3.65 dB at the center 
frequency and a return loss greater than -22.62 dB in the 
pass band. For the experiment, the BW was 80MHz (740-
820MHz or 10.2%) with an insertion loss of -2.6 dB and 
an insertion loss lower than -15 dB. There was a 76MHz 
frequency shift caused mainly by the SMD components. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

(a) 
 

 
(b) 

 
Fig. 4.  (a) Final 4 Quasi Elliptic Filter layout. (b) Simulated 
and experimental results. 

V. CONCLUSIONS 

MTM closed loop resonators have been demonstrated 
with a miniaturization of 80% at the 800MHz band and 
without harmonic generation. Using these resonators two 
filters (one 3 pole Chebyshev and a 4 pole quasi elliptic) 
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were successfully implemented showing good agreement 
between simulation and experiment.  
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