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1. Presentacion y objetivos.

Recientemente se ha abierto un nuevo campo de investigacion en el area del
electromagnetismo aplicado y de la ingenieria de microondas basado en el control de las
propiedades electromagnéticas de ciertas estructuras periddicas artificiales conocidas
como metamateriales. Dentro del concepto de metamaterial se engloban tanto
estructuras periddicas con periodicidad comparable a la longitud de onda de la sefal
(cristales electromagnéticos), como estructuras cuyas celdas tienen un tamafio mucho
menor que la longitud de onda (medio efectivo). En este Gltimo caso, el medio artificial
constituido por dicho conjunto de celdas es percibido como continuo por la radiacién
que se propaga a traves de él. Mediante el concepto de medio efectivo es posible
sintetizar materiales con caracteristicas electromagnéticas inexistentes en la
naturaleza, ya que las propiedades del medio en su conjunto difieren de las de los
materiales que forman cada una de las celdas. Algunos de estos medios efectivos estan
constituidos por elementos resonantes, con la particularidad de que dicha resonancia se
produce por un fendmeno cuasi-estatico, en lugar de por un efecto de interferencia,
siendo posible la implementacién de cada una de estas celdas con dimensiones muy
reducidas en términos de longitud de onda. El objetivo principal de estas tesis sera la
aplicacion de las caracteristicas de resonancia cuasi-estatica de los metamateriales,
asi como la posibilidad de controlar la velocidad de fase e impedancia
caracteristica, para el disefio de filtros planares de microondas de reducidas
dimensiones, intentando conseguir prestaciones similares o incluso superiores a las
que nos proporcionan los disefios convencionales basados en resonadores distribuidos.
Para la implementacidn de éstos Gltimos son necesarias estructuras con un tamafio tipico
de varias longitudes de onda. Ademas los filtros basados en elementos distribuidos
presentan bandas de frecuencia espurias a los harmonicos de la frecuencia central. Otra
limitacion de los filtros planares de microondas consiste en la dificultad para obtener
respuestas de gran ancho de banda. Asi pues, la miniaturizacion, y la mejora de las
limitaciones que acabamos de comentar constituiradn el principal objetivo de trabajo.
También se estudiaran las aplicaciones de ciertos resonadores semi-discretos con el
objetivo de sintetizar filtros de banda ancha con niveles de rechazo mejorados debido a
la posibilidad que ofrecen dichos resonadores de suprimir bandas espurias indeseadas.

Esta tesis se ha redactado siguiendo el formato de “Compendio de Articulos”, por lo
que para muchos de los resultados se hara referencia a los articulos correspondientes,
los cuales se encuentran agrupados al final del documento. No obstante, al principio de
cada capitulo se expondran los puntos en comun que son aplicables a todos los articulos
englobados en un mismo capitulo, mientras que para los casos concretos se hara
referencia al articulo determinado. Seguidamente se detallan cuales son los puntos clave
tratados en cada uno de los capitulos que forman esta tesis:

e En el capitulo 2 se hara una introduccion a los metamateriales y se presentaran
las propiedades electromagnéticas mas importantes que caracterizan a este tipo
de medios (con especial énfasis en medios zurdos), asi como sus
configuraciones mas conocidas, tanto en disposicion volumétrica como planar.

e En el capitulo 3 se estudiaran las ventajas de la implementacion de filtros
basados en la combinacion de celdas zurdas (velocidad de fase negativa) y
diestras (velocidad de fase positiva) en términos de respuesta en la banda de



rechazo, tanto en tecnologia coplanar como microstrip. También se vera un
ejemplo de aplicacion de esta estrategia al disefio de diplexores.

e En el capitulo 4 se intentara ir un paso mas alla y se presentara una metodologia
de disefio de filtros basados en celdas metamateriales capaz de sintetizar
respuestas estandar (de tipo Chebyshev o Butterworth, entre otras), y en funcion
del tipo de celda utilizada, también sera posible la eliminacion de la primera
banda espuria del filtro. Esta metodologia es aplicable a mdltiples tipos de celda
base, consiguiendo dispositivos con diferentes anchos de banda, que van desde
filtros de banda estrecha hasta filtros de banda ultra ancha (UWBPFs). En este
mismo capitulo se presentaran algunos ejemplos concretos de filtros
implementados mediante este procedimiento.

e En el capitulo 5 se estudiaran las aplicaciones de resonadores semi-discretos que
se obtendran a partir de la modificacién de algunos de los resonadores utilizados
en capitulos anteriores y que se aplicaran al disefio e implementacion de filtros
de banda ancha, permitiendo conseguir simultdneamente un gran ancho de banda
y la supresion de la primera de las bandas espurias del filtro.

e Finalmente en el capitulo 6 se detallaran las conclusiones generales y se
discutira la consecucion de los objetivos.

También se incluye en esta tesis un apéndice en el que se presenta una técnica que
permite la extraccion de los parametros eléctricos que forman el modelo discreto de un
tipo de celda zurda. En este apéndice se presentaran los resultados obtenidos para el
analisis de una celda concreta, en los que podréa apreciarse la coincidencia entre las
simulaciones eléctricas realizadas a partir de los parametros extraidos del modelo
discreto con las simulaciones electromagnéticas y los resultados experimentales.

Por el tamafio reducido de los filtros que se presentan en este trabajo, y por sus
elevadas prestaciones, diversas aplicaciones de los mismos se revelan prometedoras.
No en vano, uno de los principales escollos para la miniaturizacion y/o plena
integracion de los terminales (cabezales) de comunicaciones concierne a los elementos
pasivos, tales como los filtros. Como se ha comentado, los disefios convencionales
representan tamafios considerables, por lo que las soluciones basadas en
metamateriales, pueden significar un avance importante. Ademas, tal y como
veremos en el trabajo, las soluciones basadas en metamateriales, o en resonadores semi-
discretos inspirados en los primeros, permiten mejorar aspectos tales como la
eliminacion de espurios, o permiten disefiar filtros con bandas de paso ultra anchas,
no facilmente implementables mediante técnicas estandar a frecuencias de microondas.
Entre las mencionadas aplicaciones, destacaremos el disefio de filtros para radar de
navegacion (que requieren de anchos de banda significativos, ademas de reducido
tamafio), el disefio de filtros para sistemas de comunicaciones inalambricos de banda
ultra ancha — UWB Ultra Wide Band systems — (para la transmision de datos, video y
multimedia en general en entornos indoor), y el disefio de filtros y diplexores de
proposito general de elevadas prestaciones (pérdidas, rechazo fuera banda,
aislamiento, etc) y pequerio tamario. Estas aplicaciones han constituido el punto de mira
de esta tesis, que recoge buena parte del trabajo llevado a cabo en diversos proyectos o
contratos de transferencia de tecnologia. Entre ellos cabe destacar los siguientes:

e Proyecto Europeo Eureka TELEMAC (afios 2003-04): Estudio y control de la
propagacion de microondas y de ondas milimétricas por metamateriales,
liderado por la multinacional Thales Research and Technology, y con



participacion del Institute d’electronique de Microelectronique et de
Nanotechnology (IEMN-CNRS), el Institute d’Electronica Fondamentale (IEF),
la empresa Consultora Navarra de Telecomunicaciones (CONATEL), la
empresa Omicron Circuits s.l., la Universitat Autonoma de Barcelona, y la
Universidad Publica de Navarra.

e Proyecto del Plan Nacional METASYSTEMS de la Direccion General de
Investigacion (2004-07), coordinado entre la Universitat Autonoma de
Barcelona y la Universidad de Sevilla y titulado Disefio, caracterizacion y
aplicacion de estructuras basadas en metamateriales al desarrollo de
subsistemas de microondas y milimétricas.

e Proyecto de la UAB-CIRIT de Ayuda a Nuevas lineas de Investigacion
(octubre 2004-septiembre 2005) titulado: Miniaturizacion de circuitos de
microondas mediante técnicas basadas en metamateriales: aplicacion a la
optimizacion de terminales de comunicaciones.

e Contrato de transferencia de tecnologia para la multinacional SEIKO EPSON
CORPORATION (abril 2005-diciembre 2005) con participacion de la
Universitat Autonoma de Barcelona, la Universidad de Sevilla, la Universidad
Publica de Navarra y Conatel s.l.: To develop a filter usable to Epson Ultra
Wide Band (UWB) system using metamaterial-based lumped resonators
technology.

Quisiéramos también mencionar que el Grupo de Investigacién en el que se ha llevado a
cabo esta tesis (Grupo de Ingenieria de Microondas y Milimétricas Aplicado - GEMMA)
forma parte de la Red de Excelencia de la Unién Europea NoE 500252-2
METAMORPHOSE (Metamaterials organized for radio, millimeter wave and photonic
superlattice engineering), cuyo principal objetivo es fomentar la investigacion, la
formacion y la diseminacion en el campo de los metamateriales en la Union Europea.

Asi mismo, el Grupo GEMMA ha entrado a formar parte de la Red de Centros de
Apoyo a la Innovaciéon Tecnolégica del CIDEM (Generalitat de Catalunya), bajo el
nombre de CIMITEC (Centro de Investigacion en Metamateriales para la Innovacion
en Tecnologias Electronica y de Comunicaciones). Su principal objetivo es transferir
tecnologia a empresas e instituciones del sector de las tecnologias de la informacién
y de las comunicaciones en base al concepto metamaterial. Este objetivo se ha
conseguido en buena parte gracias a los resultados conseguidos en esta tesis, que
permiten visionar aplicaciones concretas de los metamateriales en terminales de
comunicaciones, no solamente relativas a filtros de microondas. Valga como ejemplo
el siguiente proyecto, recientemente concedido, orientado (en lo concerniente al
partenariado espafiol) a la aplicacion de metamateriales a la miniaturiazacion de
etiquetas de RFID (Radio Frequency IDentification):

e Proyecto Europeo Eureka METATEC (julio 2006-diciembre 2008):
METAmaterial-based TEchnology for broadband wireless Communications and
RF identification. Consorcio formado por la University of Novi Sad (Serbia), la
empresa IMTEL Mikrotalasi A.D. (Serbia), el Institute of Microwave
Techniques and Electronics - IMTEL Institute (Serbia), la empresa AIDA
Centre s.I. (Espafia) y la Universitat Autonoma de Barcelona — CIMITEC
(Espania).



Para finalizar, mencionaremos que ademas de los articulos seleccionados que dan apoyo
a esta tesis (articulos A-K), el autor ha participado activamente en las actividades del
Grupo de investigacion al que pertenece. La relacion completa de articulos y patentes
se encuentra en la parte Gltima de este documento.



2. Introduccion a los metamateriales.

Los metamateriales se definen como estructuras periodicas (o cuasi-periodicas),
fabricadas artificialmente, con unas propiedades electromagnéticas controlables,
diferentes de las de sus elementos (celdas) constituyentes y, en ocasiones, no existentes
en la naturaleza. Entre los metamateriales de mayor interés por sus potenciales
aplicaciones en el campo de la ingenieria de microondas y de comunicaciones en
general, distinguimos entre los denominados cristales electromagnéticos (o EBGs, del
inglés Electromagnetic band gaps) y los medios efectivos. En los primeros, el periodo
es comparable a la longitud de onda de la sefial que se propaga en el medio,
produciéndose fenomenos de interferencia que dan Ilugar a la inhibicion de la
transmision de la sefial para ciertas regiones frecuenciales y/o direcciones (difraccion
Bragg). En los segundos, el periodo es mucho menor que la longitud de onda a las
frecuencias de interés, por lo que se consiguen propiedades de medio efectivo (o
continuo), las cuales se pueden controlar a voluntad (hasta cierto punto) mediante el
diserio adecuado de las celdas (atomos) constituyentes. Estas propiedades son en
general diferentes de las propiedades que presentan estos medios a escala
microscopica, pudiéndose incluso conseguir sintetizar estructuras artificiales con
propiedades que no existen en medios naturales. El ejemplo mas claro de ello es el
concerniente a los denominados medios zurdos (o LHM, del inglés Left Handed
Metamaterials), que se caracterizan por presentar un valor negativo de la permitividad
dieléctrica y de la permeabilidad magnética efectivas, con lo que se producen en el
medio ondas de retroceso, las cuales dan el nombre a estas estructuras. Como veremos,
dentro de la categoria de medios efectivos también se pueden generar estructuras con
solo uno de estos parametros con signo negativo. Son los llamados medios simple
negativos (o SNG, del inglés Single Negative Media), entre los cuales podemos
distinguir aquellos que presentan un valor negativo de la permitividad (ENG - Epsilon
Negative), de aquellos cuya permeabilidad es la que presenta un valor negativo (MNG
— Mu Negative). En este capitulo haremos una introduccion a los metamateriales,
centrandonos tanto en los cristales electromagnéticos como en los medios efectivos.
Mostraremos sus principales propiedades y algunas de sus configuraciones mas
conocidas. En la parte final del capitulo mostraremos algunos ejemplos de aplicacion
de estos conceptos a la optimizacion de circuitos planares de microondas.



2.1. Estructuras periodicas. Cristales electromagnéticos

Un cristal es una disposicion periddica de atomos o moléculas que se repite en el
espacio. Por tanto, presenta un potencial periddico para cualquier electrén que viaje por
el mismo. La geometria del cristal define muchas de sus propiedades conductivas. La
analogia electromagnética la encontrariamos en los denominados cristales
electromagnéticos, también llamados Electromagnetic Band Gap (EBG), donde la
periodicidad se produce mediante la variacion de algin parametro macroscopico del
medio. Estos conceptos fueron originariamente introducidos por Yablonovitch [1] i
John [2] a finales de los 80, en la region de longitudes de onda opticas (en esta region
son conocidos como cristales fotonicos). Tanto Yablonovitch como John sugirieron
estructuras con variaciones periddicas de la constante dieléctrica (y por tanto de indice
de refraccion) ya que por su similitud con la estructura ordenada de los 4&tomos en un
semiconductor, podrian dar lugar a la aparicion de bandas de frecuencias prohibidas en
ciertas direcciones, de igual manera que sucede con las bandas de energia prohibidas en
un cristal semiconductor. La figura 2.1 muestra un esquema de cristales
electromagnéticos con perturbacion periddica unidimensional (a), bidimensional (b) y
tridimensional (c) de la constante dieléctrica.

(e) (h) (c)

Fig. 2.1. Cristal electromagnético unidimensional (a), bidimensional (b) y tridimensional (c). Figura
extraida de [3].

De esta manera, los cristales electromagnéticos se pueden definir como estructuras
unidimensionales, bidimensionales o tridimensionales que inhiben la propagaciéon para
determinadas bandas de frecuencias y direcciones, de igual manera que sucede en un
cristal semiconductor con el flujo de electrones [4]. Un ejemplo relativamente simple de
cristal electromagnético unidimensional seria un espejo dieléctrico multicapa,
consistente en un apilamiento de capas de dieléctrico con valores alternados de indice
de refraccion y espesores de la cuarta parte de la longitud de onda. En esta estructura,
para un determinado margen de longitudes de onda, todas las ondas reflejadas en las
diversas capas es suman en fase en la entrada. El comportamiento de estas estructuras
esta basado en el conocido efecto de reflexion Bragg, segun el cual la radiacion que sale
reflejada de cada una de las celdas que forman la estructura periddica forma un frente de



onda en interferencia constructiva. Un fendomeno similar es el que sucede en la
difraccion de rayos X con los planos atdmicos de un determinado cristal donde la
aparicion de picos de difraccion aparece en virtud del cumplimiento de la relacion
siguiente:

2-d(h,d)-sint9:m-/1, m=1,2,3,... (2.1)

Donde dui) es la distancia entre los diferentes planos atdmicos caracterizados por los
diferentes indices de Miller (hkl), 6 es el angulo con el que la radiacion ha sido
reflejada, m es el orden de difraccion y A es la longitud de onda de la radiacion X. En
situaciones de incidencia normal (6= 90°), la condicion de Bragg basicamente implica
que esta serd reflejada en el caso de que la distancia entre planos cristalograficos
coincida con media longitud de onda de la radiacion incidente. En general para
cualquier angulo la diferencia de distancias recorridas entre dos reflexiones entre planos
consecutivos ha de ser multiplo de la longitud de onda.

En tecnologia de microondas es habitual utilizar lineas de transmision para transportar
la sefial, en este caso el concepto de cristal electromagnético puede generalizarse
introduciendo variaciones periodicas de alguna magnitud como puede ser la impedancia
caracteristica de dicha linea [5-7] o bien introduciendo alguna modificacion en el plano
de masa [8, 9]. En la seccion 2.6.1 se muestran algunos ejemplos de aplicacion de este
concepto para la supresion de espurios en filtros de microondas.

2.2. Medios efectivos y medios zurdos (Left Handed Metamaterials-
LHM)

Hemos visto en las estructuras del apartado anterior (cristales electromagnéticos) que
los fendmenos de reflexion Bragg se producian por un efecto de interferencia en el
interior del medio de propagacion, y por lo tanto, exigian que el tamafio de la celda base
presentara unas dimensiones comparables a las de la longitud de onda. Por el contrario,
en un medio efectivo, la celda base que compone el medio tiene unas dimensiones
mucho menores que la longitud de onda en dicho medio, de manera que la sefal que
viaja a través de ¢l lo percibe como un medio homogéneo en términos de las
propiedades electromagnéticas. Asi pues, para este tipo de medios, se pueden definir
magnitudes electromagnéticas efectivas, tales como la permeabilidad magnética efectiva
e, 0 la permitividad dieléctrica efectiva ecs. A través del adecuado disefio de la celda
base que forma nuestro medio, es potencialmente posible imponer valores arbitrarios de
impedancia y de velocidad de fase, ajustando de forma adecuada los valores de sy
€efr. En particular podemos distinguir 4 casos posibles, tal y como aparece descrito en la
figura 2.2, en la que se ha dividido el plano formado por s Y €efr€n cuatro cuadrantes.
El primero de ellos corresponde al caso en el que e Y €efr SON ambos positivos. Esta
situacion corresponde a la de un medio transparente convencional (dieléctrico). Existen
dos cuadrantes en los que la propagacion no esta permitida, es decir, aquellos en los que
una de las dos magnitudes, Lfr O €fr, €S negativa y la otra positiva. En este caso la



constante de propagacion es compleja y la estructura s6lo admite modos evanescentes.
Por ultimo existe un cuarto cuadrante en el que la propagacion es posible,
correspondiente al caso en el que pefr Y €.fr SOn ambas negativas. Esta combinacion, que
no aparece de forma espontanea en la naturaleza, presenta interesantes propiedades, ya
predichas por Veselago en 1968 [10]. De hecho, € y p son las magnitudes
fundamentales que determinan la propagacién de las ondas electromagnéticas en la
materia. Esto es debido a que son los Gnicos pardmetros que aparecen en la relacion de
dispersion, que relaciona la frecuencia de la radiacidon monocromatica @y el vector de
onda k. Para el caso de una sustancia isotropa la relacion de dispersion toma la forma
siguiente:

2
=2 (2.2)
C

donde n” es el cuadrado del indice de refraccion de la sustancia, y viene dada por:
n’ = gu (2.3)

En el caso de no considerar pérdidas en el medio, € y p son nimeros reales. Puede verse
de 2.2 y 2.3 que un cambio simultaneo en € y en p no produce cambios en estas
relaciones [10]. En vista de este resultado podria pensarse que las propiedades de una
sustancia no se ven afectadas por un cambio simultdneo de ambas magnitudes. Sin
embargo esto no es asi, como veremos seguidamente. Para analizar las consecuencias de
estos cambios es necesario analizar aquellas relaciones donde aparecen por separado.
Estas son principalmente las ecuaciones de Maxwell y las ecuaciones constitutivas:

vxE-_98
o (2.4)

vxg=P

ot

B uli
S (2.5)

D=¢FE

donde E es el campo eléctrico, B la densidad de flujo magnético, H el campo
magnético y D el desplazamiento eléctrico. Si suponemos la propagacion de una onda

plana monocromdtica donde todas las cantidades son proporcionales a ¢k ag
expresiones anteriores se reducen a:
kxE = ouH (2.6)
kxH =-weE (2.7)

Puede verse de la relacion anterior que si €0y u>0 E, H y k forman un triplete diestro
(ver figura 2.3(a)), mientras que si, por el contrario, €<0 y u<0, E, H y k forman un



triplete zurdo (ver figura 2.3(b)), de ahi su denominacién de medios zurdos o left-
handed (LHM).

1)

Medio opaco | Medio transparente
ENG RHM
ned n>0, neR
(Plasmas, metals at (isotropic dielectrics)
optical frequencies)

Medio transparente Medio opaco ¢
LHM MNG
n<0, neR ned
(no availability in (Ferrimagnetic
nature) materials)

Fig. 2.2. Clasificacion de los materiales segun € y u.

El vector de Poynting se define segln la siguiente expresion:
S=ExH (2.8)

Donde puede verse que el vector S siempre forma un triplete diestro con los vectores £
y H, por lo tanto para el caso de un medio diestro Sy k tendran la misma direccion,
mientras que para el caso de un medio zurdo sus direcciones seran opuestas. Asi pues en
un medio zurdo la velocidad de fase y la velocidad de grupo tendran signos opuestos.
Otra caracteristica de este tipo de medios es que presentan un indice de refraccion

negativo. De la ecuacion (2.3) vemos que el indice de refraccion n =./gu presenta una

ambigiiedad en el signo de la raiz cuadrada que se resuelve con un analisis adecuado
[11], ya que tanto € como p son funciones analiticas que toman en general valores
complejos. Por ejemplo si en lugar de escribir e=-1 y p=-1 escribimos e=exp(in) y
p=exp(im) entonces:

n=Jeu =e\Ju = exp(iz / 2)exp(iz / 2) = exp(iz) = -1

Al realizar dicho andlisis es importante tener en cuenta que la raiz cuadrada tanto de €
como de p ha de tener parte imaginaria positiva (esto es necesario para un material
pasivo).

A este tipo de materiales se les denomina left-handed por la orientacion que toman E'y
H respecto a k. No obstante, también reciben el nombre de materiales Backward (BW),
negative-index (NI), negative-refractive index (NRI) o double-negative (DNG). El
término double-negative significa que tanto la permeabilidad como la permitividad del
material son negativas. Para un material ordinario ambas cantidades son positivas. Se ha
generalizado el uso del término double-positive (DPS) o single-negative (SNG), asi



como only-epsilon-negative (ENG) y only-mu-negative (MNG) para materiales con
ambas magnitudes positivas, una de ellas negativa, ¢<0 6 pu<0, respectivamente.

€Y (b)

E H

Fig. 2.3. Relacion entre los vectores E, H y k para un medio convencional (a) y un medio LHM

(b).

Este tipo de materiales presentan interesantes propiedades como pueden ser la inversion
de la ley de Snell entre un medio convencional y un medio con estas caracteristicas, o el
efecto Doppler y Cherenkov inversos. La figura 2.4(a) ilustra un ejemplo de inversion
de la ley de Snell, segin la cual la componente tangente a la superficie del rayo
refractado invierte la direcciéon de propagacion, al contrario de lo que ocurre en un
medio RHM. Este tipo de comportamiento puede ser utilizado para construir lentes sin
necesidad de proveer de ninguna curvatura al material que la forma, tal y como puede
apreciarse en la figura 2.4(b). Otra propiedad interesante que muestran los medios LHM
es la focalizacion por debajo del limite de la difraccion. Segun esta teoria, una lamina
LHM con permeabilidad y permitividad relativa igual a -1 es capaz de focalizar de
manera perfecta una fuente puntual con una resolucion menor que la longitud de onda.
Segun [12], este efecto se produce por la amplificacion de modos evanescentes. Este
poder resolutivo es mucho mayor que el de una lente convencional, para la cual su
maxima resolucion viene limitada por la longitud de onda. Este fenomeno puede
ilustrarse segiin el razonamiento siguiente [12]. Consideremos un dipolo infinitesimal
de frecuencia ® delante de la lente. La componente eléctrica del campo
electromagnético vendra dada por una expansion en serie de Fourier bidimensional:

E(r,)= )| E,, i (ko k,)xexp(ik.z +ik x+ik,y—iot) (2.9)
ok, ,k),

donde se ha elegido la direccion del eje de la lente en la direccion z. Por otra parte se

cumple:
2 2
kzz‘/(;)—z—kf—kj, ‘;’—2>kj+kj (2.10)

La funcion de la lente es la de aplicar una correccion a la fase de cada una de las
componentes de desarrollo de Fourier de manera que a cierta distancia de la lente los
campos convergen en el foco y la imagen del dipolo reaparece, no obstante algunas de
las componentes habran desaparecido ya que para valores grandes del vector de onda
transversal tenemos:
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2 2
k. =+i‘/kf+ky2—f—2, “C’—2<kj+kj (2.11)

Estas ondas evanescentes (su vector de onda es imaginario) decrecen exponencialmente
con z, y ninguna correccion en fase les devolvera la amplitud correcta. Estas seran
eliminadas de la imagen, que generalmente comprende Unicamente los modos
propagativos. Debido a que los modos propagativos estan limitados a:

2

o
k; +k; <7 (2.12)

La maxima resolucion de la imagen nunca podra ser mejor que [12]

A 2R _2me (2.13)

por perfecta que sea la lente y por grande que sea su apertura. No obstante, para una
lamina de espesor d con ¢=-1 y p=-1, puede demostrarse que el coeficiente de
transmision total (considerando todos los procesos de scattering en su interior) a través
de ella es

T =exp(—ik.d) (2.14)

Por lo que el medio amplificard los modos evanescentes, permitiendo que éstos
contribuyan a formar la imagen y por lo tanto mejorando su resolucion (ver figura 2.5).
Este concepto ha levantado bastante controversia, ya que segin ha podido verse en [13],
sus autores ponen de manifiesto que la amplificaciéon de modos evanescentes en ldminas
LHM ideales y sin pérdidas daria lugar a un crecimiento del campo lejano en algunas
zonas del espacio, entrando en contradicciéon con el principio de conservacion de la
energia. También se comenta en [13] que cuando se introducen pérdidas en el material,
tanto la amplificacion de ondas evanescentes como la focalizacion sub-A desaparecen.
Este punto ha sido de nuevo discutido en [14], [15] y [16] entre otros trabajos.

(@) (b)
Rayo en un medio
convencional _
propagating
wave |
Rayo
incidente™~~< _ R
Rayo en un
medio LHM LH

Fig. 2.4. Trayectoria de un rayo incidente en un medio RHM (linea continua) o LHM (linea
discontinua) (a) y formacion de la imagen en una lente plana LHM (b).
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Hasta la fecha la mayoria de estructuras LHM se han conseguido implementar en el
rango de las microondas, tal y como veremos mas adelante en este capitulo.
Actualmente, gran parte de las investigaciones se encaminan a conseguir materiales
LHM a mayor frecuencia de operacion, como son los trabajos de [17] en el rango de los
THz.

>

TN

Intensity

Q.
of ___L__1___
o

Fig. 2.5. Efecto de amplificacién de modos evanescentes en una lamina LHM.

2.3. Sintesis de medios efectivos tridimensionales

En esta seccion mostraremos algunas de las estructuras que son capaces de controlar la
permeabilidad magnética y permitividad dieléctrica efectivas, pudiendo dar lugar a
valores negativos en algunos de estos parametros. Posteriormente se presentaran
estructuras en las que ambos parametros son negativos. Estas ultimas estdn formadas
por la superposicion de dos medios, uno de ellos proporciona un valor negativo de la
permeabilidad magnética efectiva mientras que el otro proporciona valores negativos de
permitividad dieléctrica efectiva. Todas las estructuras de esta seccion tienen una
configuracion tridimensional, dejando para las secciones siguientes las configuraciones
planares.

12



2.3.1. Introduccion a los resonadores de anillos abiertos (Split Rings
Resonators-SRRS)

El resonador de anillos abiertos (Split Rings Resonators 6 SRR), introducido por John
Pendry a finales de los afios 90 [18], fue una gran contribucion al campo de los
metamateriales puesto que significd la primera particula capaz de dar lugar a valores
negativos de permeabilidad magnética efectiva. La estructura de dicho resonador
aparece en la figura 2.6(a) Podemos ver que esta formado por dos anillos metalicos
concéntricos en los cuales se ha practicado unas aberturas en posiciones opuestas una
respecto de la otra. Si sobre esta estructura se aplica un campo magnético variable en la
direccion del eje de los anillos, debido a la presencia de las aberturas, las corrientes
generadas en cada uno de ellos solo se podran cerrar a través de la corriente de
desplazamiento, gracias a los grandes valores capacitivos que se originan por la
proximidad entre los mismos. Los conductores introduciran un comportamiento
inductivo, que combinado con la capacidad de estos anillos dard lugar a un
comportamiento resonante. Las propiedades electromagnéticas de los SRRs han sido
también estudiadas en [19] y en [20]. Dicho andlisis muestra que los SRRs se
comportan como un resonador que puede ser excitado mediante un flujo magnético
axial, presentando un fuerte diamagnetismo por encima de su primera resonancia. No
obstante, el SRR presenta efectos de polarizacion cruzada (acoplamiento
magnetoeléctrico) [20], debido a los cuales puede ser excitado también por un campo
eléctrico variable debidamente polarizado (eje y en le figura 2.6.(a)). La figura 2.6(b)
muestra el circuito equivalente propuesto en [19]. En esta figura Cy representa la
capacidad total entre anillos, es decir, Cy=279C,,, donde C,, es la capacidad entre
anillos por unidad de longitud. La frecuencia de resonancia del SRR viene dada por
f()Z(LSCS)'l/2 /2w, donde C; es la conexion serie de las capacidades de las mitades de
arriba y abajo del SRR, es decir Cs=Cy/4. La induccion L, puede ser aproximada por la
de un anillo simple con un radio igual al radio promedio 7y del SRR y anchura ¢[19].

(a)
y
[ . (b)
i 7
Y
- -T __E a, . Lq —\,{i}lll
; —
f A\ ” —F A e
X A -
B g ‘ o
- i 73
| |
teast AL ] 11,
C,=C,M

Fig. 2.6. Topologia y dimensiones relevantes del SRR (a) y su modelo eléctrico (b). Figura
extraida de [20].
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Posteriormente se han introducido algunas modificaciones a la topologia de la figura
2.6(a) [21]. Algunas de estas nuevas topologias aparecen descritas junto a sus modelos
discretos en la figura 2.7 [22]. Es también destacable que algunas de éstas no presentan
efectos de polarizacion cruzada. El SRR no bianisotropo (NB SRR) es una ligera
modificacién del SRR original, pero que presenta una simetria de rotacion de 180°. A
consecuencia de esta simetria, los efectos de polarizacion cruzada no son posibles en
esta configuracion. De la misma forma, el anillo de doble slit (D-SSR) también presenta
esta simetria, por lo que los efectos de polarizacion cruzada también quedaran
eliminados. Sin embargo, para el caso del D-SSR el circuito equivalente difiere del SRR,
siendo su frecuencia de resonancia el doble de la que presenta un SRR de las mismas
dimensiones. Finalmente el resonador espiral (SR) [23] asi como el resonador de doble
espiral [24] permiten una reduccion de la frecuencia de resonancia con respecto a la del
SRR, como puede verse del modelo discreto propuesto en [22].

g | oo
TR ‘“*‘© Fwﬁﬁ
c c F -
2 2
C,
lanl 1
i

L.
L. _m, ~oeyyed
N [ 2ty
u C,_ . - C, C
: |
HHHI i

Fig. 2.7. Topologias y circuitos equivalentes correspondientes al NB SRR (a), D-SSR (b), SR
(c), vy DSR (d). Figura extraida de [22].

I:El:l 4[1'_'

2.3.2. Medios de permeabilidad efectiva negativa (MNG)

Debido al caracter resonante de los SRRs, un array periddico de estos resonadores
iluminado con una sefial debidamente polarizada (el campo magnético ha de ser paralelo
al eje del SRR, tal y como aparece en la figura 2.8(a)), tendré la capacidad de inhibir la
propagacion de la sefial en un determinado rango de frecuencias. Dicho efecto se
interpreta en base a que esta estructura da lugar a valores negativos de la permeabilidad
magnética efectiva en una estrecha franja de frecuencias. Segun la teoria del medio
efectivo, la permeabilidad magnética efectiva en un array de SRRs toma la forma
siguiente [18]:

o (@) =1-—— (2.15)

Donde F es un factor geométrico y m es la frecuencia de resonancia de SRR. La figura
2.8(b) muestra el comportamiento tipico de e en funcion de la frecuencia. Puede verse
como este parametro crece mucho cuando nos acercamos a la frecuencia de resonancia
y pasa a ser negativo por encima de ésta. Asi pues dicho medio efectivo presentara
valores negativos de pegr desde wo hasta op, (frecuencia de plasma magnético). La
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figura 2.9 muestra el diagrama de dispersion para este tipo de medio, en el que se puede
ver que existe un gap de frecuencias prohibidas que se extiende desde g hasta ®mp.

a) iy Heff ‘ b)
.,"’Q"@@"@ _// tef=1
.. A Q0. 5
: o A \0) o @

Fig. 2.8. Medio efectivo compuesto de SRRs (a) y comportamiento de piy en dicho medio (b).
Figura extraida de [18].

frequency, o

wave vector, k

Fig. 2.9. Relacion de dispersion para un medio efectivo compuesto por SRRs. Figura extraida
de [18].

2.3.3. Medios de permitividad efectiva negativa (ENG)

En la seccion anterior hemos visto coémo implementar medios con permeabilidad
efectiva negativa, mediante la utilizacion de arrays periddicos de SRRs. En este
apartado estudiaremos la utilizacion de un medio de hilos finos que nos permitira
obtener valores negativos de la permitividad dieléctrica (¢<0). Puede demostrarse que la
resonancia plasma en un metal es un modelo adecuado para explicar el comportamiento
de un array periddico de hilos finos [25], siempre y cuando el campo eléctrico de la
radiacion que excita nuestro medio presente la misma direccidon que los hilos. En el caso
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de un metal, la respuesta en frecuencia a la radiacion electromagnética se explica en
base a la resonancia plasma del gas de electrones. Este comportamiento puede
expresarse, de forma ideal, segtn la siguiente expresion:

2
@

gmelal = 1 - _127 (216)

(0

Donde w, es la frecuencia de plasma y viene dada por:

o =T (2.17)

Siendo n la densidad de electrones del gas, m. y e la masa y la carga del electron,
respectivamente. Para el caso de un medio formado por hilos finos, los valores de nq;y
meg, correspondiente al promedio de la densidad de electrones y la masa efectiva,
respectivamente, puede aproximarse de forma analitica segun las expresiones siguientes:

(2.18)

2 2
g =1 [_j (2.19)

Donde los valores de » y a hacen referencia al radio de los hilos y al periodo de red,
respectivamente (ver figura 2.10(a)). Insertando estos valores en la ecuacion 2.17
obtenemos el siguiente valor para la frecuencia plasma:

2
o =T (2.20)

P
a’ln (a]
r

De la expresion anterior vemos como la frecuencia de plasma puede ser ajustada
mediante la relacion entre el radio de los hilos y la periodicidad de la red que forma la
estructura. De esta manera es posible disminuir la frecuencia de plasma de nuestro
medio incrementando el pardmetro de red de la estructura. La figura 2.10(b) muestra los
resultados experimentales para un medio de €.4<0. Vemos como para frecuencias bajas,
el medio presenta valores negativos de permitividad y la sefial es rechazada, mientras
que el valor de la permitividad llega a ser positivo a partir de la frecuencia de plasma, a
partir de la cual el vector de onda de la radiacion pasa a ser real y la transmision
aumenta drasticamente [25].
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Fig. 2.10. Medio efectivo compuesto por hilos finos (a) y transmision a través de un medio con
&y<0 (b). Figura extraida de [25].

2.3.4. Medios zurdos (LHM)

En las secciones 2.3.2 y 2.3.3 hemos visto que es posible implementar medios que
presenten €0 y u<0 o bien €<0 y u>0. La primera estructura propuesta que presentaba
un comportamiento LHM fue introducida por D. Smith [26], y estd formada por la
combinacion del medio de hilos y de SRRs. La condicion que ha de cumplir dicha
estructura para que presente las propiedades citadas anteriormente es que cada uno de
los medios que la forma (hilos y SRRs) esté excitado de la forma correcta, asi como que
la frecuencia de plasma del medio formado por los hilos esté por encima de la banda de
frecuencias para las que el medio de SRRs presenta valores negativos de pegr. Tal y
como hemos visto anteriormente, un medio compuesto de SRRs debe ser excitado
mediante un campo magnético incidente en la direccion del eje del SRR, mientras que
un medio formado por hilos, ha de ser excitado con un campo eléctrico en la direccion
de los hilos. Asi pues, el medio LHM debera estar configurado segun la figura 2.11(a),
con el objetivo que el campo eléctrico de la radiacion incidente en la estructura excite
de forma adecuada los hilos, y el campo magnético los SRRs. Las medidas
experimentales obtenidas al estudiar dicho medio revelan que, para el caso en el que el
array esta formado tnicamente por SRRs, aparece una banda de frecuencias rechazada
motivada por la introduccion de una pegr negativa . Por el contrario, cuando se afiade el
medio formado por hilos, se observa una banda de paso (en cierta medida enmascarada
por las pérdidas) en la misma banda frecuencial en la que aparecia la banda rechazada
para el caso del medio formado tinicamente por SRRs. Este hecho se ha interpretado en
base a que € y 1 son ambas negativas, permitiendo la existencia de modos propagativos.
La figura 2.11(b) muestra los resultados de transmisioén para el medio de Smith [26].
Vemos como efectivamente aparece una banda de paso para aquella banda de
frecuencias en la cual € y p son negativas. No obstante su considerable nivel de pérdidas
y el hecho de que se trate de una estructura volumétrica, reduce drasticamente la
aplicabilidad de las propiedades de este tipo de medios.
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Fig. 2.11. Medio LHM compuesto por SRRs e hilos (a) y transmision a través del medio LHM
(b). Figura extraida de [26].

Otra forma de conseguir un medio en el que ambas magnitudes (¢ y ) sean negativas es
la que se presenta en [27]. En este caso la configuracion propuesta consiste en una guia
de onda rectangular cargada con SRRs en su interior, tal y como muestra la figura
2.12(a). Los SRRs se han disefiado de manera que presenten una frecuencia de
resonancia inferior a la frecuencia de corte de la guia de onda. De esta forma, la guia de
onda se comporta como un medio con una permitividad dieléctrica efectiva negativa,
mientras que los SRRs introducen una permeabilidad magnética efectiva negativa en
una estrecha banda de frecuencias. De hecho, es conocido que para el modo TE
fundamental soportado en una guia de onda vacia, la permitividad dieléctrica efectiva
toma la forma:

2
Ey =& (l—w—‘;j (2.21)

donde ®( es la frecuencia de corte del modo considerado. La ecuacion 2.21 es
formalmente idéntica a la expresion obtenida para la permeabilidad dieléctrica efectiva
de un plasma unidimensional sin pérdidas. Por lo tanto, en una estrecha banda de
frecuencias, aparecera una banda de paso debida a la propagacion zurda, como
confirman los resultados experimentales mostrados en [27] y que aparecen en la figura
2.12(b).
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Fig. 2.12. Esquema del montaje experimental propuesto en [27] (a) y coeficiente S,; medido
para |=24mm. Figura extraida de [27].

Después del trabajo de Marqués [27] en el que se utiliza una guia de onda al corte para
implementar un medio de permitividad dieléctrica efectiva negativa, han aparecido otras
contribuciones basadas en esta idea como la que aparece en [28], donde se estudia la
conveniencia de utilizar un plasma magnético uniaxial en el interior de la guia de onda,
ya que la propagacion LH tiene lugar cuando la permeabilidad longitudinal es positiva y
la transversal negativa. En este mismo trabajo se exponen posibles aplicaciones de este
fenémeno para la miniaturizacion de guias de onda, ya que gracias a la operacion por
debajo de la frecuencia de corte, sus dimensiones laterales pueden reducirse de forma
arbitraria. Otra implementacidon que utiliza una guia de onda al corte es el que aparece
en [29]. En este caso se han utilizado modos TM evanescentes para simular un plasma
magnético. De esta manera se consigue una permeabilidad magnética negativa por
debajo de la frecuencia de corte de dichos modos. En este caso, se inserta un plasma
eléctrico anisotropico en la guia de onda formado por hilos para asi conseguir un
comportamiento LHM. Otro ejemplo de propagacion zurda es el que aparece en [30].
En este caso el medio estd compuesto por una linea fin-line con conexiones metalicas
entre los planos de masa emulando el medio de permitividad dieléctrica efectiva
negativa mientras que el medio que emula una permeabilidad magnética efectiva
negativa estd compuesto por anillos cuadrados (ver figura 2.13(a)). Los resultados de
transmision en dicha estructura aparecen en la figura 2.13(b). Segin se sugiere en [30],
este tipo de estructura presenta potenciales aplicaciones en el campo de los desfasadores,
lineas de transmision no lineales y dispositivos sintonizables mediante el uso de
peliculas ferroeléctricas.
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Fig. 2.13. Estructura zurda considerada en [30] (a) y parametros S de dicha estructura (b).

2.4. Medios zurdos en tecnologia planar y aplicaciones. La linea de
transmisién dual.

Las estructuras vistas anteriormente presentan un comportamiento zurdo. No obstante
su configuracion tridimensional las hace poco atractivas de cara a posibles aplicaciones
en ingenieria de microondas, ya que en este caso, es de vital importancia la
compatibilidad con los procesos tecnoldgicos planares. Con objeto de evitar estos
problemas han surgido estructuras planares que presentan también un comportamiento
zurdo. La primera de ellas es la linea de transmision dual, introducida por Elefteriades
[31] en su version coplanar y por Itoh y Caloz en su version microstrip [32]. La idea que
subyace detras de esta estructura es la siguiente. Vemos en la figura 2.14(a) el modelo
discreto de una linea de transmision convencional, en el que L corresponde al valor de la
induccion de la linea y C la capacidad a masa de dicha linea, ambas por unidad de
longitud. En una linea de transmision como esta, la constante de propagacion y la
impedancia caracteristica de linea toman los siguientes valores:

B=awJLC (2.22)
Z - é (2.23)

Si recordamos los valores de constante de propagacion y de impedancia de una onda
plana propagandose en un medio homogéneo e isotropo, dichas magnitudes toman los
siguientes valores:

B = ue (2.24)

n=|2 (2.25)
&
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donde Sy 75 son la constante de propagacion y la impedancia de la onda plana,
respectivamente. De la comparacion de las expresiones 2.22 y 2.23 con 2.24 y 2.25 se
deduce que la propagacion en una linea de transmision es equivalente a la de una onda
plana en un medio homogéneo e isétropo si:

L=u (2.26)
C=¢ (2.27)

Asi pues, para conseguir una linea de transmision LHM, necesitaremos implementar
una linea de transmision con valores efectivos de C y L negativos. De esta manera, en
nuestra linea de transmision LHM necesitaremos que la impedancia serie pase a ser
capacitiva y la impedancia de derivacion inductiva. Segin lo que hemos visto, el
esquema de la linea de transmision dual seria el que aparece en la figura 2.14(b),
mientras que su implementacion en tecnologia coplanar puede verse en la figura 2.14(c).

(a) Ax Ax (0) —j Ax =i Ax
ij-—z— ij? w 2 wm 2
A |}
joCAx —— ;_iﬂ"
. Ax i : ax .
©) -~

10 Tyum H3pm LT,

L) oy
kel

Fig. 2.14. Modelos discretos de una linea de transmision convencional (a) y de una linea de
transmision dual (b), e implementacion en tecnologia coplanar de la linea de transmision dual
(c). Figura extraida de [31].

Del analisis de los modos Bloch posibles en la estructura de la figura 2.14(b) puede
deducirse que los valores de permitividad y permeabilidad efectivos de la linea de
transmisioén dual pueden aproximarse segun las siguientes expresiones:

-l -1

O 2.28
S X ira M T i (2.28)
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donde L y C son los valores de las capacidades discretas insertadas en la linea de
transmision dual y d el tamano de la celda base. Este tipo de estructuras han encontrado
aplicaciones en acopladores [33], antenas [34], desfasadores [35], etc. En la figura 2.15.
podemos ver el layout de la version microstrip de la linea zurda presentada en [32]. En
este caso la capacidad serie se ha implementado mediante una configuracion
interdigitada. Por otra parte la induccion en derivacion se ha implementado utilizando
stubs conectados al plano de masa mediante el uso de vias.

J f !

strip line imterdigital capacitor pstrip ling
(input) (output)

shorted {via) stub inductor

L unit cell

Fig. 2.15. Implementacion en tecnologia microstrip de la linea de transmision dual. Figura
extraida de [32]

En [36] se puede encontrar una evolucion de la linea de la figura 2.15, conocida como
composite left-handed right-handed transmission line (CRLH TL). El modelo discreto
de la celda base de esta nueva linea aparece en la figura 2.16(a). Puede verse que tanto
la impedancia serie como la impedancia en derivacion presentan un caracter resonante,
por lo que en funcion de la frecuencia de operacion de dicha linea, éstas seran
inductivas o capacitivas. En particular, para la rama serie, tendremos una impedancia
resultante capacitiva por debajo de la frecuencia de resonancia (ay’=1/LxC;) y una
impedancia resultante inductiva por encima de esta frecuencia, por el contrario, para la
rama en derivacion tendremos que por debajo de la frecuencia de resonancia de ésta
(an’=1/L;Cy) la impedancia resultante es inductiva, mientras que por encima de esta
frecuencia tenemos una impedancia resultante capacitiva. Esto da lugar a la posibilidad
de implementar una linea de transmision que presente un comportamiento zurdo en un
determinado rango de frecuencias (para aquellas en las que la impedancia serie sea
capacitiva y la impedancia en derivaciéon inductiva) y diestro en otro rango de
frecuencias (aquellas para las que la rama serie presente una impedancia inductiva y la
rama en derivacion capacitiva). La figura 2.16(b) muestra el diagrama de dispersion
tipico de una linea CRLH TL en el que puede verse que para frecuencias bajas el
comportamiento es zurdo, mientras que para frecuencias altas se tiene propagacion
diestra. La parte izquierda de la grafica corresponde a velocidades de fase negativas,
mientras que la parte derecha a velocidades de fase positivas. Puesto que en esta grafica
se han representado Unicamente soluciones correspondientes a velocidades de grupo
positivas (pendientes en la curva a(f) positivas), la parte izquierda corresponde a la
propagacion zurda, ya que velocidad de fase y velocidad de grupo presentan signo
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opuesto. Puede verse también que existe un rango de frecuencias en el cual la
propagacion no es posible debido a que tanto la impedancia de la rama en serie como la
impedancia de la rama en derivacion presentan ambas el mismo signo. En el diagrama
de dispersion se ha ilustrado el caso para el cual la frecuencia de resonancia de la rama
serie es inferior a la de la rama en derivacion, por tanto, desde la frecuencia
correspondiente a la resonancia de la rama serie hasta la frecuencia de resonancia de la
rama en derivacion las impedancias de ambas ramas serdn inductivas. Por otra parte, por
encima de la frecuencia de resonancia de la rama en derivacion tendremos que la
impedancia serie seguira siendo inductiva, mientras que la impedancia correspondiente
a la rama en derivacion pasard a ser capacitiva, dando lugar a una banda de paso diestra.
Un caso de especial interés corresponde al de la coincidencia de ambas frecuencias de
resonancia (figura 2.16(c)). En este caso tendremos que la transicion entre el
comportamiento zurdo y diestro es continua, ya que en todo momento las impedancias
serie y derivacion tienen signo opuesto. Esto da lugar a la desaparicion de la banda de
frecuencias prohibidas. Este modo de funcionamiento se conoce como balanceado,
mientras que si aparece una banda de frecuencias para la cual la propagacion no es
posible se conoce como no balanceado. Este tipo de estructura ha sido aplicada para la
implementacidn de antenas con la capacidad de emitir con un dngulo determinado segin
la frecuencia de la senal [37], acopladores [38], diplexores [39], etc.

a) b) c)

{4 "nf i 1

Fig. 2.16. Modelo discreto (a) y relacion de dispersion de la CLRH TL para el caso no
balanceado (b) y balanceado (c). Figura extraida de [36].

2.5. Lineas de transmisién ENG, MNG y LHM basadas en SRRs.

Las lineas de transmision LHM vistas anteriormente presentan interesantes propiedades,
utiles en muchas aplicaciones. No obstante, al carecer de elementos resonantes no
proporcionan buena selectividad frecuencial a la hora de ser utilizadas como filtros. Por
otra parte, es posible utilizar SRRs en tecnologia planar para conseguir lineas de
transmision LHM, de forma que el cardcter sub-A y la selectividad frecuencial que
proporcionan los SRRs hace a estas estructuras muy interesantes como filtros de
reducidas dimensiones.
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2.5.1. Lineas de transmision basadas en celdas SRRs.

Hemos visto anteriormente como un medio formado por un array tridimensional de
SRRs debidamente excitado (con un campo magnético paralelo al eje del SRR) presenta
una permeabilidad magnética efectiva negativa. En esta seccidn presentaremos la
aplicacion de este tipo de particulas en configuraciones planares basadas en el acoplo
magnético de los SRRs en una linea de transmision. El primer ejemplo de aplicacion se
basa en el acoplo de estas particulas a una linea de transmision coplanar, y aparece
descrito en [40]. Este tipo de linea de transmision es un buen candidato para conseguir
una configuracion que excite de manera adecuada a los anillos, ya que en la linea de
transmision coplanar las lineas de campo magnético presentan una direccion normal a la
superficie del substrato en la zona del slot. Por lo tanto, si se graban los anillos en la
zona del slot de la linea coplanar, el campo magnético de ésta los excitara de forma
adecuada. No obstante, es posible que la distancia entre el strip central y el plano de
masa de la linea coplanar debidamente adaptada no sea suficiente para acomodar a los
anillos. Alternativamente, es posible colocar los anillos en la parte posterior del
substrato, evitando asi problemas de adaptacion. En la figura 2.17(a) podemos ver el
layout de dicha estructura, en el que se ha representado en gris la cara superior de metal
de la estructura (que constituye la linea de transmision coplanar) y en negro la inferior
(donde se encuentran los SRR). La figura 2.17(b) muestra el modelo discreto de la celda
base de la estructura, valido en el régimen de longitud de onda larga (fI<<1, donde fes
la constante de propagacion para ondas guiadas). Gracias a la simetria de la celda, el
concepto de pared magnética ha sido utilizado por lo que el modelo discreto
corresponde a la mitad de una celda basica. L y C son la induccion y capacidad de lineas
de cada celda. Estos parametros modelan la inductancia asociada con el conductor
central de la linea coplanar y el acoplamiento capacitivo de esta linea con los planos de
masa, respectivamente. El SRR estd modelado por el resonador formado por L, y Cs que
se acopla a la linea de transmision a través de una induccion mutua, M. La rama en serie
del modelo discreto puede simplificarse quedando en la forma en que aparece en la
figura 2.17(c) donde Cs’y L’ vienen dadas por:

v LS
Cly= YE (2.29)
L'y = o,M*Cq (2.30)

Con w¢*=1/(LyCs)=1/(L’C’,). En la figura 2.17(d) aparece el diagrama de dispersion de
dicha estructura, obtenido mediante la utilizacion de la ecuacion 2.31 [41]

cos(pBl) =1+ Z, (2.31)
ZP

donde Z; corresponde a la impedancia de la rama serie del modelo discreto, mientras
que Z, es la impedancia de la rama en derivacion (ver figura 2.18(b)). El diagrama de
dispersion muestra que existe una banda prohibida de frecuencias correspondiente a la
franja para la cual el valor de psres negativo. Finalmente la figura 2.17(e) muestra la
respuesta en frecuencia de la estructura anterior, los resultados de simulacion (obtenidos
mediante CST Microwave Studio) aparecen en linea delgada, mientras que la linea
gruesa muestra los resultados de medida. Vemos como en una estrecha banda de
frecuencias la sefial es rechazada debido a la permeabilidad efectiva negativa
introducida por los SRRs. Puede verse también como fuera de la banda de frecuencias
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rechazadas la estructura presenta unas pérdidas de insercion muy reducidas,
manteniendo en todo momento la adaptacion de la linea coplanar, lo que puede hacer
muy adecuada la utilizacion de estas estructuras como filtros de rechazo de banda.
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Fig. 2.17. Linea de transmision CPW con p;<0 basada en SRRs. Layout (a), modelo discreto
de la celda base (b) y su equivalente tras haber eliminado la induccion mutua M (c), relacion
de dispersion (d) y respuesta en frecuencia (e). Figura extraida de [40].
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Fig. 2.18. Modelo en T (a) y en I1 (b) utilizados en el cdlculo de la relacion de dispersion.
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Una vez sintetizada la linea de transmision con permeabilidad efectiva negativa, es
necesario combinarlo con una estructura que introduzca la permitividad efectiva
negativa para conseguir un medio de propagacion LHM. En este caso, tal y como se
hizo en [31], se han utilizado conexiones inductivas entre el strip central y el plano de
masa. La estructura que presenta simultdneamente .y Hesr negativas aparece en la
figura 2.19(a). Vemos como efectivamente se combinan los SRRs con conexiones
inductivas entre el strip central de la linea coplanar y su plano de masa. El modelo
discreto de una celda unidad aparece en la figura 2.19(b). Las conexiones inductivas
entre el strip central y los planos de masa aparecen descritas por L,. Al igual que se ha
hecho en la estructura anterior, la rama en serie del modelo discreto puede simplificarse
quedando tal y como aparece en la figura 2.19(c). La relacion de dispersion del circuito
de la figura 2.19(a) puede obtenerse facilmente mediante la ecuacion 2.31. Esta aparece
en la figura 2.19(d). Vemos como efectivamente existe transmision LHM en una
estrecha banda de frecuencias, para la cual los valores de € y p efectivos son ambos
negativos. Finalmente, la respuesta en frecuencia aparece descrita en la figura 2.19(e).
Puede verse como en la banda de frecuencias rechazadas en la estructura de la figura
2.18(a) ahora aparece una banda de paso. Es destacable el alto nivel de transmision
alcanzado en esta estructura, en la que las pérdidas de insercion estan alrededor de los
3dB, asi como el nivel de compactacidon, ya que la estructura completa tiene una
longitud de 3.5cm, lo que supone que cada etapa mide una quinta parte de la longitud de
onda a la frecuencia de operacion.
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Fig. 2.19. Linea de transmision LHM basada en SRRs. Layout (a), modelo discreto de la celda
base (b) y su equivalente tras habar eliminado la induccion mutua M (c), relacion de dispersion
(d) y respuesta en frecuencia (e). Figura extraida de [40)].
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2.5.2. Lineas de transmision basadas en resonadores de anillos abiertos
complementarios (CSRRs)

Hemos visto como los SRRs son capaces de introducir valores de permeabilidad
efectiva negativa en un determinado rango de frecuencias. Respecto a los medios que
introducen una permitividad efectiva negativa, son conocidas estructuras que
proporcionan valores negativos por debajo de la frecuencia plasma (medio de hilos
metalicos). No obstante, existe una particula que es capaz de introducir valores de
permitividad efectiva negativa en un determinado rango de frecuencias [42]. Esta
particula es el resonador de anillos abiertos complementario (CSRR), que no es mas que
la version complementaria del SRR, en la que se ha grabado la geometria del SRR en
una lamina metalica, quedando eliminado el metal de dicha ldmina hasta describir la
forma del SRR (figura 2.20(a)). Utilizando el principio de Babinet puede concluirse que,
en condiciones ideales en las que la conductividad del metal es infinita y su grosor
despreciable, dicha particula tiene una frecuencia de resonancia idéntica a la de un SRR
con las mismas dimensiones, pero en lugar de ser excitada por un campo magnético en
la direccidn axial, dicha excitacion ha de ser mediante un campo eléctrico en la misma
direccion. En este caso la particula induce un valor de e, negativo en una banda de
frecuencias cercanas a la frecuencia de resonancia de la particula. Asi pues esta
particula puede ser utilizada para sintetizar lineas de transmision con permitividad
efectiva negativa [42] si se coloca, por ejemplo, en el plano de masa bajo la tira
conductora de una linea microstrip, ya que en esta zona la direccion del campo eléctrico
es perpendicular a dicho plano de masa, por lo que el CSRR seré excitado de la forma
adecuada. En estas circunstancias el modelo discreto de un CSRR acoplado a una linea
microstrip aparece descrito en la figura 2.20(b) [22], donde L y C son la induccion y
capacidad de la seccion de linea, mientras que L. y C. modelan el CSRR. Este tipo de
estructura producird una banda de rechazo para aquellas frecuencias para las cuales el
valor de . sea negativo. La figura 2.21 muestra la respuesta en frecuencia de una linea
de transmision cargada con cuatro CSRRs en la que puede verse la banda rechazada,
correspondiente al rango de frecuencias para el cual la estructura presenta un valor
negativo de permitividad dieléctrica efectiva. Si esta estructura se combina con una
serie de gaps capacitivos dispuestos en serie [43] para implementar una linea de
transmision con una permeabilidad efectiva negativa, conseguiremos un medio que
presentard ambas magnitudes, € y | negativas. La figura 2.22 (a) muestra el layout de
esta estructura, en la que se ha representado en gris el plano de masa de la linea
microstrip y en negro la tira conductora. La respuesta en frecuencia de dicha estructura
puede verse en la figura 2.22 (b). La linea discontinua corresponde a la respuesta
obtenida al utilizar una linea de transmision de la figura 2.22 (a), mientras que la linea
de puntos corresponde a la respuesta en frecuencia de la linea de transmision con &gt
negativa (las medidas experimentales se han indicado en linea continua). Vemos como
efectivamente aparece una banda de rechazo en el caso de utilizar inicamente CSRRs,
mientras que en esa misma banda de frecuencias aparece una banda de paso al combinar
la estructura con los gaps capacitivos.
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Fig. 2.20. Topologia del SRR y del CSRR (a) y modelo discreto de un CSRR acoplado a una
linea microstrip (b). Figura extraida de [43].
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Fig. 2.21. Fotografia del prototipo con ;<0 (plano de masa) y respuesta en frecuencia (b) de
dicho prototipo. Figura extraida de [42].
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Fig. 2.22. Linea de transmision LHM basada en CSRRs. Layout (a) y respuesta en frecuencia
(b). Figura extraida de [43].

Tanto las lineas de transmision LHM basadas SRRs como en CSRRs son interesantes
debido al reducido tamafio de sus resonadores. Por otra parte, su selectividad frecuencial
no es demasiado buena por la parte alta de la banda (ver figura 2.22 (b)) y no permiten
sintetizar respuestas estandar. Pese a estas limitaciones, sus reducidas dimensiones las
hacen interesantes como estructuras pasa banda. A lo largo de esta tesis mostraremos
como solucionar estas limitaciones, presentando estrategias de disefio que nos
permitiran disefiar filtros con respuestas simétricas asi como una metodologia de disefo
que nos llevaré a poder sintetizar filtros basados en respuestas estandar.

28



2.6. Aplicacion de los metamateriales a la optimizacion de circuitos de
microondas

En esta seccion mostraremos algunas aplicaciones de los metamateriales a la
optimizacion de circuitos de microondas, tales como la supresion de bandas espurias en
filtros. En primer lugar se presentaran las aplicaciones de las caracteristicas de
propagacion selectiva de los EBG para la supresion de bandas espurias. Seguidamente
se mostraran estructuras en las cuales se han combinado disefios de filtros distribuidos
con SRRs y CSRRs para la supresion de las bandas espurias caracteristicas de este tipo
de disenos.

2.6.1. Eliminacién de bandas espurias en filtros de microondas
mediante el uso de cristales electromagnéticos

En el campo de los circuitos de microondas es habitual confinar la sefial mediante la
utilizacion de lineas de transmision que suponen un medio guiado para la radiacion que
viaja a través de ellas. En este caso la analogia con la constante dieléctrica de los
medios Opticos la encontramos en la impedancia caracteristica de la linea de
transmision, que no es mas que la relacion entre las amplitudes de las ondas de corriente
y tensiéon que viajan por la linea. En este tipo de sistemas la perturbacion periddica
caracteristica de los EBGs puede introducirse con la variacion de esta impedancia
caracteristica a medida que la sefial viaja por la linea de transmision [5-7], o bien
mediante la perturbacion del plano de masa [8, 9]. De la teoria del acoplo de modos [44]
se puede extraer que si esta perturbacion de impedancia caracteristica es pequefia el
espectro de frecuencias rechazadas est4 relacionado con la transformada de Fourier del
perfil de impedancia [45]. Ha sido demostrado que una perturbacion periddica de la
impedancia caracteristica permite inhibir la propagaciéon de la senal para aquella
frecuencia que satisface la condicion de Bragg [46]. En el caso de una linea de
transmision unidimensional esta condicion se traduce en que la longitud de onda de la
sefal para la frecuencia rechazada coincide con dos periodos de la perturbacion. Estas
técnicas han sido utilizadas con muy buenos resultados pera la eliminacion de espurios
en filtros de microondas en tecnologia planar. La utilizacion de perturbaciones
sinusoidales de la impedancia caracteristica ajustadas a frecuencias diferentes puede
utilizarse para eliminar varias bandas espurias en un mismo filtro (figura 2.23) [47].
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Fig. 2.23. Layout (a) y respuesta (b) de un filtro pasa banda con perturbacion sinusoidal. El
periodo de la perturbacion ha sido ajustado para suprimir mas de una banda espuria. En trazo
fino se muestra la respuesta del filtro sin perturbacion. Figura extraida de [47].
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Por otra parte, se pueden utilizar otros perfiles de impedancias para tratar de eliminar las
bandas de paso espurias, como puede ser una perturbacion cuadrada de la impedancia
caracteristica. En el caso de la implementacion de este tipo de estructuras en tecnologia
coplanar la variacion de impedancia caracteristica en la linea de transmision se traducira
en la modificacion de los pardmetros geométricos correspondientes. La figura 2.24 (a)
muestra un ejemplo de aplicacion de esta técnica mediante la cual se ha practicado una
perturbacion cuadrada a la impedancia caracteristica de la linea modificando la
separacion entre el strip central y el plano de masa. La figura 2.24(b) muestra la
respuesta en frecuencia del filtro resultante. Puede verse como la reduccion de espurios
es significativa [48].
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Fig. 2.24. Esquema de aplicacion de EBG a un filtro de resonadores acoplados por gap en
tecnologia coplanar. Layout (a) y respuesta en frecuencia (b). Figura extraida de [48].

2.6.2. Eliminacion de bandas espurias en filtros de microondas
mediante la utilizacion de SRRs y CSRRs.

Hemos visto que tanto los SRRs como los CSRRs son capaces de inhibir la propagacion
de la sefial en un determinado rango de frecuencias. Este tipo de comportamiento puede
ser util para la eliminacioén de bandas espurias en filtros de microondas distribuidos si se
sintoniza de manera adecuada la frecuencia de resonancia de modo que la banda de
frecuencias rechazada se superponga a la banda espuria intrinseca del filtro distribuido.
En [49] se estudia en profundidad las aplicaciones de estas particulas para este fin. La
figura 2.25(a) muestra el layout de un filtro implementado mediante una configuracién
de lineas acopladas en tecnologia microstrip. En este caso se han utilizado SRRs que se
han situado en la cara superior del substrato, al lado de la tira conductora, donde el
campo magnético es paralelo al eje del anillo. Vemos que esta configuracion, a
diferencia de las soluciones convencionales consistentes en situar en cascada un filtro de
rechazo de banda, no afiade longitud extra al disefio final. En el disefio de la figura
2.25(a) se han utilizado anillos de distinto tamafio que dan lugar a frecuencias de
resonancia diferentes, esta técnica ha permitido eliminar las dos primeras bandas
espurias tal y como aparece descrito en la figura 2.25(b) (simulacién) y 2.25(c)
(medida), donde el nivel de supresion de las bandas espurias ronda los 40dB. Por otra
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parte también es posible utilizar CSRRs para la eliminacién de bandas espurias [49]. En
la figura 2.26(a) aparece un ejemplo de esta técnica. En este caso los CSRRs se han
grabado en el strip conductor de un filtro pasa banda implementado en configuracion de
lineas acopladas en tecnologia coplanar. Vemos como los CSRRs no afiaden ni longitud
ni ningun tipo de area extra en las dimensiones laterales. En la figura 2.26 (b) y 2.26 (¢)
aparecen los resultados de simulacion y medida, respectivamente. Vemos como el nivel
de rechazo se situa alrededor de los 40dB. Por otra parte, esta técnica también ha sido
utilizada para la supresion de bandas espurias en filtros pasa bajos [50]. En este caso se
han grabado los CSRRs en las secciones de baja impedancia de un filtro de impedancia
escalonada. Los resultados de simulacion y medida aparecen descritos en la figura 2.27.
Vemos como el nivel de rechazo alcanza los 35 dB.
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Fig. 2.25. Filtro de lineas acopladas microstrip al que se la han afiadido SRRs para eliminar
las bandas espurias. Layout (a), simulacion de la respuesta con SRRs y sin ellos (b) y
resultados de medida (c). Figura extraida de [49].
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Fig. 2.26. Filtro de lineas acopladas coplanar al que se la han afiadido CSRRs para eliminar
las bandas espurias. Layout (a), simulacion de la respuesta con CSRRs y sin ellos (b) y

resultados de medida (c). Figura extraida de [49].
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Fig 2.27. Layout del filtro de impedancia escalonada modificado con CSRRs (a), respuesta
medida y simulada del filtro convencional (b) y respuesta simulada y medida del filtro
modificado con CSRRs. Figura extraida de [50].

En este capitulo hemos presentado las principales propiedades de los metamateriales,
tanto en régimen de funcionamiento en longitud de onda corta, este es el caso de los
cristales electromagnéticos en los cuales los efectos de propagacion selectiva de la sefial
se producen debido a fendmenos de interferencia, como en régimen de funcionamiento
de onda larga, como es el caso de los medios efectivos, entre los que destacan los
medios zurdos. Estos ultimos presentan propiedades exdticas inexistentes en la
naturaleza como pueden ser la inversion de la ley de Snell o la aparicién de ondas de
retroceso, motivadas por el hecho de que en estos medios tanto la permeabilidad
magnética efectiva como la permitividad dieléctrica efectiva son ambas negativas,
dando lugar a que el vector de onda y en vector de Pointing en dicho medio sean
antiparalelos. En este capitulo se han visto también algunas de las implementaciones
mas conocidas para este tipo de materiales, tanto en configuracion tridimensional como
planar, asi como sus aplicaciones mas destacadas, como pueden ser el disefio de lentes,
antenas, acopladores, desfasadores, filtros, etc.
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3. Implementacién de filtros y diplexores de microondas
utilizando alternancia de celdas zurdas/diestras.

En este capitulo estudiaremos la posibilidad de implementar estructuras planares con
respuestas pasa banda basadas en la combinacion de celdas con velocidad de fase
negativa (zurdas) y celdas con velocidad de fase positiva (diestras). Veremos como
esta configuracion mejorara en gran medida la selectividad frecuencial en la parte
superior de la banda de paso de los filtros, respecto a la selectividad en frecuencia
gue se obtiene tipicamente en estructuras con celdas zurdas solamente. Ello es debido
a que las celdas diestras presentan un cero de transmision por encima de la banda de
paso, por lo que alternando etapas zurdas (las cuales presentan el cero de transmision
por debajo de la banda) y diestras, con bandas de paso superpuestas, se obtienen
respuestas altamente selectivas, con dos ceros de transmision a ambos lados de la
banda permitida. Se presentaran diversos prototipos de filtros de banda estrecha
basados en esta idea, y se vera cémo ademas de obtenerse unas prestaciones
razonables con respuestas simétricas, se consiguen niveles de compactacion
significativos, como consecuencia de las reducidas dimensiones de los resonadores
utilizados, y del limitado nimero de etapas. Finalmente se mostrara también la
posibilidad de aplicar el concepto de linea zurda/diestra alternada al disefio de
diplexores.
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3.1. Implementacion de celdas RHM en tecnologia planar basadas en
SRRsy CSRRs.

En la secciébn 2.5 se ha visto como implementar lineas de transmision con
comportamiento zurdo basadas en celdas combinadas de SRRs y strips inductivos (en
tecnologia coplanar) o su version complementaria, formada por CSRRs y gaps
capacitivos (en tecnologia microstrip). En esta seccion estudiaremos la posibilidad de
implementar celdas diestras utilizando SRRs y CSRRs. La celda base de la primera de
las estructuras que consideraremos aparece descrita en la figura 3.1(a). Dicha celda esta
compuesta por un par de SRRs acoplados a una linea coplanar en los que se ha
superpuesto un gap capacitivo. EI modelo en = puede verse en la figura 3.1(b), donde L
y C representan los parametros de la linea de transmision coplanar, Ls” y Cs” modelan el
SRR (los valores de Ls y Cs aparecen transformados por el efecto del acoplamiento
inductivo tal y como se ha visto en el capitulo anterior) y Cy se corresponde con la
capacidad de gap introducido en la linea de transmision.

(b) i

- l Yy : | ————

Fig. 3.1. Celda base RHM basada en SRR (a) y su modelo discreto (b).

El andlisis del circuito de la figura 3.1 indica que, para el caso de una estructura
periddica de dichas celdas en cascada, la propagacion de modos Bloch esta permitida
para aquellas frecuencias cuyo valor de ¢=pI sea real segun la siguiente expresion:

C LCw Cw L'JC'
cos(Bl) =1+ - + s 8
() 2C 2 4 1

9 ol —
a)CI

(3.1)

S

que se obtiene de la expresion 2.31.

La ecuacion 3.1 confirma que la estructura formada por la combinacién de SRR y gaps
capacitivos soporta modos propagativos en una estrecha banda de frecuencias inferiores
a la frecuencia de resonancia del SRR. Por otra parte, el caracter resonante del SRR
produce variaciones abruptas de impedancia alrededor de su frecuencia de resonancia,
ya que la reactancia de éste pasa de un valor infinito positivo para frecuencias
inferiores a la de resonancia, a una reactancia infinita negativa para el caso de
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frecuencias mayores. Esto produce que la frecuencia para la cual la impedancia serie del
modelo © pasa de ser inductiva a ser capacitiva, y por lo tanto no sea posible la
propagacion (recordemos que para que sea posible la propagacion la impedancia serie y
derivacion del modelo = han de tener signo opuesto) ocurre justo por encima de la
frecuencia de resonancia del SRR. Este hecho da lugar a la aparicion de un cero de
transmision en la frecuencia resonancia del SRR (ya que dicha reactancia serie para esta
frecuencia es infinita). Por este motivo, este tipo de estructura presenta una transicion
muy abrupta por la parte alta de la banda de paso. Por otra parte, la transicién por la
parte baja de la banda de paso muestra mayor suavidad, ya que dicha reactancia serie
evoluciona de forma gradual hacia valores negativos (capacitivos), al producirse por el
hecho de que el valor de la reactancia aportada por C4 domina sobre la reactancia de L.
La figura 3.2 muestra una simulaciéon electromagnética obtenida mediante Agilent
Momentum de la celda de la figura 3.1(a) en la que se puede apreciar los efectos
mencionados anteriormente. Vemos como efectivamente tenemos una banda de paso
alrededor de los 7GHz con una transicion abrupta en la parte alta de la banda debido a la
presencia de un cero de transmisién en 8GHz, mientras que la transicion en la parte baja
de la banda se produce de forma gradual.

S(2,1)5(1.1)dB

Freguency (CGiHz)

Figura 3.2. Respuesta en frecuencia tipica de la celda de la figura 3.1(a)

2) Y L/2
Le
L‘E é L'S é—} C.s

Fig. 3.3. Celda base RHM basada en CSRR (a) y su modelo discreto (b). EI metal superior se
representa en negro y el inferior en gris.
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Por otro lado, también es posible implementar celdas diestras mediante la utilizacion de
CSRRs. En este caso, la celda utilizada aparece en la figura 3.3(a). Vemos que esta
formada por una combinacion de un CSRR acoplado a una linea microstrip con una
conexion inductiva entre la linea de transmision y el plano de masa. EI modelo discreto
de dicha celda aparece descrito en la figura 3.3(b). L y C son la inductancia y capacidad
de la linea respectivamente mientras que L, modela la inductancia de la conexion
metalica entre la linea de transmision y el plano de masa. EI CSRR estd modelado por el
circuito LsCs resonante acoplado a la linea de transmision a través de la capacidad C. La
relacion de dispersion correspondiente a una estructura infinitamente larga compuesta
por celdas unitarias como la de la Fig. 3.3(a) toma la forma siguiente:

cos(fl) =1+ (3.2)

Debido a la ausencia de impedancia capacitiva en la rama en serie del modelo en T de
dicha estructura, sélo sera posible la propagacion para el caso en el que la impedancia
en derivacion sea capacitiva, cosa que ocurre en una estrecha banda de frecuencias,
justo por debajo de la frecuencia del cero de transmision que se origina por la
combinacion de la capacidad de acoplamiento y del CSRR. Dicho cero de transmisién
viene dado por

1

f p—
* 2z JL(C,+C)

La figura 3.4 muestra una respuesta frecuencial obtenida mediante simulacion de una
estructura como la que aparece en la figura 3.3(a). Vemos como efectivamente aparece
un cero de transmision justo por encima de la banda de paso de nuestra celda.
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Fig. 3.4. Respuesta en frecuencia tipica de la celda de la figura 3.3(a).
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3.2. Filtros de banda estrecha en tecnologias coplanar y microstrip.

Hemos visto previamente como las lineas de transmision LHM que consisten en la
combinacion de SRRs con conexiones inductivas en derivacion o CSRRs con gaps
capacitivos en serie presentan una transicion abrupta en la parte baja de la banda,
mientras que en la parte alta de la banda, dicha transicion es muy suave. La presencia de
un cero de transmision debajo pero cerca de la banda LHM explica el cambio repentino
en el coeficiente de transmision para frecuencias inferiores a las permitidas por dicha
estructura. Sin embargo, el limite superior de la banda esta determinado por aquella
frecuencia para la cual la impedancia serie cambia de un comportamiento capacitivo a
un comportamiento inductivo (para las lineas LHM de SRR) o por el cambio de la
impedancia en derivacion de inductiva a capacitiva (para las lineas de CSRRs). Este
cambio en lugar de ser subito es gradual y ésta es la razén de la tipica transicion suave
en la parte alta de la banda. Una posibilidad para mejorar la selectividad de la frecuencia
en el borde superior de la banda es alternar secciones de linea LHM con secciones RHM.
Estas ultimas, consistentes en SRRs combinados con gaps capacitivos en serie, 0
CSRRs combinados con strips inductivos dispuestos en derivacion, exhiben un cero de
transmision por la parte alta de la banda de paso. Por lo tanto, superponiendo las bandas
de paso de ambas etapas, es potencialmente posible alcanzar dispositivos de gran
selectividad frecuencial a ambos lados de la banda de paso. La figura 3.5 muestra un
ejemplo en el que se ha aplicado este concepto. Se trata de un filtro coplanar en el que
se han representado la respuesta de cada una de las celdas, pudiéndose verificar la
presencia de ceros de transmision por la parte alta y baja de la banda de paso. También
se ha representado la respuesta en frecuencia simulada del filtro completo, donde se
puede apreciar la gran selectividad alcanzada con tan solo tres etapas.

En el articulo A se ha estudiado la posibilidad de construir filtros pasa banda basados en
la combinacién de celdas RHM y LHM implementadas en lineas de transmision
coplanar mediante el uso de SRRs. En la figura 6 del articulo A podemos ver el layout
del dispositivo final (filtro en banda C) implementado en un substrato Arlon 250-LX-
0193-43-11, con una constante dieléctrica de £=2.43 y un grosor de h=0.49mm. Puede
observarse la diferencia de tamafio en los anillos que forman las secciones de linea
LHM y RHM. Esto es debido a que la banda de paso de ambas estructuras se sitla en un
caso por encima de la frecuencia de resonancia del anillo y en el otro por debajo.
Concretamente, para el caso del SRR de menor tamafio el radio interior se ha fijado en
1.39mm, mientras que para el caso del SRR exterior dicho radio ha sido de 1.52mm. En
ambos casos c=d=0.2mm. Segun el modelo descrito en [22], estas dimensiones
proporcionan frecuencias de resonancia que se situan alrededor de los 7GHz (en nuestro
caso tenemos, f,=7.22GHz y f,=6.64GHz para los SRR central y externos,
respectivamente). Sin embargo, se ha verificado mediante simulacion electromagnética
que acoplando estos SRRs a la linea coplanar sus frecuencias de resonancia se trasladan
a f,=8.02GHz y f,=6.98GHz. Por lo tanto, es de esperar que la banda de paso de la
estructura se sitle entre estas dos frecuencias. Estas frecuencias de resonancia se pueden
determinar con mucha precision a partir de los ceros de transmision que presentan un
par de anillos acoplados a una linea de transmision, sin la presencia de gaps capacitivos
ni strips inductivos. La geometria de los gaps y de los strips ha sido determinada con el
objetivo de obtener capacidades en serie e inducciones en derivacion adecuadas para
enmascarar el efecto de la induccion y capacidad de la linea de transmisién en la region
de interés (en la banda de paso) tanto para el anillo central como para los exteriores.
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Estas condiciones son necesarias para conseguir la banda de paso para nuestra estructura,
segun los modelos de las figuras 7 y 8 del articulo A. Ajustando la anchura del strip
inductivo a wy=2.16mm vy la longitud del gap a l;=1.6mm, conseguimos una induccion
en derivacion y una capacidad serie de L,= 115.76 pH y C4=96.84 fF, respectivamente.
Finalmente, las dimensiones laterales de la linea coplanar (W=5.4 mm, G=0.16 mm) se
han determinado para obtener una impedancia caracteristica de 50Q con una anchura de
linea relativamente grande con el objetivo de evitar el solapamiento entre anillos. La
longitud de la zona activa del dispositivo (excluyendo las lineas de acceso para los
conectores) es de 14.4mm. Esta longitud es aproximadamente tres veces mas pequefia
que la longitud de onda de la sefial a la frecuencia de operacion del filtro.
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Fig. 3.5. Ejemplo de disefio de un filtro en tecnologia coplanar basado en la combinacion de
celdas RHM con celdas LHM. Simulacion realizada mediante Agilent Momentum en un
substrato de &=2.43 y un grosor h=0.49mm. Las dimensiones del dispositivo aparecen
definidas en el articulo A.
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La figura 9(a) del articulo A muestra la respuesta frecuencial de la estructura obtenida
mediante simulacién utilizando Agilent Momentum. En concordancia con el analisis
realizado a partir del modelo circuital, la banda aparece entre las frecuencias de
resonancia de los anillos central y externos, con unas pérdidas de insercion de tan solo
2dB. El nivel de atenuacion fuera de la banda de paso se sitta por encima de los 40 dB
y decrece progresivamente al incrementar la frecuencia debido al comportamiento pasa
altos de la linea coplanar combinada con los gaps capacitivos y los strips inductivos. Es
también destacable la abrupta transicién obtenida en ambos lados de la banda de paso,
con una caida de aproximadamente 40dB en 0.5GHz. Los resultados de medida
(obtenidos mediante un analizador de redes vectorial Agilent 8720ET) aparecen en la
figura 9(b) del articulo A y muestran una concordancia razonable con los resultados de
simulacion. Las ligeras discrepancias se atribuyen a tolerancias en el proceso de
fabricacion, ya que se ha podido verificar mediante simulacion que variaciones en el
tamaiio de los SRRs inferiores al 1% son suficientes para degradar de forma
significativa la respuesta de la banda de paso. Bajo estas condiciones no es extrafio que
las pérdidas de insercion sean mayores (4dB) a las obtenidos mediante simulacién. No
obstante, la respuesta en frecuencia medida presenta una gran selectividad con niveles
de rechazo de 60dB, y de 40dB a 6GHz y a 7.7GHz, respectivamente.

Otro ejemplo ilustrativo de esta técnica lo encontramos en el articulo B. En este caso se
ha implementado un filtro en banda S (frecuencia central de 2.4GHz) utilizando una
combinacion de celdas zurdas y diestras, donde el numero de celdas se ha reducido a
dos. En este articulo se ha explorado la eficiencia de esta técnica (en términos de
selectividad en frecuencia) intentando reducir el tamafio del filtro al minimo posible. De
hecho, este limite viene determinado por el minimo tamafio alcanzable por el SRR para
una determinada frecuencia de resonancia con la tecnologia disponible. Para obtener
una banda de paso situada en los 2.4GHz las dimensiones del par de anillos
correspondientes a las etapas zurda y diestra se han fijado en r=5.2mm, ¢=0.44mm,
d=0.22mm, y r=4.1mm, c=d=0.55mm, respectivamente. Con estas dimensiones la
frecuencia de resonancia de los SRRs que forman cada una de las celdas aparece por
debajo y por encima de la banda de paso deseada de nuestro filtro (el substrato utilizado
ha sido un Arlon 250-LX-0193-43-11). Las dimensiones del strip y del gap utilizadas
corresponden a ws=2.8mm Yy l4=6.6mm, respectivamente. Con estas dimensiones la
inductancia y capacidad del strip y del gap se han estimado en L,=183pH y Cy=147fF,
respectivamente. Las lineas de transmision utilizadas tanto en la parte central como en
las lineas de acceso para albergar los conectores son de 50Q. En este caso se han
utilizado lineas de menor anchura en la parte exterior del dispositivo con el objetivo de
facilitar la colocacion de los conectores. La longitud final del dispositivo (excluyendo
las lineas de acceso) es de 22.5mm, lo que corresponde a una quinta parte de una
longitud de onda a la frecuencia central de la banda de paso. Para el caso de este
prototipo las dimensiones utilizadas no son tan criticas como en el caso del filtro en
banda C visto anteriormente. Debido a esto las pérdidas de insercion medidas (3.3dB)
son mas similares a las que muestra la simulacion (2dB). Pese al nimero de etapas
utilizado (tan solo dos) la selectividad en frecuencia se mantiene, con niveles de rechazo
superiores a los 50dB por debajo de la banda de paso, y con niveles superiores a 30dB
aproximadamente hasta 4GHz. En la parte alta de la banda de rechazo se observa una
transicion muy abrupta, con una caida de 60dB en 0.4GHz, mientras que en la parte baja
de la banda se ha podido medir una pendiente promedio de 125dB/GHz.

Con el fin de estimar la potencialidad de miniaturizacién de esta técnica, se ha disefiado
un filtro de segundo orden basado en lineas acopladas con el mismo ancho de banda y
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frecuencia central que el dispositivo en banda S basado en SRRs, utilizando el mismo
substrato con el objetivo de poder comparar dimensiones. La figura 4 del articulo B
muestra los resultados de simulacion de ambos filtros (lineas acopladas y basado en
SRRs), mientras que los layouts se comparan en la figura 2 del articulo B. Podemos ver
que para un filtro de segundo orden basado en lineas acopladas el rechazo fuera de la
banda de paso es inferior al que se obtiene con el filtro basado en SRRs, mientras que el
incremento en tamafio es evidente. Por otro lado podemos ver como el nivel de pérdidas
en el caso de ambos filtros es el mismo, lo que evidencia que el factor de calidad del
resonador empleado es similar al que podemos obtener mediante la utilizacién de
resonadores distribuidos.

Esta técnica basada en la alternancia de celdas zurdas con celdas diestras también puede
ser aplicada utilizando CSRRs en linea microstrip. Para ello es necesario disefiar los
CSRR de manera que presenten los ceros de transmision a ambos lados de la banda de
paso deseada y que la banda de paso resultante de cada una de las etapas tenga idéntica
banda central. En el articulo C se ha explorado esta posibilidad. La figura 3 de dicho
articulo muestra un ejemplo ilustrativo de esta técnica. Las dimensiones de los CSRRs
se han determinado a partir de los modelos que aparecen en [22]. No obstante, en la
practica las dimensiones finales de los CSRRs asi como las dimensiones del gap y de
los inductores en derivacion se han optimizado mediante simulacién con el objetivo de
minimizar las pérdidas de insercion en la banda de paso. Esta tarea se ha realizado
mediante el software comercial Agilent Momentum, considerando un substrato Rogers
RO3010 con una constante dieléctrica de &=10.2 y un espesor de h=1.27mm. Los
resultados de simulacién correspondientes al dispositivo final aparecen en la figura 5(a)
del articulo C. El circuito se ha fabricado mediante técnicas fotolitograficas estandar. La
respuesta frecuencial obtenida mediante el analizador de redes (Agilent 8720ET)
aparece en la figura 5(b) del mismo articulo. Vemos una coincidencia mas que
satisfactoria entre los resultados de medida y la simulacién. Una estrecha banda de paso
aparece centrada en una frecuencia de 2.2GHz con una respuesta simétrica y abrupta a
ambos lados de la banda de paso. EI comportamiento en la banda de rechazo es bueno,
con un nivel de rechazo de méas de 30dB hasta una frecuencia de 4GHz. Las
discrepancias entre los resultados de medida y la simulacion son debidas a los errores
asociados a las tolerancias de los procesos de fabricacién. Por otra parte, las pérdidas en
los conductores unidas con el reducido ancho de banda de la respuesta (de tan solo un
2%) introducen un nivel de pérdidas significativo. La utilizacién unicamente de dos
etapas favorece la compactacion del dispositivo, cuyas dimensiones finales (excluyendo
las lineas de acceso) resultan ser de 14.6mm, lo que supone un tamafio menor a un
tercio de una longitud de onda en la frecuencia central del filtro. Con el fin de demostrar
el posible control sobre el ancho de banda de los filtros implementados con esta técnica
hemos disefiado un prototipo adicional con resonadores mas anchos. Obviamente, el
filtro resultante de la combinacién de dichos resonadores (el layout aparece en la figura
6 del articulo C) incrementa su ancho de banda a expensas de reducir la selectividad del
mismo. No obstante, la respuesta en la banda de rechazo es satisfactoria, mientras que
las pérdidas en la banda de paso se ven drasticamente reducidas. La razén para incluir
dos CSRRs en la etapa formada por CSRRs y strip capacitivos es simplemente la de
incrementar el ancho de banda de dicho resonador.
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3.3. Aplicacion al disefio de diplexores

Basandonos en la técnica de alternar celdas zurdas y diestras también es posible disefiar
diplexores de microondas en tecnologia planar. Un diplexor es un dispositivo de tres
puertos utilizado para separar los canales de transmisién y de recepcién en un
transceptor de comunicaciones [51,52]. Asi pues, sera necesario implementar un filtro
que opere en la banda de recepcion y otro en la banda de transmision. Las principales
caracteristicas de un diplexor son las pérdidas en las bandas de paso de ambos canales
(que deben de ser las menores posibles) y el aislamiento entre canales (que debe ser
grande para evitar interferencias entre los canales de emision y recepcion). Una posible
configuracién para nuestro diplexor es la que aparece en la figura 3.6 donde el par de
filtros estan situados en una configuracion tipo Y. Para evitar problemas de interferencia
entre las sefiales transmitidas por el filtro que se encuentre activo y las rechazadas por el
filtro que se encuentre en situacion de rechazo convendra ajustar la fase de la sefal
rechazada para que se acople en fase con la sefial transmitida. Este proceso puede
realizarse ajustando de forma adecuada las longitudes de las lineas de acceso a los
filtros (I y I en la figura 3.6).

ly
Port 1 /
AN

Port 2
Tx filter h
Rx filter h

Port 3

Fig. 3.6. Esquema de un diplexor basado en dos filtros pasa banda en configuracion Y

En el articulo D se ha disefiado un diplexor basado en la configuracién de la figura 3.6
en la que los filtros han sido implementados mediante una combinacion de celdas
zurdas/diestras en tecnologia microstrip. El layout de dicho dispositivo aparece en la
figura 2 del articulo D. Los filtros de transmision y recepcién se han situado a una
frecuencia de 2.4GHz y 3.0GHz respectivamente, con anchos de banda absolutos de
0.25GHz. El resultado medido mediante el analizador de espectros (Agilent 8720ET)
aparece en la figura 4 del articulo D. Son destacables las reducidas pérdidas de insercion,
inferiores a 2dB (tanto en el canal de recepcién como en el de transmision), con unas
pérdidas de retorno mayores de 10dB. Puede apreciarse también que la respuesta
medida es bastante simétrica y que el aislamiento entre canales se sitla entorno a los
40dB. Son también destacables las reducidas dimensiones del dispositivo, con un
tamafno final de 29.8mmx16.3mm, lo que corresponde a 0.631x0.344, siendo A la
longitud de onda de la sefial a la frecuencia correspondiente al canal de transmision.

En este capitulo se ha visto como implementar celdas con comportamiento RHM tanto
en tecnologia coplanar (basadas en SRRs y gaps capacitivos) como en tecnologia
microstrip (basadas en CSRRs y en conexiones inductivas) y como la combinacion de
celdas zurdas y diestras da lugar a estructuras que presentan una banda de paso
simétrica con un buen nivel de rechazo a ambos lados de la banda de paso. Esto es
debido a que este tipo de estructuras introducen un cero de transmision tanto por la parte
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alta como por la parte baja de la banda de paso. A lo largo del capitulo se han visto
ejemplos de aplicacion de este tipo de estructuras, mostrandose resultados de filtros de
banda estrecha tanto en tecnologia coplanar como en microstrip en diferentes rangos
frecuenciales. Posteriormente se ha visto la aplicacion de este tipo de filtros al disefio de
diplexores.
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4. Metodologia de disefio de filtros pasa banda basada en
metamateriales.

En este capitulo se presenta una nueva metodologia de disefio de filtros planares de
microondas, basada en el concepto metamaterial. A diferencia de los filtros
presentados en el capitulo anterior, consistentes en la alternancia de celdas zurdas y
diestras, y de las lineas de transmisién zurdas presentadas en el capitulo 2, la
estrategia de disefio que se propone en este capitulo permite disefiar filtros en base a
especificaciones, e incluso permite sintetizar respuestas estandar, tipo Butterworth,
Chebyshev, o cualquier respuesta originada a partir de un filtro prototipo pasa bajos
normalizado basado en configuracion en escalera. Presentaremos la celda base,
basada en una combinacion de CSRRs, gaps capacitivos y stubs en derivacion, para la
implementacion de tales filtros, asi como las ecuaciones necesarias para su disefio. Se
presentaran también varios ejemplos ilustrativos, con especificaciones distintas, al
objeto de demostrar la potencialidad de la técnica que se presenta en este capitulo.
También mostraremos otras posibles formas de disefiar los filtros, con celdas base
basadas igualmente en CSRRs y stubs en derivacién, pero utilizando secciones de linea
de transmision como elementos de acoplo entre resonadores adyacentes, en lugar de
gaps capacitivos. Se concluira el capitulo mostrandose otros ejemplos ilustrativos de
disefio, tales como filtros de banda ancha vy filtros para aplicaciones de banda ultra
ancha (UWBPFs).
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4.1. Filtro pasa banda generalizado.

La teoria de filtros clasica [53-62][74-80] se basa en la utilizacion de elementos
discretos como inducciones y capacidades para modelar resonadores con un
determinado comportamiento frecuencial que nos permita implementar filtros con
caracteristicas controlables como pueden ser la anchura de la banda de paso, el rizado
en dicha banda, el rechazo a determinada frecuencia, etc. No obstante, este tipo de
idealizacion no es valida en un rango de frecuencias demasiado amplio para la mayoria
de resonadores de microondas, ya que muchos de ellos se basan en fendmenos de
resonancia dindmica o sencillamente no se pueden modelar lejos de la frecuencia de
resonancia como un resonador de los citados anteriormente [62]. Debido a esto se
introduce el concepto de filtro pasa banda generalizado, permitiendo el disefio de filtros
basados en cualquier tipo de resonador, y que utilizaremos como punto de partida en
este capitulo para disefiar filtros basados en metamateriales.

4.1.1. Respuesta prototipo pasa bajos normalizada

Es posible implementar filtros pasa bajos que responden a aproximaciones estandar
(Butterworth, Chebyshev, etc.) [64-66] utilizando una configuracion como la que
aparece en la figura 4.1. Este tipo de configuracion es conocida como ladder (o escalera)
y existen tablas de los valores que han de tomar los elementos (inducciones y
capacidades) que forman el filtro[64-73], en funcidn del orden y del tipo de respuesta
que se desee implementar (ver tabla I a modo de ejemplo). Generalmente estos valores
se presentan normalizados en frecuencia y en impedancia, es decir, corresponden a un
filtro cuya frecuencia de corte se sitia en 1 rad/sec, con una impedancia de fuente de 1.
Si se desea implementar un filtro cuya frecuencia de corte sea diferente se aplicara
posteriormente una transformacion de frecuencias que permite ajustar esta frecuencia
donde se desee. En el caso de trabajar con una impedancia no unitaria aplicaremos una
transformacion de elementos [62, 81].

gml or g" grhl

(i even) (n odd)

{a)

Q'Ij gﬂo 1

(n even) {1 odd)
(b)

Fig. 4.1. Filtros prototipos pasa bajos en configuracion ladder. (a) y (b) son versiones
equivalentes una de la otra
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TABLA L.
VALORES DE LOS ELEMENTOS DEL FILTRO PROTOTIPO PASABAJO
NORMALIZADO CHEBYSHEV PARA UN RIZADO DE La,=0.1dB

H £ &2 & £y s s &7 L Lo Lo
1 03052 1.0

2 08431 06220 1.3554

3 L03ls 11474 10316 10D

4  LI0RE 1302 17704 O0BIS1 13554

5 Ll14s8 13712 19750 13712 L1468 10

& L1AR1 14040 20582 15171 19029  0R&1E  1.3554

7 L1812 14228 20967 1.5734  2.0967 14228 11812 1.0

8 LI8SE 14346 21199 16010 21700 15641 19445 08778 1.3554

g L1957 14426 2036 16167 22054 16167 20346 14426 11957 1.0

Es posible que en lugar de implementar un filtro pasa bajos se necesite otro tipo de
respuesta frecuencial, como pasa altos, pasa banda o elimina banda. En este caso se
aplicara una transformacion de pasa bajos al tipo de respuesta que se desee implementar
[62,81]. En el subapartado siguiente detallaremos el proceso de disefio completo para el
caso de los filtros pasa banda, por ser el tipo de filtro en el que se centra esta tesis.

Ly (dB) —=

Rl .

Q, Q—=

Fig. 4.2. Respuesta pasa bajos normalizada de un filtro Chebyshev. © es la frecuencia
normalizada, (2. la frecuencia de corte y Lo las pérdidas de insercidén del filtro prototipo
normalizado.

4.1.2. Transformaciones frecuenciales y de elementos en el caso de filtros pasa
banda

Transformaremos una respuesta pasa bajos normalizada en una respuesta pasa banda
con un ancho de banda ®; - ®; donde ®; y ®; representan las frecuencias angulares
limite de la banda de paso. En ese caso la transformacién en frecuencia requerida es
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2 ( “’ —&j (4.1)

con
FBW = 2~ % (4.2)
a)O
Wy =\ V0, (4.3)

donde Q es la frecuencia normalizada, Q. la frecuencia de corte del filtro normalizado
(generalmente 1rad/sec), wo representa la frecuencia central del filtro ya transformado y
FBW se define como el ancho de banda fraccional del filtro. Si aplicamos esta
transformacion de frecuencia a un elemento reactivo g del filtro prototipo pasa bajo nos
queda

29 1 Qg (4.4)
FBWw, jo FBW

Q9 = jo

lo que implica que un elemento inductivo g en el prototipo pasa bajos se transformara
en un circuito LC serie en el circuito pasa banda con los siguientes valores

O
T L 45
S [FBWwO]%g (4:5)
o _(FBW) 1
) a)OQc 7/09 (46)

donde el factor de escala en impedancia yo=Z¢/go (Zo es la impedancia de la fuente 1 go
el primer coeficiente del prototipo pasabajos) ha sido incluido en cada una de las
expresiones con el objetivo de poder trabajar con impedancias de fuente distintas a la
unidad. Por otro lado, un elemento capacitivo g en el prototipo pasa bajos se
transformara como un cirtuito LC paralelo con los siguientes valores

P FBWa, )7,
L, = [ FBW ]& (4.8)
wOQc g

Estas transformaciones se encuentran resumidas en la figura 4.3(a). Notese que en
ambos casos se cumple que alp= 1/(woCp) y woLs= 1/(woCs). Asi pues un filtro prototipo
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normalizado de orden 3 transformado a filtro pasa banda tendria un aspecto como el que
aparece en la figura 4.3(b)

Q
g s C L :(mj%g
g,_r'ﬁ'ﬁiﬁﬁm_a — ﬂ_rﬁn'ﬁljm____l |—° 0
() C, :1/ (a)(f Ls)
Q
[ L eofan)e
: —> : . FBWa, |7,

| e

(b) i
50 ohms % % A0 ohms
c o

Fig. 4.3. Transformaciones en frecuencia de los elementos del filtro prototipo pasa bajos (a) y
ejemplo de filtro pasa banda (b)

4.1.3. Inversores de inmitancias

Un inversor de inmitancias es un inversor ya sea de admitancias o de impedancias. Un
inversor de impedancias ideal es una red de dos puertos que presenta una propiedad
independiente de la frecuencia, consistente en que si se carga dicha red con una
impedancia Z, en uno de sus puertos, la impedancia Z; vista en el otro puerto es:

2
2 K (4.9)

donde K es real y se define como la impedancia caracteristica del inversor. Un inversor
de impedancias introducird un desfase de +90 grados (o un multiplo impar) en el
parametro Sy; de su matriz de parametros S. Este tipo de inversores también son
conocidos como K-inversores. La matriz ABCD de un inversor de impedancias ideal
puede expresarse de la siguiente forma:
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0 FjK

[A B} :
= (4.10)
¢ p] |t 0

Por otro lado un inversor de admitancias ideal es una red que presenta una propiedad
independiente con la frecuencia, consistente en que si se carga dicha red con una
admitancia Y, en uno de sus puertos, la admitancia Y; vista en el otro puerto es:

Y= (4.11)

donde J es real y es conocida como la admitancia caracteristica del inversor. Al igual
que sucede con los inversores de impedancias, también se introduce un desfase de +90
grados (o un multiplo impar) en el pardmetro Sy;. Este tipo de inversores también son
conocidos como J-inversores. La matriz ABCD de un inversor de admitancias ideal
puede expresarse de la siguiente forma

A B 0 i?
[c D}z ) (412)

Fi90

De hecho un circuito disefiado para funcionar como inversor de impedancias también
puede funcionar como inversor de admitancias teniendo en cuenta que se cumple J*=K2,

4.1.4. Filtros utilizando inversores de inmitancias

Puede demostrarse utilizando técnicas de andlisis de circuitos que una inductancia serie
con un inversor a cada lado se comporta como una capacidad en derivacion (tal y como
aparece ilustrado en la figura 4.4(a)) [62]. Por otro lado, una capacidad en derivacion
con un inversor a cada lado se comporta como una inductancia serie (como muestra la
figura 4.4(b)). También debe destacarse que los inversores son capaces de modificar el
valor de la capacidad o inductancia equivalente en funcion del valor de su impedancia o
admitancia caracteristica (K o J respectivamente). Utilizando estas propiedades de los
inversores las implementaciones de los filtros pueden transformarse a una forma mas
conveniente para su realizacion a frecuencias de microondas. Por ejemplo, un filtro
como el que aparece representado en la figura 4.1 puede convertirse en el filtro de la
figura 4.5, donde los valores de gi corresponden a los valores del filtro prototipo pasa
bajo original. Los valores de los nuevos elementos, como Zy, Zn+1, Lai, Yo, Ynt1, ¥ Cai,
pueden ser escogidos arbitrariamente y la respuesta del filtro sera idéntica a la del
prototipo original, si se utilizan los pardmetros de los inversores de inmitancias Kj;:; y
Jii+1 que aparecen indicados en la figura 4.5.
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Fig. 4.4. Transformacién de una induccion serie (a) y de una capacidad en derivacion (b) bajo
el efecto de los inversores de impedancias.

L, Ly L,
(TR MO0 L TR
zn K K’J.E 1\-3_3 K-.II.II*I }z“o]
ZOLal K. = LalLa(i+1) K = Lanzn+1
’ ii+ > n,n+
gogl gigi+1 i=1n-1 gngn+1
(a)
A Jo1 %C- Jiz %C_. Ja IC..- N - }ﬁm
J = YOCal J — Calca(i+1) J — CanYm—l
0,1 b i,i+l b n,n+1
gOgl gigi+l i=1 -1 gngn+1
(&)

Fig. 4.5. Filtro pasa bajos utilizando capacidades (a) o inducciones (b) e inversores de
impedancias.

Puesto que los inversores de inmitancias ideales son independientes de la frecuencia,
podemos aplicar las transformaciones de frecuencia adecuadas para transformar los
prototipos pasa bajos mostrados anteriormente en filtros pasa banda. En ese caso los
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prototipos de las figuras 4.5(a) y 4.5(b) quedarian de la forma que aparece en las figuras
4.6(a) y 4.6(b). Vemos como en la figura 4.6(a) sélo se utilizan resonadores LC serie,
mientras que en el caso de la figura 4.6(b) unicamente se emplean resonadores LC
paralelo.

Es habitual en tecnologia de microondas utilizar resonadores distribuidos, cavidades
resonantes o cualquier otro tipo de resonador. En el caso ideal las reactancias o
susceptancias de los circuitos distribuidos deben ser iguales a las de los circuitos
concentrados para todas las frecuencias. En la practica, se aproximan estas reactancias
o susceptancias cerca de la resonancia. No obstante esto es suficiente para el disefio de
filtros de banda estrecha. Por conveniencia, la pendiente de la reactancia o susceptancia
se hace coincidir con la del resonador concentrado en la banda central del filtro [62,81].
Definimos la pendiente de reactancia de un resonador que tiene reactancia cero a la
frecuencia central @y como

X_&dX(a))
2 do

(4.13)

0=,

donde X(ap) es la reactancia del resonador no ideal. En el caso dual definimos la
pendiente de susceptancia para un resonador que tiene susceptancia cero a la frecuencia
central de la siguiente forma

0, B(w) (4.14)

2 dw

b

0=,

donde B(an) es la susceptancia del resonador no ideal. Puede demostrarse que la
pendiente de reactancia para un resonador LC serie es apL y que la pendiente de
susceptancia para un resonador LC paralelo es anC . Asi pues, reemplazando aoLsi y
anCypi en las ecuaciones de la figura 4.6(a) y 4.6(b) respectivamente obtenemos las
ecuaciones indicadas en la figura 4.7. Dicha configuracion se conoce como filtro pasa
banda generalizado.

50



Lsi Cn L!J C.J L!ﬂ c:u

TR} OO |- — — 0 |

.ZO Kl:'.] KJ: "E"Qj Jr\I-ru'.l--J Z,,+ 1
K = ’—ZOFBW@OLS] K. = FBW o, fLsi Ls(i+1) :\/FwaoLannH
" chogl W Qc gigi+1 i=1..n—1 i chngml
Csi = 21
@, LSi i=1.n
(a)

Y, Jou Ji2 Ja3 Fan
Ir—p] C.Pl
; _ [WFBWaC, | FBWg [CyCyu _ \/FBWa)OCpnYM
"N age M Ve |0 Q.99
R
(b)

Fig. 4.6. Esquema de un filtro pasa banda utilizando resonadores serie (a) o resonadores en
derivacion (b) e inversores de impedancias.
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Fig. 4.7. Filtro pasa banda generalizado utilizando resonadores serie (a) o resonadores en
derivacion (b).

4.2. La celda base y ecuaciones de disefio.

Basandonos en el esquema mostrado en el apartado anterior, intentaremos implementar
filtros estandar basados en resonadores e inversores de admitancias utilizando
metamateriales. La estrategia de disefio consistird en utilizar la posibilidad que ofrecen
estos medios para ajustar de manera independiente la velocidad de fase de la radiacion
que viaja a través de ellos y la impedancia caracteristica de dicho medio. Segin esta
propiedad podemos implementar una celda base que presente una banda de paso de
anchura controlable entorno a la frecuencia central del filtro ajustando de manera
adecuada la impedancia caracteristica de nuestro metamaterial asi como imponer un
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cierto desfase a la frecuencia central proporcionando un valor adecuado a la velocidad
de fase. De esta forma podemos imponer simultineamente una impedancia
caracteristica igual a la impedancia caracteristica de referencia a la frecuencia central
del filtro (que da lugar a la apariciéon de una banda de paso) y un desfase de £90°
(positivo en el caso de utilizar un LHM y negativo en el caso de RHM) que se
corresponde con el desfase introducido por un inversor de admitancias. Controlando la
desviacion de esta impedancia respecto a la impedancia de referencia podemos ajustar el
ancho de banda de dicha banda de paso. De esta forma y basandonos en el esquema que
aparece en la figura 4.8 podemos sustituir cada uno de los bloques que aparecen
rodeados por las lineas de puntos por celdas metamateriales debidamente disefiadas de
manera que el comportamiento frecuencial de cada una de estas celdas sea equivalente
al que presentan cada uno de los bloques a los que sustituye. Utilizando este
procedimiento, faltara por emular medio inversor de impedancias por cada extremo,
pero este hecho no supone ninglin problema en el caso de considerar J=1, ya que en esta
situacion medio inversor no es mas que un desfase de 45 grados, sin afectar al mddulo
del coeficiente de transmision del filtro.

¥y

L

o
I DR I
U IS T I
I I I

Fig. 4.8. Esquema de filtro pasa banda sobre el que se basa el filtro metamaterial. Cada celda
metamaterial intenta emular la respuesta en frecuencia del bloque englobado por la linea de
puntos.

Para imponer una respuesta en frecuencia equivalente a cada uno de los bloques que
forman el filtro utilizaremos el siguiente procedimiento. Consideremos el modelo en T
de nuestra celda metamaterial (ver figura 2.18(a)), cuyas impedancias serie (Zs) y
derivacion (Z,) dependen de la frecuencia. En la frecuencia central debemos imponer
dos condiciones: transmision total (la impedancia Bloch de dicha celda ha de coincidir
con la impedancia de referencia Zy) y un desfase de £90°. A partir de la expresion 2.31 y
de la impedancia Bloch[41]:

Z,(j0)=\Z,(j0)[ Z,(i0)+2Z,(jo)] (4.15)

llegamos a una relacién numérica entre Zs y Z, imponiendo Zg=Z, y ¢=290°. Dicho par
de ecuaciones tiene solucion para los siguientes casos Zs=-jZo y Zy=]Zy o bien, Z=]Zy y
Zy,=-JZ,. El primer par de valores corresponde al caso de propagacion LHM, por el cual
la impedancia serie es capacitiva y el desfase que experimenta la sefial al atravesar una
celda corresponde a +90°. En el segundo caso la impedancia serie es inductiva (al igual
que ocurre en el caso de una linea de transmision convencional) y el incremento de fase
en una celda serd de -90°. Respecto al ancho de banda de cada una de las celdas, éste se
ha de hacer coincidir con el ancho de banda de los resonadores que forman el filtro. Por
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conveniencia consideraremos la admitancia del inversor igual a 1, de esta manera, el
ancho de banda de la banda de paso que presenta cada uno de los bloques se reduce al
ancho de banda de cada uno de los resonadores discretos que aparecen en el modelo de
la figura 4.8, ya que en este caso el inversor de impedancias no es mas que un desfase
de £90° sin afectar en absoluto al comportamiento en términos de magnitud de la
respuesta frecuencial de dicho resonador discreto. De esta forma, para cada resonador i
(y por lo tanto para cada bloque i) tendremos que su ancho de banda fraccional A; a 3dB
sera igual a

2 |L
A== |
Z.\c. (4.16)
C = ; g
eq FWBCOOZO i (417)
L 1
eq wozceq (418)

Utilizando las ecuaciones 4.17 y 4.18 la expresion 4.16 se transforma en

A = 2FgBW (4.19)

Donde FBW es el ancho de banda fraccional del filtro a disefiar y g; es el valor
correspondiente al elemento i del filtro pasa bajos normalizado. Con el fin de llegar a un
valor numérico para las impedancias serie y derivacion que permitan imponer el ancho
de banda vamos a considerar el caso en el que s6lo existen elementos resonantes en la
impedancia correspondiente a la rama en derivacion (Z,). De esta manera, las
variaciones en frecuencia de la impedancia entorno a la banda de paso del filtro seran
mucho mas importantes para el caso de Z, que para Z,, de manera que consideraremos
que para las dos frecuencias en las que la atenuacidn en la transmision es de 3 dB, el
valor de Zs serd aproximadamente +jZ,. Evidentemente, esta aproximacion sera mejor
cuanto mas estrecha sea la banda de paso de nuestro filtro, pero en cualquier caso puede
ser un buen punto de partida para el disefio de filtros de mayor ancho de banda. Asi
pues, suponiendo que Zg=1jZ,, la impedancias en derivacion necesaria para obtener
unas perdidas de insercion de 3dB sera de FjZo/2 e infinito. De esta manera, las redes
que forman las impedancias Z, y Zs deberan ser ajustadas de forma que presenten el
valor de impedancia adecuado para cada frecuencia. Cabe destacar que para conseguir
una respuesta en frecuencia lo mas simétrica posible, es conveniente imponer
equidistancia para las frecuencias de 3dB de pérdidas de insercion respecto a la
frecuencia central del filtro (esta condicion se impondrd en todos los ejemplos
mostrados en este capitulo).

Una vez vistas las condiciones que ha de cumplir nuestra celda metamaterial para cada
una de las etapas del filtro, nos centraremos en el disefio de un filtro utilizando una
celda concreta. La celda basica que utilizaremos para obtener las ecuaciones de disefio
aparece descrita en la figura 4.9. Se trata de un circuito formado por dos capas de metal
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en el que la capa inferior (en la que se encuentra el plano de masa) se ha representado en
color gris y la capa superior se ha dibujado en negro.

Fig. 4.9. Layout de la celda metamaterial.

Dicha celda se ha implementado en tecnologia microstrip, en la que se ha grabado un
anillo complementario (CSRR) en el plano de masa, mientras que en la tira conductora
tenemos aberturas capacitivas dispuestas en serie y una conexion inductiva entre en el
strip central y el plano de masa (realizadas mediante dos vias) en paralelo. El modelo
discreto de dicha celda aparece descrito en la figura 4.10.

2C, 2,
____|.—|_|.____
1 Cc

'-ngr"L‘c

Fig. 4.10. Modelo en T de la celda de la figura 4.9.

El resonador paralelo formado por L; i C, y la capacidad C; modelan el CSRR y la
capacidad de acoplamiento a la linea microstrip, respectivamente [22], mientras que Cs
y Lp representan el gap capacitivo serie y la induccion en derivacion. Este tipo de celda,
que corresponde a un modelo hibrido entre la linea de transmision dual en tecnologia
microstrip [32] y la linea cargada con CSRR combinada con gap capacitivo [43], tiene
la ventaja de producir una respuesta muy simétrica debido a la aparicion de un cero de
transmision situado por encima de la banda de paso. Por otro lado, la presencia de la
induccion Ly, da lugar a que la banda de paso se situé en la banda de frecuencias en la
que la permitividad introducida por el CSRR es todavia positiva, es decir, se produce a
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una frecuencia menor que la banda de paso generada por una celda formada unicamente
por CSRR y gap capacitivo, lo que introduce un factor de compactacion importante.

Con el fin de ajustar de manera adecuada las impedancias serie y derivacion tal y como
hemos visto anteriormente deberemos imponer las siguientes condiciones

LL®’(C +C)-Lw
- pr 1( c - I') p 12 :i (4.20)
Lo (C,+C,)-C.o Lp(LrCra)1 -D-1 2

Lo,*(C,+C,)-C.0’L (LC.»*-1)-1=0 (4.21)

L,L.o(C,+C)-L,o,

-7

L, (C,+C,)-C.0,L,(LC,w> ~1)-1 ° (4.22)
1

C, = 27 o (4.23)

Dicho sistema de ecuaciones no admite una solucion analitica (excepto para la
obtencion de Cs), por lo que se debera solucionar de forma numérica. En el caso de esta
celda, tenemos todavia un grado de libertad que nos permite introducir un cero de
transmision por encima de la banda de paso. Dicho cero de transmision aparecera
cuando la impedancia Z, se anule, es decir, la frecuencia del cero de transmision sera

_ ! (4.24)
27JL,(C, +C,)

z

Este cero de transmision puede utilizarse para mejorar el rechazo de nuestro filtro o bien
para suprimir alguna banda espuria que pudiera aparecer en el dispositivo, tal y como
veremos mas adelante.

4.3. Aplicaciones al disefio, optimizacion y compactacion de filtros de
microondas.

En esta seccidon veremos ejemplos practicos de aplicacion de las relaciones encontradas
anteriormente. En particular veremos un filtro formado por la repeticion periddica de la
celda base y una implementacion de filtro estandar (tipo Chebyshev) basados en la celda
base vista en la figura 4.9. Mediante la correcta colocacion del cero de transmision se
podra suprimir la primera banda espuria generada en nuestro filtro. Posteriormente se
veran otras aplicaciones basadas en modificaciones de dicha celda, mediante las cuales
es posible conseguir filtros pasa banda con mayores anchos de banda. Se presentaran
resultados de tres filtros mas, uno de ellos con un ancho de banda entorno al 40% y dos
con un ancho de banda alrededor de un 90%.
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4.3.1. Filtros estandar miniaturizados con eliminacion de bandas
espurias

En el articulo E se muestran dos ejemplos de aplicacion de la técnica descrita
anteriormente. El primero de ellos es un filtro pasa banda de orden tres implementado
mediante la repeticion periddica de la celda base. Tal y como se ha visto anteriormente,
cuanto mayor sea el ancho de banda a 3dB de las etapas utilizadas para el disefio del
filtro, mayor serd el ancho de banda fraccional del filtro resultante. En este caso el
ancho de banda fraccional de nuestro filtro se ha fijado en un 10%, mientras que la
frecuencia central se sitia en f=1GHz. Al tratarse de un filtro periodico, los tres
coeficientes del filtro pasa bajos normalizado seran idénticos. Para obtener estos
coeficientes se ha impuesto una frecuencia de corte de 1rad/sec (definida a 3dB) a un
filtro pasa bajos con idénticos valores para sus componentes, con una impedancia de
referencia de 1€Q2. Mediante este procedimiento se obtiene g=1.521. A partir de la
ecuacion (4.19) se obtiene el ancho de banda que ha de tener la celda base de la
estructura. El cero de transmision se ha fijado de forma que permita la eliminacion de la
primera banda espuria, generada por la presencia de resonadores parasitos de media
longitud de onda acoplados a través de las capacidades de acoplamiento entre celdas.
Como la posicion exacta de esta banda espuria no se conoce a priori se ha situado
inicialmente en 2fy. Se han calculado los parametros correspondientes a la celda base
mediante las ecuaciones expuestas anteriormente y a partir de estos parametros se han
obtenido las dimensiones del CSRR. La estimacion inicial de estas dimensiones puede
hacerse mediante las expresiones que aparecen en [22], aunque las condiciones de
validez de modelo no se cumplen estrictamente en nuestro disefio, por lo que sera
necesario recurrir a un ajuste a posteriori de las dimensiones para conseguir una
respuesta en frecuencia adecuada. Una vez se obtiene el layout final del filtro puede
verificarse la posicion exacta de la banda espuria (que no se situa exactamente en 2fg) y
redisefiar el filtro de forma que el cero de transmisién caiga exactamente en la
frecuencia central de la banda espuria. En este caso la banda espuria (y por lo tanto el
cero de transmision) se ha situado en 1.8GHz. La celda base empleada en este disefio
con sus dimensiones mas relevantes aparece descrita en la figura 3(a) del articulo E.
Segun el modelo discreto presentado anteriormente (ver figura 4.10), esta celda se
corresponde con los valores que aparecen descritos en la tabla I del citado articulo. En la
figura 5(a) del articulo E puede verse el aspecto del layout final del dispositivo,
mientras que los resultados de simulacion electromagnética y medida aparecen en las
figuras 5(b) y 5(c) de este mismo articulo, respectivamente. Tanto en la simulacion
como en la respuesta medida se ha observado una ligera desviacion respecto al ancho de
banda predicho tedricamente. Esto es debido a la utilizacion de inversores de
impedancia no ideales, ya que la variacion de fase de 90° se presenta tan solo entorno a
la frecuencia central del filtro. Es interesante destacar la comparacion entre las
simulaciones electromagnéticas del filtro implementado mediante CSRRs y un filtro
microstrip de lineas acopladas de similares prestaciones (ver figura 5(b) del articulo E),
donde puede verse la ausencia de bandas espurias en el primero de ellos hasta
practicamente una frecuencia de 3fy, mientras que para el filtro basado en la
configuracion de lineas acopladas la primera banda espuria aparece en 2fy. Es también
destacable la reduccion de dimensiones entre ambos prototipos (alrededor de un factor
3), comparacion que puede apreciarse también en la figura 5(b) del articulo E, en la que
se muestra una reproduccion a escala de ambos layouts.
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Posteriormente se ha implementado un filtro pasa banda de tercer orden basado en la
aproximacion Chebyshev con un rizado de 0.3dB y con un ancho de banda del 9%,
centrado a una frecuencia de fo=2.5GHz. A partir de los valores del filtro prototipo pasa
bajos normalizado (gi) tabulados y la posicion del cero de transmision se obtienen,
mediante las ecuaciones 4.20 — 4.24, los valores de los elementos que forman cada etapa
(ver tabla II del articulo E). En este caso se han utilizado dos frecuencias para dichos
ceros de transmision, 4GHz y 5GHz para conseguir eliminar totalmente la banda de
paso espuria. Una vez se obtienen los valores de dichos elementos, una primera
aproximacion a las dimensiones del layout final se consigue mediante las expresiones
que aparecen en [22], aunque es necesario utilizar algin algoritmo de optimizacion para
ajustar fielmente las simulaciones eléctricas con las que muestra el simulador
electromagnético. Este prototipo se ha implementado en un substrato Rogers RO3010
con una constante dieléctrica de &=10.2 y un espesor de h=0.635mm. La respuesta
simulada y la comparacion con el modelo eléctrico aparecen en la figura 8 del articulo E.
En dicha figura también aparece la simulacion obtenida a partir de la sintesis basada en
la transformacion frecuencial del filtro prototipo pasa bajos normalizado. Vemos como
el ajuste entre ambos modelos es satisfactorio entorno a la banda de paso del filtro,
hecho que verifica que el modelo de celda de la figura 4.10 es capaz de ajustar en muy
buena aproximacion la respuesta obtenida a partir de la transformacion del filtro
prototipo pasa bajos normalizado. Las ligeras discrepancias entre el ancho de banda
nominal y el medido (un 7%) se explican por el hecho de haber utilizado inversores de
impedancia no ideales, ya que la variacion de fase de 90° se presenta tan solo entorno a
la frecuencia central del filtro. Por otra parte, no se han tenido en cuenta pérdidas en las
simulaciones. Las pérdidas de insercion y de retorno son de 1.9dB y mayores de 13dB,
respectivamente. Finalmente, son destacables las reducidas dimensiones del dispositivo,
con una longitud de I=21/5 (siendo A la longitud de onda de la sefial en la frecuencia
central de operacion del filtro). Cabe destacar el hecho de que se trata del primer filtro
implementado en base al concepto de metamaterial que permite controlar tanto el
tipo de respuesta como su ancho de banda.

4.3.2. Filtros de banda ancha

En el articulo F se estudia la posibilidad de implementar filtros de banda ancha basados
en una modificacion de la celda de la figura 4.9, en la que la impedancia serie se realiza
mediante una induccion y se han utilizado DS-CSRRs acoplados a una linea microstrip
(ver figura 2.7). En este caso se trata de una celda RHM, que aparece esquematizada en
la figura 2(a) del articulo F. Dicho modelo discreto se encuentra en la figura 2(b) del
mismo articulo. Este tipo de estructura da lugar a una celda unitaria con un ancho de
banda relativamente ancho, lo que la hace interesante para el disefo de filtros de banda
ancha. Al igual que los filtros del articulo E, el ancho de banda fraccional de cada
resonador se relaciona con los elementos del filtro prototipo pasa bajos normalizado a
partir de la ecuacion 4.19. Tal y como hemos visto anteriormente, por tratarse de una
celda RHM, los valores de impedancia serie y derivacidn que nos proporcionan
simultdneamente adaptacion y desfase de -90° serdn Z=jZy y Z,=-jZ, respectivamente.
Para el caso de las frecuencias de 3dB de atenuacion, las impedancias en derivacion
corresponderan a +jZy/2 e infinito (al igual que en el caso anterior consideraremos
Z~jZy). De esta forma imponiendo las frecuencias de 3dB de atenuacion la frecuencia
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central de filtro y la posicion del cero de transmision para cada etapa llegamos a las
siguientes condiciones:

L=2% (4.25)
@,

Loy —LyLey (C.+C,) =Z (4.26)

Lo, (C.+C,)-CuL, (LC,p -1)-1
Lpa)l B Lp Lrwf (Cc +Cr) _ ﬁ (427)

Lo (C,+C,)-Co'L, (LCw’ -1)-1 2
La; (C,+C,)-C.;L, (LC,@} ~1)-1=0 (4.28)

1

2 (4.29)

“2zJL.(C, +C,)

Mediante el uso de esta metodologia se ha implementado un filtro pasa banda en
tecnologia microstrip en base a las especificaciones que aparecen en la figura 4 del
articulo F, correspondientes a los niveles de rechazo, ancho de banda y pérdidas de
insercion de una aplicacion para un sistema de radar de navegacion aérea, escaladas en
frecuencia. El orden se ha fijado en cinco, con los siguientes valores del filtro prototipo
normalizado @1=g5=1.05 y g2= 03=Qg4=1.82. En este caso los valores de Q@i no se
corresponden con una respuesta estandar (tipo Chebyshev o Butterworth), pero tal y
como puede verse en la figura 4.11, en la que aparece representada la respuesta
prototipo pasa bajos normalizada para un filtro con los coeficientes anteriores, los
valores de atenuacion en la banda de rechazo y las pérdidas de retorno en la banda de
paso son adecuados para satisfacer las especificaciones propuestas. Por el contrario esta
implementacion presenta la ventaja de que dard lugar a un filtro con tan solo dos celdas
basicas distintas de las 5 que forman el filtro, simplificando en gran medida el proceso
de implementacion de dichas celdas. A partir de estos pardmetros hemos determinado
los elementos que forman cada una de las etapas de nuestro filtro. El cero de
transmision se ha fijado en SGHz para intentar mejorar el rechazo en esa frecuencia (ya
que es una de las frecuencias sobre las que tenemos impuestas especificaciones de
rechazo). En el caso de los resonadores externos, al ser necesario el uso de un mayor
ancho de banda (por tener un valor de g menor), se han utilizado etapas con un par de
DS-CSRRs en paralelo. El dispositivo ha sido implementado en un substrato Rogers
RO3010 con una constante dieléctrica &~10.2, tangente de pérdidas de tan 6=0.0023 y
un espesor de h=1.27mm (utilizando técnicas fotolitograficas estandar). La respuesta
simulada y medida del dispositivo aparece en la figura 6 de dicho articulo, evidenciando
el cumplimiento de especificaciones. La frecuencia central y el ancho de banda relativo
del filtro medido mediante el analizador de redes (Agilent 8720ET) han resultado ser de
fo=3.8GHz y 31.2%, respectivamente. Las pérdidas de insercion medidas en la banda de
paso son menores a 1dB entre 3.36GHz y 4.15GHz, con un valor minimo de 0.7dB en f.
Las pérdidas de retorno son mejores que 15dB entre 3.37GHz y 4.27GHz. Finalmente,
el comportamiento en la banda de rechazo es bueno, con un rechazo de 40dB en las
frecuencias deseadas. El tamafio final del dispositivo, excluyendo las lineas de acceso,
es de 30mmx16mm.
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Fig. 4.11. Respuesta prototipo normalizada del filtro sintetizado en el articulo F.

4.3.3. Filtros para aplicaciones de banda ultra ancha (UWBPFs)

La tecnologia UWB es una tecnologia inalambrica concebida para transmisiones a corto
alcance de datos entre aparatos electronicos, periféricos de PC y dispositivos moéviles a
velocidades muy altas, con un reducido consumo. Este tipo de transmision se basa en la
utilizacion de pulsos de muy corta duracion, por lo que se requieren sistemas de
comunicacion que dispongan de un gran ancho de banda. El espectro definido para la
transmision de sefiales UWB se extiende desde los 3.1GHz hasta los 10.6GHz. Para la
eliminacion de sefiales interferentes, se requiere de filtros de gran ancho de banda. En
los articulos G y H se ha estudiado la aplicaciéon de la técnica descrita anteriormente
para la implementacion de filtros con ancho de banda ultra ancho (UWB) [82-84]. En el
primero de ellos se ha disefiado un filtro pasa banda periddico de tercer orden con un
ancho de banda del 90% y una frecuencia central de fo=6.8GHz, mientras que en el
segundo se implementa un filtro también periddico de 9 etapas con un ancho de banda
del 99% y una frecuencia central de fo=5.73GHz. La celda base utilizada consiste en un
CSRR acoplado a una linea microstrip y un elemento inductivo en derivacion. En este
caso, el inversor de impedancias se implementa mediante una linea microstrip de 90° de
longitud eléctrica. El layout del filtro aparece descrito en la figura 2(a) del articulo G,
mientras que el modelo discreto de la celda base utilizada puede apreciarse en la figura
2(b) del articulo G. En este caso, puesto que no existe impedancia serie en la
configuracion de nuestro resonador, la banda de paso aparecera para aquella frecuencia
que anule la admitancia del resonador en derivaciéon, mientras que el cero de
transmision aparecera para aquella frecuencia que anule la impedancia de dicho
resonador. Por el contrario, las frecuencias de 3dB de pérdidas de insercion
corresponderdan a aquellas para las que la impedancia en derivacion tome los valores
Z=%jZ,/2. Sustituyendo los valores de impedancia adecuados segin el modelo discreto
nos queda:

La; (C,+C,)-C.aL, (L,C.a5; —1)-1=0 (4.30)

1

Yoy L, (C, +C,) (4.31)

f
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L,La (C.+C,)-L,o Z

(4.32)

“o0
L& (C,+C,)-CuafL, (LC.0f ~1)-1 2

L,L.; (C,+C,)-L,m, Z,

Lo} (C, +C,)-C,olL, (L,C,a! ~1)-1 T (4.33)

Mediante estas ecuaciones (imponiendo al igual que en los casos anteriores
equidistancia entre las frecuencias ®; y ®, ), fijando el cero de transmisiéon a una
frecuencia de 12GHz (en este caso la banda espuria debida a los resonadores parésitos
de longitud A/2 se encuentra demasiado cerca de la banda de paso como para poder
situar el cero de transmision en tal frecuencia) y mediante el valor de las gi=1.521 para
un filtro periodico de tres etapas obtenemos el valor de los elementos que forman las
etapas de nuestro filtro, y a partir de estos el layout que aparece en la figura 2 del
articulo G (se ha considerado un substrato Rogers RO3010 con una constante
dieléctrica €=10.2 y un grosor de h=127um). La respuesta en frecuencia obtenida
mediante simulacion se muestra en la figura 3 del articulo G. Vemos como ademas de la
banda espuria que aparece cerca de la banda de paso (debida a los resonadores parasitos
de longitud A/2), puede apreciarse una banda espuria alrededor de los 17GHz, generada
por una resonancia de segundo orden de los CSRRs. A efectos de suprimir dichas
bandas de paso espurias se han utilizado dos CSRRs debidamente sintonizados en las
lineas de acceso del filtro. El layout final y la respuesta simulada de nuestro filtro
aparecen en la figura 4 del articulo G. Vemos como el ancho de banda resultante de la
simulacion resulta ser ligeramente menor al nominal. Este efecto se explica en base a la
utilizacion de inversores de admitancia de ancho de banda limitado, ya que tan solo
ofrecen un desfase de 90° alrededor de la frecuencia central de nuestro filtro. No
obstante, este efecto puede ser compensado sobredimensionando el ancho de banda del
filtro. Se ha fabricado un prototipo escaldo en frecuencia en un substrato de h=635um,

pero con la misma &=10.2. Las dimensiones laterales se han escalado en el mismo
factor que el grosor del substrato, (por lo que la respuesta se ha desplazado en
frecuencia) de manera que las dimensiones criticas del disefio han quedado al alcance de
la resolucion de nuestra tecnologia. La respuesta medida puede apreciarse en la figura 5.
Vemos como existe una buena coincidencia entre la simulacion original (cuyo layout
aparece en la figura 4 del articulo G) y la medida (excepto por el factor de translacion
en frecuencia). El ancho de banda medido ha alcanzado el 87% con unas pérdidas de
insercion de 0.3dB, con un rizado de 1dB y unas pérdidas de retorno entrono a los 10dB.
Es también destacable la ausencia de bandas espurias hasta aproximadamente 3fy. Por
otra parte, el comportamiento en la banda de rechazo es satisfactorio, con niveles de
rechazo por encima de los 40dB entre 2.2GHz y 3.2GHz.

En el articulo H vemos la implementacién del segundo de los prototipos, consistente en
un filtro periddico de 9 etapas basado en el mismo tipo de celda que el prototipo
anterior (por lo que las ecuaciones de disefio seran las mismas). Para el caso de un filtro
periodico de 9 etapas el valor de los elementos del prototipo normalizado es de gi=1.9,
por lo que no sera necesario utilizar resonadores tan anchos como en el caso anterior,
hecho que nos permitira poder situar el cero de transmision de cada una de las celdas
mas alejado de la frecuencia central y asi intentar suprimir (o minimizar) la primera
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banda espuria de nuestro filtro. En este caso y al igual que ha sucedido en ocasiones
anteriores ha sido necesario un proceso iterativo a la hora de fijar el cero de transmision,
que se ha situado inicialmente en 2fy, para recolocarlo posteriormente hasta hacerlo
coincidir con la posicion de la banda espuria. El procedimiento para obtener los
parametros del modelo discreto ha consistido, igual que en el apartado anterior, en la
imposicion de las frecuencias m; y m,, la frecuencia central y el cero de transmision.
Una vez obtenidos dichos parametros se han utilizado las expresiones que aparecen en
[22] para hacer una primera estimacion de las dimensiones geométricas de los
elementos que forman cada una de las celdas del filtro. Posteriormente ha sido necesario
un proceso de optimizacion de dichas dimensiones hasta obtener una respuesta
electromagnética coincidente con la simulacion eléctrica de la celda implementada con
elementos discretos. El layout final de la celda bésica aparece en la figura 2(a) del
articulo H (se ha utilizado un substrato comercial Rogers RO3010 con un grosor de
1.27mm), mientras que el layout y la fotografia del filtro completo pueden verse en la
figura 5(a) y 5(b) del mismo articulo, respectivamente. La respuesta en frecuencia
simulada (utilizando Agilent Momentum) y medida (mediante un analizador de redes
vectorial Agilent 8720ET) aparece en la figura 6(a) y 6(b) del articulo H,
respectivamente. Es destacable el comportamiento en la banda de rechazo, que se
muestra libre de bandas espurias hasta una frecuencia de 20GHz, debido a la correcta
colocacion del cero de transmision y al gran namero de etapas. El nivel de pérdidas en
la banda de paso esta por debajo de los 2.4dB, mientras que las pérdidas de retorno
presentan un buen comportamiento, manteniendo un nivel por encima de los 10dB en
practicamente toda la banda de paso. Este filtro cumple con el estindar UWB impuesto
por la FCC (Federal Communication Commission) en cuanto a ancho de banda.

En este capitulo hemos visto una metodologia de disefio de filtros pasa banda basados
en el concepto de metamaterial que permite, a partir de imponer ciertas condiciones de
ancho de banda y desfase para cada una de las celdas que forman la estructura del filtro,
controlar la respuesta final en términos de ancho de banda, rizado y tipo de respuesta.
Esta metodologia se ha aplicado a varios ejemplos que van desde estructuras de banda
estrecha a estructuras de banda ultra ancha. En el primero de los ejemplos se ha
implementado un filtro periddico de tres etapas mediante el cual se ha podido verificar
el factor de compactacion alcanzado mediante el uso de esta técnica respecto a los
disefios distribuidos, asi como la posibilidad de mejorar la banda de rechazo del mismo,
ya que las caracteristicas de la celda base utilizada permiten situar un cero de
transmision en una frecuencia convenientemente seleccionada para asi eliminar la
presencia de bandas de paso espurias. Posteriormente se ha empleado la misma técnica
para implementar un filtro pasa banda basado en la aproximacion Chebyshev,
evidenciando la posibilidad que ofrece este método de disefio para implementar filtros
estandar controlables. Los prototipos siguientes han sido implementados mediante
modificaciones de la celda base anterior. Este hecho ha permitido implementar
estructuras con anchos de banda mayor, mostrandose un ejemplo de banda ancha
(alrededor de un 30 %) y dos de banda ultra ancha (alrededor de un 90% y de un 99%).
Este es la primera vez que se consigue implementar filtros basados en metamateriales
con caracteristicas controlables, mediante los cuales es posible obtener dispositivos que
presentan simultineamente reducidas dimensiones y buen comportamiento en la banda
de rechazo, ya que en muchos de los prototipos implementados ha sido posible la
supresion de la primera de las bandas espurias del dispositivo.
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5. Sintesis de filtros basados en resonadores semi-discretos

En este capitulo se estudian las aplicaciones de resonadores semi-discretos para la
implementacion de filtros de banda ancha. Dichos resonadores se obtendran a partir de
la modificacion de los modelos de los resonadores basados en CSRRs vistos
anteriormente. Veremos como también este tipo de resonadores permiten la supresion
de bandas espurias debido a la presencia del cero de transmision que introducen por la
parte alta de la banda de paso. Finalmente, se mostraran varios ejemplos de aplicacion
de este tipo de resonadores.
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5.1. Resonadores semi-discretos

A lo largo de este capitulo estudiaremos implementaciones de filtros basados en la
utilizacion de resonadores concentrados combinados con inversores de impedancia
distribuidos implementados con lineas de transmision de 90° de longitud eléctrica. Este
tipo de resonadores presentan la ventaja de tener un tamafio menor que la longitud de
onda de la sefial a la frecuencia de operacion del filtro, y que su respuesta en frecuencia
no presenta periodicidad (al contrario de lo que ocurre en los filtros distribuidos) [85-
95]. En nuestro caso consideraremos resonadores cuyo modelo discreto se deriva de los
modelos vistos anteriormente, aunque sin la utilizacién de SRRs o0 CSRRs.

Fig. 5.1. Esquema eléctrico del resonador semi-discreto.

El circuito equivalente que modela el resonador que consideraremos aparece descrito en
la figura 5.1. Se trata de una modificacion del modelo visto en la figura 2(b) del articulo
G, en la que se ha suprimido la capacidad C, de dicho modelo. La admitancia en
derivacion, formada por la combinacion en paralelo de L, y el resonador en serie,
presenta dos singularidades, una es la frecuencia de resonancia f; y la otra la de
antiresonancia fy. Estas frecuencias anulan la impedancia y la admitancia,
respectivamente, y vienen dadas por:

fo=T—— (5.1)

fo (5.2)

2z\(L, +L.)C,
Las lineas de transmision de 90° comprendidas entre dos resonadores adyacentes, actlian
como inversores de admitancia con una admitancia normalizada J=1. Debido a esto, los
filtros pasa banda implementados mediante esta técnica pueden describirse segun el
esquema que aparece en la figura 4.7(b). Segun este modelo, la banda central del filtro
aparece en la frecuencia para la cual se anula la admitancia del resonador, que para
nuestro caso, vendra dada por f;. El ancho de banda fraccional viene controlado por los
elementos que forman el resonador en derivacion. Si dicho resonador estuviese
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compuesto Unicamente por un resonador LC paralelo (como en la figura 4.6), los valores
de Ly C vendrian dados por la transformacion de frecuencias vista en la seccion 4.1:

co| 1 g (5.3)
FBW w,Z,
1
= 54
a)gC (5.4)

Donde los g; corresponden a los elementos del filtro prototipo pasa bajos normalizado,
FBW es el ancho de banda fraccional de filtro y w,=2f). Para los filtros descritos en el
modelo de la figura 5.1, es necesaria una ecuacion adicional para determinar de forma
univoca los valores de los tres elementos que forman cada resonador en derivacion. Esta
ecuacion se obtiene de hacer coincidir la pendiente de susceptancia de cada resonador
(en la banda central del filtro) con la que presenta el resonador LC paralelo obtenido de
las ecuaciones 5.3 y 5.4. De imponer dicha condicion obtenemos:

2
C.(L+L,) - .
Lp2 ( )
A partir de las ecuaciones 5.1, 5.2 y 5.5 podemos determinar los valores de los
elementos que forman cada resonador de las especificaciones del filtro (fy, FBW) para
cualquier aproximacion sobre la que conozcamos los valores de g;. Con respecto al cero
de transmision introducido por la ecuacion 5.1, éste puede ser ajustado para eliminar la
primera banda espuria del filtro, que se espera esté situada en las inmediaciones de la
frecuencia 2f,, debido a la presencia de resonadores parasitos de media longitud de onda
introducidos por los inversores de admitancias. Por otra parte, este cero de transmision
también puede ser utilizado para incrementar la pendiente en la banda de rechazo de
nuestro filtro.

Una vez hemos conseguido determinar los valores de L,, L,, y C,, el siguiente paso que
debemos realizar es el de traducir estos valor en layout fisico. Una de las posibilidades
es la que aparece en la figura 5.2 (en tecnologia microstrip). EI resonador esta formado
por la combinacién en paralelo de un strip inductivo conectado a masa, que implementa
la induccion L, del modelo discreto de la figura 5.1, y la combinacion serie de un
segmento de linea de alta impedancia (que implementa la induccién L,) y una linea de
baja impedancia que introduce una capacidad al plano de masa (implementando la
capacidad descrita por C, en el modelo de la figura 5.1.). Finalmente, las lineas de
transmision que implementan los inversores de impedancias se han realizado mediante
el uso de meandros, con el objetivo de compactar al maximo la estructura. Del control
de las dimensiones de los segmentos de las lineas de transmision y de su impedancia
caracteristica se derivan los valores de L,, L,, y C..
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Fig. 5.2. Layout del resonador semi-discreto con capacidad basada en un patch cuadrado que
introduce una capacidad a masa.

De esta manera, las longitudes del strip inductivo y del patch capacitivo que forman el
resonador serie L,-C, a masa vendran dadas por las expresiones que aparecen en (5.6) y
(5.7) [41]:

_Lf
I, =52 2 (56)
Zc, = Z,C,,fol(fo) (5.7)

donde A(f;) es la longitud de onda de la sefial en la frecuencia central del filtro y las
anchuras, W, y W¢. se fijan de forma arbitraria para obtener una relacién entre
impedanca alta e impedancia baja Z,/Z;. La longitud del stub que viene modelado por L,
se obtiene mediante una expresion formalmente idéntica a la ecuacion 5.6:

= Lpf(‘J
P Z

N

ZL

A(f) (5.8)

donde Z; es la impedancia caracteristica del stub.

Otra posibilidad de implementacion fisica del resonador la encontramos en la figura 5.3.
En este caso la capacidad en derivacion se ha implementado mediante un anillo
ranurado en el plano de masa. EI metal contenido dentro del anillo esta conectado al
strip inductivo mediante la utilizacion de vias metalicas. Asi pues, esta rama estara
descrita por la combinacion serie de L, y C,, mientras que la conexién adicional a masa
vendra descrita por la induccion L,. En la medida en que la capacidad por unidad de
longitud de la ranura practicada en el plano de masa sea grande, las dimensiones de
dicho anillo pueden reducirse, estando directamente relacionadas con la resolucién de la
tecnologia utilizada para ranurar dicho plano de masa. En [96] podemos encontrar
expresiones que nos permitan dar valores a las dimensiones de dicho anillo ranurado,
mientras que para el caso de los strips inductivos pueden emplearse las ecuaciones 5.7
y 5.8. Al igual que sucede en el caso del resonador de la figura 5.2 es necesario el uso
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de algin proceso de optimizacion para obtener la respuesta deseada una vez
determinadas las dimensiones de dicho resonador a partir de las ecuaciones anteriores.

Fig. 5.3. Layout del resonador semi-discreto con capacidad basada en un anillo ranurado en el
plano de masa.

5.2. Aplicaciones.

En el articulo | se estudian las posibilidades de la técnica propuesta en este capitulo,
utilizando el resonador descrito en la figura 5.2. El primer disefio corresponde a un filtro
pasa banda Chebyshev de tercer orden con 0.16dB de rizado centrado a una frecuencia
central fp)=3GHz, con un ancho de banda del 30%. Para estas especificaciones de rizado
y orden, los tres elementos del filtro prototipo pasa bajos normalizado resultan ser
idénticos, debido a esto los tres resonadores que formaran nuestro filtro también lo
serén. Para determinar los valores de los elementos se han resuelto las ecuaciones 5.1-
5.5 forzando la aparicién del cero de transmision a una frecuencia doble de la de trabajo
del filtro (£,=2fy). Los resultados de dichos pardmetros los encontramos en la tabla | del
articulo 1. Para estos valores se han obtenido mediante 5.6 y 5.7 las dimensiones de los
resonadores que forman el filtro. No obstante, ha sido necesario utilizar la herramienta
de optimizacion incluida en Agilent Momentum para conseguir un ajuste satisfactorio
entre la respuesta eléctrica de una Unica celda y la obtenida mediante la simulacion
electromagnética. Las dimensiones finales de layout aparecen en la figura 3 del articulo
I. El dispositivo se ha fabricado en un substrato Rogers RO3010 con una constante
dieléctrica £=10.2, una tangente de pérdidas tan 6 =0.0023 y un grosor de /#=0.63mm
(mediante el uso de un proceso fotolitogréfico estdndar). Los resultados de simulacion
(utilizando Agilent Momentum) y de medida (obtenidos mediante un analizador de redes
vectorial Agilent 8720ET) aparecen en la Figura 4 del articulo I (no se han considerado
pérdidas en la simulacién). Vemos como gracias a la presencia del cero de transmision,
situado en la posicion adecuada, el espurio situado alrededor de 2f, ha sido
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sustancialmente eliminado. La respuesta en frecuencia es bastante simétrica y presenta
unas pérdidas de insercion menores a 1dB y unas pérdidas de retorno mayores de 11dB.
Gracias a las lineas de transmisién de 90° implementadas mediante meandros, se ha
podido compactar la estructura hasta alcanzar unas dimensiones de 0.40A.x0.12A, donde
A es la longitud de onda de la sefial a fy. Las ligeras discrepancias entre la simulacion y
los resultados experimentales son debidas al modelo de vias considerado en la
simulacion, en las que se han implementado como paredes verticales con la misma
anchura que los stubs. En una aproximacion mas realista dichas vias pueden ser
implementadas como cilindros verticales. En este caso las medidas muestran una buena
concordancia con la respuesta simulada tanto en la banda de paso como en todo el rango
de frecuencias considerado.

El segundo ejemplo analizado en el articulo | es un filtro Chebyshev de noveno orden
con un rizado de 0.5dB centrado en una frecuencia de f,=1GHz con un ancho de banda
fraccional de un 35%. El principal requisito impuesto para este filtro es el de alcanzar
un rechazo de 80dB a la mitad de la frecuencia de operacion del filtro, con unas
pérdidas de insercién lo menores posiblees. Para alcanzar dicho nivel de rechazo son
necesarias 9 etapas. De los valores tabulados de los elementos del filtro prototipo pasa
bajos normalizado se han obtenido los valores de los elementos que forman cada uno de
los resonadores (ver tabla Il del articulo 1). Como en el caso anterior, ha sido necesario
emplear un algoritmo de optimizacion con el objetivo de ajustar la respuesta obtenida
mediante el simulador eléctrico y el electromagnético. El layout final de dicho filtro
aparece en la figura 5 del articulo I, donde la dimensiones finales en este caso son de
0.62A.x0.16A, siendo A la longitud de onda de la sefial a la frecuencia central del filtro
(se ha utilizado el mismo substrato que en el caso anterior). Vemos que se alcanza el
nivel de rechazo deseado (80dB en f=f;/2), con una pérdidas de insercion inferiores a
3dB en el intervalo de frecuencias entre 0.83GHz y 1.14GHz. Excepto por el hecho de
que en las simulaciones no se han considerado pérdidas, la coincidencia entre los
resultados de simulacién y los medidos es mas que satisfactoria (en este caso se han
considerado vias cilindricas de un diametro de 300um durante la simulacién y han sido
implementadas fisicamente en el disefio final). Es también destacable el nivel de
rechazo de 70dB alcanzado por encima de la banda de paso y hasta una frecuencia de
2.5GHz. Este nivel de rechazo se ha podido alcanzar gracias a la correcta colocacion del
cero de transmision. En este caso se ha requerido més de una iteracién por no
encontrarse la banda de paso espuria situada exactamente a una frecuencia de 2f;. De
hecho, los resonadores de A/2 parasitos estan acoplados mediante impedancias en
derivacion que introducen un cierto desfase. Por lo tanto, el procedimiento empleado ha
sido el de situar inicialmente el cero de transmision en 2f;, obtener el layout de dicho
filtro y mediante simulacion verificar la posicion del espurio y reajustar la posicion del
cero de transmision hasta que coincida exactamente con la posicién de la banda espuria.
La figura 7 del articulo I muestra los resultados de medida obtenidos en un filtro pasa
banda en el que no se ha realizado el proceso iterativo de recolocacion de cero de
transmision. Vemos como la presencia de la banda espuria degrada en gran medida el
rechazo en la parte alta de la banda.

En el articulo J se estudian las aplicaciones del resonador basado en una capacidad
ranurada en el plano de masa. La figura 3(a) de dicho articulo muestra un filtro pasa
banda de tercer orden con un ancho de banda fraccional del 40%, centrado a una
frecuencia central de f,=3GHz. Este dispositivo se ha fabricado en un substrato Rogers
RO3010 con un espesor de ~=0.64mm, una constante dieléctrica de &=10.2 y una
tangente de pérdidas de tan 6=0.0023, mediante el uso de un proceso fotolitografico
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estandar. Los resultados de simulacion y de medida aparecen en la figura 3(b) del
articulo J. Estos muestran buenas pérdidas de insercion y de retorno, mientras que la
banda de rechazo presenta discrepancias entre simulacion y medida. Esto se debe a la
geometria de via utilizada durante la situacion, en la que se han utilizado vias
unidimensionales. Sin embargo, la banda espuria ha sido parcialmente suprimida debido
a la presencia del cero de transmision, aunque una mayor supresion es posible
considerando vias cilindricas y empleando la técnica iterativa mostrada en el articulo I.
Para conseguir una mayor compactacion se ha disefiado un segundo prototipo en el que
las lineas de transmision que realizan la funcion de inversores de impedancias han sido
implementadas mediante meandros, como aparece ilustrado en la figura 4(a) del articulo
J (en este caso centrado a 5GHz y con un ancho de banda fraccional del 38%). En este
nuevo prototipo se ha afiadido un cero de transmision adicional en la parte baja de la
banda de rechazo mediante la aproximacion de las lineas de acceso de entrada y salida.
En este caso, el cero de transmision en la parte alta de la banda se ha utilizado para
incrementar la pendiente de transicion en la banda de rechazo (se ha situado en
7.5GHz). Es destacable el nivel de compactacion alcanzado en dicho prototipo, ya que
sus dimensiones finales son 12.3mmx7mm.

En este capitulo se ha presentado una modificacion de los resonadores basados en
CSRRs mostrados en el capitulo anterior, acoplados mediante lineas de transmision de
90° de longitud eléctrica. Este tipo de configuracion permite la implementacion de
filtros de banda ancha, con un buen comportamiento en la banda de rechazo debido a
que dichos resonadores presentan un cero de transmision por encima de la banda de
paso, lo que permite suprimir el espurio introducido por la linea de 90° que actia como
inversor de admitancias. Posteriormente se presentan dos aplicaciones de este tipo de
resonadores en las que pueden apreciarse las reducidas dimensiones alcanzadas por esta
implementacidn asi como el buen comportamiento en la banda de rechazo.
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6. Conclusiones y lineas futuras

En esta tesis hemos estudiado la posibilidad de aplicar las propiedades de los
metamateriales y resonadores concentrados al disefio de filtros de microondas. Se ha
visto como debido al caracter cuasi-estatico de los resonadores que constituyen los
metamateriales es posible conseguir un factor de compactacion considerable respecto a
los filtros convencionales basados en resonadores distribuidos, obteniendo prestaciones
en algunos casos superiores a éstos en términos de respuesta en banda de rechazo.
También se han propuesto nuevas configuraciones correspondientes a resonadores
concentrados para aplicaciones en filtros de banda ancha y de eliminacion de espurios.
Los aspectos mas importantes tratados en cada uno de los capitulos de esta tesis pueden
resumirse en los siguientes puntos:

En el capitulo 2 se ha presentado una introduccion a los metamateriales, tanto en
régimen de funcionamiento en onda corta (cristales electromagnéticos) como en
onda larga (medios efectivos). También se han expuesto las propiedades de cada
uno de ellos, asi como las configuraciones mas conocidas. En particular, este
capitulo ha hecho especial énfasis en los medios efectivos con permeabilidad y
permitividad efectiva negativas, es decir, medios zurdos. Se han detallado
algunas configuraciones, tanto en disposicién volumétrica como en planar, y se
han citado algunas de las aplicaciones de este tipo de medios al disefio de
dispositivos de microondas, como pueden ser filtros de rechazo, desfasadores,
antenas, etc.

En el capitulo 3 se ha explorado la potencialidad para el disefio de filtros pasa
banda de banda estrecha y diplexores de una estructura formada por una
combinacion de celdas zurdas con celdas diestras, ya que la celda zurda
introduce un cero de transmision por debajo de la banda de paso, mientras que la
celda diestra lo hace por encima de ésta. La combinacion de ambas estructuras
produce una respuesta en frecuencia muy simétrica y con gran selectividad. Se
ha visto que esta configuracién ofrece muy buenos resultados en la banda de
rechazo, incrementando considerablemente la simetria en la respuesta del filtro
respecto a las estructuras zurdas. Esta técnica se ha utilizado para el disefio de
varios filtros tanto en tecnologia microstrip como coplanar, asi como para el
disefio de diplexores en tecnologia microstrip. En el articulo A se presentan
resultados correspondientes a un filtro de tres etapas en tecnologia coplanar
implementado siguiendo dicha técnica. El prototipo opera a una frecuencia de
7GHz y tiene un ancho de banda fraccional de un 2% consiguiendo niveles de
rechazo de 60dB y 40dB a 6GHz y 7.7GHz respectivamente. Posteriormente se
ha realizado otro prototipo implementado también en tecnologia coplanar
centrado a una frecuencia de 2.4GHz, con un ancho de banda fraccional de un
5%. Los detalles de esta implementacién aparecen en el articulo B. Dicho
prototipo se ha implementado utilizando Gnicamente dos etapas, con el objetivo
de destacar al maximo las potencialidades en el terreno de la miniaturizacion que
presentan este tipo de estructuras. Es destacable la reduccién de dimensiones
obtenida respecto a una implementacion basada en lineas acopladas (alrededor
de un factor 3) mientras que el nivel de pérdidas resulta ser el mismo que si se
utilizan resonadores distribuidos. El estudio sobre la aplicabilidad de esta técnica
en tecnologia microstrip se ha llevado a cabo en los articulos C y D. En el
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primero de ellos se han disefiado dos filtros pasabanda de anchos de banda
fraccionales diferentes, uno de un 2% y otro de un 10%, lo cual evidencia que
existe un cierto control sobre el ancho de banda de la respuesta para estos
dispositivos. Este tipo de filtros se han utilizado en el articulo D para el disefio
de un diplexor que opera a 2.4GHz en la rama de recepcion y a 3GHz en la de
transmision. El dispositivo estd compuesto por dos filtros pasabanda dispuestos
en configuracion en Y sintonizados para tener su frecuencia central en cada una
de las bandas de interés. Son destacables las reducidas dimensiones del
dispositivo final (0.631 x 0.344) asi como el buen comportamiento respecto a
pérdidas de insercion (IL<2dB) y aislamiento (~40dB).

En el capitulo 4 se ha propuesto una metodologia de disefio de filtros pasa banda
que permite la sintesis de filtros que se ajustan a aproximaciones estandar
(Chebysheb, Butterworth, etc), cuya principal caracteristica estriba en intentar
emular el comportamiento del resonador y del inversor de admitancias del
modelo de filtro pasa banda generalizado en una sola celda basada en el
concepto de metamaterial, mediante el adecuado ajuste de la velocidad de fase y
de la impedancia caracteristica de dicha celda entorno a la frecuencia de interés.
Aplicando este procedimiento se han obteniendo prototipos con diversos anchos
de banda que abarcan desde filtros de banda estrecha hasta filtros de banda ultra
ancha. En el articulo E aparecen dos ejemplos de aplicacion de la técnica
anterior. Gracias al tipo de celda utilizado para la implementacién de los
prototipos que aparecen en este articulo ha sido posible colocar un cero de
transmision sobre la primera banda espuria del filtro y asi mejorar el
comportamiento en la banda de rechazo. El primero de los prototipos de este
articulo es un filtro pasa banda periddico de tres etapas disefiado a una
frecuencia de operacion de 1GHz con un ancho de banda fraccional de un 10%.
De los resultados de simulacion y medida puede extraerse que este tipo de
disefio esta libre de bandas espurias hasta una frecuencia de 3GHz, mientras que
sus dimensiones son tres veces menores que las de un filtro de lineas acopladas
con el mismo comportamiento en la banda de paso. Es también destacable el
bajo nivel de pérdidas observado (IL<1.5dB) asi como el buen comportamiento
de las pérdidas de retorno (RL>17dB). En este mismo articulo aparece la
implementacion de un filtro Chebyshev de tercer orden centrado en una
frecuencia de 2.5GHz con un rizado de 0.3dB en el que también se ha eliminado
la primera banda espuria mediante la adecuada colocacion del cero de
transmision, que en este caso se han situado a frecuencia diferente para la etapa
central que para las etapas exteriores del prototipo, con el objetivo de reducir al
maximo la primera banda espuria del filtro. Este prototipo significo el primer
filtro basado en celdas metamateriales con caracteristicas controlables tanto en
ancho de banda como en tipo de respuesta. En el articulo F se ha utilizado una
celda diestra para implementar un filtro de banda ancha. Las caracteristicas de
este tipo de celda permiten generar resonadores anchos, por lo que serén
indicadas para la realizacion de filtros de este tipo. En este caso se ha
implementado un filtro de 5 etapas centrado a una frecuencia de 3.8GHz y con
un ancho de banda fraccional del 30%. El filtro ha sido disefiado para satisfacer
unas determinadas especificaciones en cuanto a rechazo (40dB a 2GHz y 5GHz),
por lo que se ha utilizado una aproximacién basada en un filtro prototipo pasa
bajos que cumple con estas especificaciones. Los resultados de medida
mostraron unas pérdidas de insercion de tan solo 0.7dB, mientras que las

71



especificaciones de rechazo quedaban satisfechas. Escalando este filtro se
obtienen prestaciones aptas para su aplicacion en radar de navegacion aérea y
con dimensiones mucho menores que las que se obtienen en filtros
implementados mediante técnicas estandar. Finalmente en este capitulo aparecen
dos ejemplos de filtros de banda ultra ancha. En este caso la celda utilizada
implementa Gnicamente un resonador en derivacion, por lo que serd necesario
utilizar un inversor de admitancias adicional, que en este caso se ha
implementado utilizando una linea de transmision de A/4. El articulo G muestra
un filtro periédico de orden tres con una frecuencia central de 6.8GHz y un
ancho de banda fraccional del 90%. El tipo de celdas utilizado también permite
colocar un cero de transmision por la parte alta de la banda de paso, pero en este
caso no se ha podido utilizar para eliminar la primera banda espuria ya que ésta
gueda muy cerca de la banda de paso, por lo que el cero de transmision no se
puede colocar en la posicion deseada. Con este fin se ha colocado en cascada
con el filtro una serie de etapas destinadas a la supresion de la primera de las
bandas espurias. El articulo H muestra un filtro periodico de banda ultra ancha
implementado con el mismo tipo de celda, pero en este caso se trata de un filtro
de noveno orden. La frecuencia central del filtro es de 6.8GHz, mientras que el
ancho de banda fraccional es del 99%. En este caso, al tratarse de un filtro de
mayor orden, los coeficientes correspondientes al filtro prototipo pasa bajos son
mayores que en el caso anterior, hecho que da lugar a que cada uno de los
resonadores que forman el filtro sean ligeramente mas estrechos, permitiendo en
este caso la colocacion del cero de transmision en la posicion adecuada para la
supresion de la primera banda espuria. Los resultados experimentales muestran
un buen comportamiento en la banda de rechazo, la cual esta libre de espurios
hasta al menos una frecuencia de 20GHz (limite de frecuencia del sistema de
medida utilizado). Estos ultimos disefios son adecuados para sistemas de
comunicaciones indoor que requieren elevados anchos de banda de transmision
(sistemas UWB).

En el capitulo 5 hemos estudiado una configuracion basada en resonadores
concentrados obtenidos mediante una modificacién del modelo discreto de una
de las celdas metamaterial del capitulo 4. Este resonador permite alcanzar
respuestas muy anchas, por lo que es adecuado para el disefio de filtros con gran
ancho de banda. Al igual que los resonadores presentados en el apartado anterior,
también es posible introducir un cero de transmision en la parte alta de la banda
de paso, que puede ser utilizado para la eliminacion de bandas espurias o para
incrementar el rechazo a una frecuencia determinada. Este tipo de resonador
necesita también de la utilizacion de inversores de impedancia adicionales, que
se han implementado mediante lineas de transmision de A/4. En el articulo | se
estudia la aplicacion de uno de estos resonadores al disefio de filtros de banda
ancha. Se han construido dos prototipos, uno de ellos opera a una frecuencia
central de 3GHz y tiene un ancho de banda fraccional del 30%, mientras que la
frecuencia central del otro es de 1GHz y su ancho de banda fraccional del 35%.
En ambos disefios se ha utilizado una configuracién de tipo meandro para
compactar las lineas de transmision que forman los inversores de admitancias.
El primero de los prototipos estd implementado siguiendo una aproximacion
Chebyshev de tercer orden con un rizado de 0.16dB. Esta presenta unas pérdidas
de insercion inferiores a 1dB, mientras que sus dimensiones en términos de
longitud de onda son de 0.44x0.124, lo que pone de manifiesto el caracter semi-
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discreto del resonador utilizado. Los resultados de simulacion muestran que el
dispositivo esta libre de bandas espurias hasta una frecuencia de 10GHz. Para el
segundo prototipo se ha utilizado una aproximacion Chebyshev de noveno orden
con un rizado de 0.5dB, con el objetivo de satisfacer las especificaciones
Impuestas, consistentes en un rechazo de 80dB a la mitad de la frecuencia
central del filtro. Los resultados muestran que se ha alcanzado el nivel de
rechazo deseado, con unas pérdidas de insercion menores que 3dB y con unas
dimensiones en términos de longitud de onda de 0.624x0.164. En el articulo J se
estudia un resonador ligeramente diferente que el utilizado en los dos
dispositivos anteriores. En este caso uno de los elementos (una capacidad a masa)
se realiza como un perimetro cerrado ranurado en el plano de masa, por lo que el
modelo discreto de este resonador serd el mismo que el utilizado anteriormente,
pero su implementacion en layout no lo sera. En este articulo aparecen dos
prototipos de banda ancha. EI primero de ellos se ha disefiado a una frecuencia
central de 3GHz con un ancho de banda fraccional de un 40%, implementado
con tres resonadores. El cero de transmision se ha colocado en la posicion
adecuada para eliminar la primera banda espuria, este objetivo se ha conseguido
satisfactoriamente en la simulacion electromagnética, pero las discrepancias
entre esta simulacion y los resultados de medida, debido a la excesiva idealidad
del modelo utilizado para representar las vias hace que aparezca una estrecha
banda espuria en los resultados de medida. Las pérdidas de insercion medidas
han resultado ser muy pequefias (del orden de 0.2dB). En el segundo prototipo
las lineas que emulan los inversores de admitancias se han implementado en
forma de meandro para compactar mas la estructura. Dicho prototipo se ha
disefiado a una frecuencia central de 5GHz con un ancho de banda fraccional del
38%, implementado con cuatro resonadores. En este caso se ha introducido un
nuevo cero de transmisién por la parte baja de la banda de paso mediante el
acercamiento de las lineas de acceso del filtro, hecho que proporciona un camino
adicional a la sefial de manera que para cierta frecuencia la sefial directa y la que
viaja por este nuevo camino se encuentran en interferencia destructiva. Las
dimensiones finales del dispositivo se han podido compactar hasta reducirse a
12.3mmx7mm.

En vista de los resultados obtenidos en esta tesis podemos afirmar que se han alcanzado
los objetivos iniciales, quedando de manifiesto la potencialidad que presentan los
metamateriales y los resonadores concentrados propuestos para el disefio e
implementacion de filtros de microondas de reducidas dimensiones. Se ha verificado
que dichos dispositivos tienen caracteristicas similares a los filtros distribuidos en
cuanto a niveles de pérdidas, pero en cambio permiten mejorar la respuesta en la banda
de rechazo mediante la eliminacion de las primeras bandas espurias y sus reducidas
dimensiones los hace muy interesantes para aplicaciones en las que el area del
dispositivo es un factor critico. Especificamente se ha demostrado la idoneidad de los
filtros propuestos en aplicaciones tales como radar de navegacion aérea o sistemas de
comunicacion UWB. Gracias al reducido tamafio (y por tanto peso) y a sus buenas
prestaciones, las aplicaciones de estos filtros en satélites de comunicaciones y para
enlaces de microondas de banda ancha son prometedoras.
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Lineas futuras

Mediante las estructuras mostradas en este documento se han podido implementar
filtros con caracteristicas que van desde bandas de paso estrechas hasta filtros de banda
ultra ancha. Sin embargo, en la implementacion de estos Gltimos, ha sido necesario
utilizar algun elemento distribuido que emule un inversor de impedancias. No obstante,
se ha considerado otra posibilidad para alcanzar bandas de paso ultra anchas sin recurrir
a la utilizacion de elementos distribuidos, y ésta se basa, andlogamente a algunas
estructuras que se vieron en el capitulo 2, en la condicion de operacion balanceada. Para
ello se puede utilizar la induccidn serie introducida por la linea de transmision base de
la estructura (en principio parasita y no considerada en la mayoria de dispositivos que
aparecen en este documento) ya que su presencia permite la introduccion de una
resonancia en la rama serie del modelo en T de cada una de las celdas que forman el
dispositivo (ver figura 2.18(a)). Este hecho puede dar lugar, al igual que en la linea
CRLH presentada en [36], a la aparicion de banda zurda y otra diestra. El diagrama de
dispersion resultante es susceptible de ser balanceado, sin mas que imponer que las
resonancias de la rama serie y la de la rama en derivacién aparezcan a la misma
frecuencia. Bajo la condicion de operacién balanceada ambas bandas (zurda y diestra)
muestran una transicion continua, sin que aparezca una banda de frecuencias prohibida
entre ellas. Esta propiedad puede ocasionar la aparicion de varios ceros de reflexion
(hasta tres) a lo largo de la banda de paso generada por una Unica celda [97], por lo que
el ancho de banda resultante se ve incrementado considerablemente respecto al
conseguido con una celda puramente zurda (o diestra). En al figura 6.1 aparece el layout
y los resultados experimentales de un filtro UWB implementado utilizando celdas
basadas en CSRRs en tecnologia microstrip, disefiadas para operar en régimen
balanceado [98]. Puede observarse el gran ancho de banda obtenido, asi como un muy
buen comportamiento en la banda de rechazo. Puede verse también como el nimero de
ceros de reflexion es mayor que el nimero de etapas que forman el filtro.
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Fig. 6.1. Layout (a) y respuesta experimental (b) de un filtro UWB disefiado para operar en
régimen balanceado. El area del dispositivo es inferior a 1cm? Figura extraida de [98].
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Este fendmeno puede ser utilizado en otros tipos de celdas para obtener dispositivos de
banda ancha. Un ejemplo de ello puede encontrarse en [99], en el que se ha
implementado un filtro pasa altos de banda ancha. En este dispositivo se ha utilizado
una topologia basada en celdas zurdas como las que aparecen en la figura 6.2(a),
disefiadas debidamente para operar en régimen balanceado. La figura 2.6(b) muestra los
resultados de simulacion para esta estructura, en los que puede observarse el gran ancho
de banda obtenido en la banda de paso.

—— 2 cells filter {
e 3 cells filter -40 ¥y)

----- 4 cells filter |
- e 60

1 2 3 4
Frequency (GHz)

Fig. 6.2. Layout (a) y respuesta simulada (b) en funcién del nimero de etapas de un filtro pasa
altos disefiado para operar en régimen balanceado. Figura extraida de [99].

Otra linea de trabajo que se ha iniciado recientemente y que empieza a dar los primeros
resultados consiste en la utilizacion de lineas de transmision basadas en las celdas vistas
en este documento para implementar otro tipo de circuitos tales como divisores de
potencia, acopladores, etc [100, 101]. La principal particularidad de este tipo de celdas
se centra en la presencia de elementos resonantes que permiten, utilizando pocas etapas,
alcanzar el desfase y la impedancia caracteristica necesaria para el funcionamiento del
dispositivo, aunque los valores de impedancia sean relativamente grandes o pequefios.
Esto supone una ventaja respecto a los disefios basado en lineas de transmision
convencionales, ya que en muchas ocasiones la resolucion tecnologica disponible o los
requerimientos de espacio no permiten alcanzar la impedancia caracteristica o el desfase
necesario. La figura 6.3 muestra un ejemplo de aplicacion de esta técnica en el que se ha
implementado un divisor de potencia de relacion 1:4 utilizando celdas zurdas basadas en
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CSRRs y gaps capacitivos. Puede verse como se alcanza el nivel de acoplamiento
deseado (-6dB) en un determinado rango de frecuencias. Este tipo de dispositivos tienen
especial interés en aplicaciones de banda estrecha.

(@) (b)

Electromagnetic Simulation
----—-- Measurement

0,0 0.5 10 15 2,0
Frequency (GHz)

Fig. 6.3. Layout (a) y respuesta experimental (b) de un divisor de potencias de relacién 1:4.
Figura extraida de [100].

Finalmente, con el objetivo de conseguir filtros con mayores niveles de compactacion y
mejores prestaciones se ha considerado la implementacion de este tipo de filtros
utilizando tecnologias microelectronicas. La utilizacién de este tipo de tecnologia
permitiria incrementar notablemente la resolucion de los layouts, alcanzando asi
mayores valores tanto de capacidad como de induccion por unidad de longitud, dando
lugar a una importante reduccién de las dimensiones de cada una de las celdas que
forman este tipo de dispositivos. Actualmente se ha iniciado una colaboracion con el
instituto IMEC, en Bélgica para realizar una serie de prototipos de filtros basados en
metamateriales en tecnologia MCM-D vy asi evaluar las prestaciones alcanzables de este
tipo de estructuras sobre tecnologias microelectrénicas.

Ademas de las aplicaciones que se han nombrado anteriormente, dentro del
recientemente concedido proyecto Eureka METATEC, se espera aplicar las ventajas
qgue ofrecen los metamateriales para el disefio de sistemas de identificacion por
radiofrecuencia (RFID). Este sistema de identificacion se basa en la utilizacion de
etiquetas formadas por una pequefia antena y un chip que contiene cierta informacion.
Esta etiqueta es capaz de responder a una sefial de interrogacion enviando la
informacién almacenada. En el marco de dicho proyecto se esperan obtener etiquetas de
muy reducido tamafio y con funcionamiento multibanda, hecho que les permitiria
funcionar en cualquiera de las frecuencias de operacion definidas por los diferentes
estandares de cada pais, situando de esta manera a estos dispositivos en una posicion
muy competitiva en el mercado de la RFID.
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Anexo A

Metodo de extraccion de los parametros eléctricos de lineas de
transmision microstrip cargadas con CSRR.

En los capitulos anteriores se han visto técnicas que permiten la sintesis de filtros
mediante la utilizacion de celdas basadas en el concepto metamaterial. Este proceso de
sintesis se basa en la determinacion de los parametros eléctricos del modelo discreto
que describe cada una de las celdas, y en su posterior traduccién a layout. Dicho
proceso de traduccién se ha llevado a cabo a través de la estimacion de las
dimensiones de cada uno de los elementos que forman nuestro disefio mediante las
expresiones vistas a lo largo de este documento, y su posterior optimizacién hasta
conseguir la respuesta en frecuencia deseada. No obstante, dichas expresiones
suministran Unicamente una estimacion de los pardmetros geométricos necesarios para
la implementacién de cada una de las celdas que formaran nuestro filtro, ya que las
condiciones de utilizacién de dichas expresiones no se ajustan a los casos considerados.
Para intentar solucionar este problema se ha propuesto un método de extraccién de
parametros eléctricos que nos pueda permitir la caracterizacion de este tipo de celdas y
por lo tanto una mayor sistematizacion del proceso de sintesis.
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Al. Introduccién

En la literatura existen numerosos trabajos que nos proporcionan procedimientos y
expresiones Utiles para realizar estimaciones de la frecuencia de resonancia de SRRs
[102-106] y de los parametros eléctricos de SRRs y CSRRs [22]. No obstante, los
valores obtenidos para el caso de los CSRRs acoplados a una linea de transmisién
presentan una cierta desviacion respecto a los valores medidos, ya que las condiciones
de aplicacion de dichos procedimientos no se corresponden con las situaciones reales.
En el articulo K se detalla un método de extraccion de pardmetros eléctricos propuesto
para el ajuste tanto de lineas de transmision con permitividad efectiva negativa
formadas por CSRRs acoplados a lineas microstrip, como de lineas de transmision
zurdas formadas por un CSRR acoplado a una linea microstrip y gaps capacitivos
dispuestos en serie. En el futuro se espera extender este método de ajuste a otro tipo de
celdas (como las que aparecen en el capitulo 4). No obstante, el tipo de andlisis
realizado permite parametrizar el CSRR en funcion de sus dimensiones y realizar
extrapolaciones que nos lleven a obtener las dimensiones finales en funcion de los
parametros eléctricos necesarios para el disefio de nuestro dispostivo.

A2. Descripcion del método

La técnica se basa en la extraccion de los pardmetros del circuito equivalente de una
linea de transmision cargada con un CSRR [22]. Se han considerado dos casos para la
aplicacion del método, el primero de ellos consiste en la extraccion de los parametros
del modelo discreto de una celda que forma parte de una linea de transmision con
permitividad negativa (se trata de una linea cargada con un CSRR), mientras que el
segundo caso corresponde a la extraccion de parametros de una celda que forma parte
de una linea de transmision LHM (en este caso se trata de una linea de transmisién
cargada con un CSRR combinada con una gap capacitivo). Las topologias de dichas
celdas asi como sus modelos discretos [22] aparecen descritos en la figura 2 del articulo
K. En estos modelos, L es la induccion de la linea, Cq es la capacidad de gap y C es la
capacidad de acoplamiento entre la linea y el CSRR. EI CSRR se describe mediante un
resonador LC paralelo caracterizado por C. y L., mientras que la resistencia R se
introduce para considerar las pérdidas. A la vista de estos modelos, si no se consideran
las pérdidas (esto es razonable en primera aproximacion), se pueden identificar dos
frecuencias: la frecuencia que anula la impedancia en derivacién (frecuencia del cero de
transmision, f;) y la frecuencia que anula la admitancia en derivacion (que coincide con
la frecuencia de resonancia intrinseca del CSRR, fy). Estas frecuencias vienen dadas por
las siguientes expresiones:

! (A.1)

= LCic)

f, = 1

° 2rLC, (A.2)
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Estas frecuencias pueden determinarse experimentalmente, o pueden ser obtenidas
mediante simulacion electromagnética. En f, se produce un cero de transmision, por lo
que dicha frecuencia puede determinarse con gran precision. La frecuencia f, puede
determinarse mediante una representacion en carta de Smith del coeficiente de reflexion
de la respuesta de una celda terminada con un puerto de 50Q2 a cada extremo, ya que
para esta frecuencia la conexion en derivacion a tierra se abre, por lo que la impedancia
de entrada vista por el puerto de entrada estard compuesta por la rama serie de la
estructura (L, para la linea de permitividad negativa, y L y Cq4 para la linea LHM) y por
la resistencia del puerto de salida (50Q2). Por lo tanto, a la frecuencia f, la curva
correspondiente a S;; cortard el circulo de resistencia unitaria normalizada en la carta de
Smith. De este resultado puede obtenerse también la impedancia de la rama serie a esa
frecuencia. Esta proporcionaria directamente el valor de L para el caso de la linea de
permitividad negativa. Para el caso de de la linea LHM, L puede ser estimada de forma
independiente mediante un calculador de lineas de transmision, o del valor extraido de
la linea de permeabilidad negativa, corregida por la presencia del gap, mientras que Cq
puede ser obtenida determinando su valor de manera que ajuste la impedancia obtenida
mediante simulacion o medida.

Las expresiones (A.1) y (A.2) dependen de 3 parametros. Por lo tanto no podemos
extraer directamente los valores de los elementos del CSRR y de la capacidad de acoplo.
Por este motivo afiadimos una condicion adicional [41]:

Zs(ja)ﬂ/Z):_Zp(ja)zzlz) (A3)

Donde Zs(jw) y Zp(jw) son la impedancia serie y derivacion del modelo en T (ver figura
2.18(a)), respectivamente, y @.» es la frecuencia angular para la cual la fase del
coeficiente Sy; de la simulacién o de la medida de nuestra celda (que es una magnitud
obtenible experimentalmente) es @(S21)=42. Asi pues, de (A.1-A.3) podemos
determinar los tres elementos reactivos que contribuyen a la impedancia en derivacion.
Para determinar el valor de R, éste se va incrementando hasta que las simulaciones
eléctricas y los resultados de medida coinciden. En la préactica, este parametro se ajusta
utilizando el coeficiente de transmision de la estructura con permitividad negativa, ya
que el nivel de rechazo presenta una alta sensibilidad a este pardmetro. Una vez
determinado R, el factor de calidad descargado viene dado por Q=R,Ce.

A3. Resultados

Para demostrar la validez del méetodo, éste se ha aplicado para la determinacion de los
parametros eléctricos de las celdas que aparecen en la figura 2 del articulo K. Dichas
estructuras se han fabricado en un substrato Rogers RO3010 (constante dieléctrica
&=10.2, espesor h=1.27mm y tano = 0.0023) mediante una fresadora LPKF HF100. Las
dimensiones de los CSRR son las siguientes (ver figura 1 del articulo K): ¢=0.33mm,
d=0.19mm y re=5.65mm, la separacion del gap capacitivo y el grosor son de 0.3mm y
3.85mm, respectivamente, y el grosor de las lineas de acceso es de 1.15mm. En la figura
3 del articulo K aparecen la simulacion electromagnética (realizada con Agilent
Momentum) y los resultados de medida (obtenidos mediante una analizador de redes
vectorial Agilent 8720ET) de los coeficientes de transmision (magnitud y fase), mientras
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que en la figura 4 del articulo K aparecen representados los resultados experimentales
del coeficiente de transmision en carta de Smith. Las ligeras discrepancias entre la
simulacion electromagnética y los resultados de medida para la estructura LHM se
atribuyen a las tolerancias del proceso de fabricacion. Siguiendo el procedimiento
descrito anteriormente, se han obtenido las frecuencias relevantes asi como los
parametros eléctricos para ambas estructuras utilizando los resultados experimentales
(los resultados aparecen resumidos en la tabla | del articulo K).

Partiendo de dichos valores, se han obtenido las simulaciones eléctricas de las
respuestas en frecuencia (utilizando Agilent ADS) de las estructuras. Los resultados
también aparecen incluidos en las figuras 3 y 4 del articulo K. En todos los casos se
observa muy buena coincidencia entre simulacion eléctrica y resultados de medida. El
valor de R obtenido supone un factor de calidad descargado de Q=51, lo que supone un
valor razonable para tecnologias planares. Es también destacable el hecho de que la
capacidad de acoplamiento C es sustancialmente diferente en ambas estructuras. Esto se
debe a la presencia del gap capacitivo en la celda LHM, que tiene el efecto de
incrementar la capacidad de acoplamiento.

En este anexo se ha presentado un método para la extraccion de los parametros
eléctricos de celdas compuestas por lineas microstrip cargadas con CSRRs. Dicho
método ha sido utilizado para la extraccion de parametros de dos tipos de celdas
diferentes: una celda LHM y una con permitividad negativa. A partir de los valores
obtenidos se han realizado simulaciones eléctricas que han estado en muy buena
concordancia con los resultados de medida.
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Abstract — Coplansr wavegnide (CPW) band pass fiers
condliting on slgoal-to-ground wire connections alternating
with serfes gaps, and split ring resonntors (SRRs) etched In
the back substrate side, underneath the slofe, are presembed
for the first time. It is demonstrated that by properly tunlng
SRR dimessioni, & marrew pasd band below the cutelT
frequency of the wiredgaped CPW stroctere can be
obtained. The relevanl charscteristdes of the deskgmed
struciaré are: inpertion losses below 4dHa In the allowed
band, swl of band rejectlon above J0dBs, amd very high
transition slopes with only three SRR stapes. Due to sob-
wavelength operation of SREs, the propeusd stroctores are
very compact with patential application o the fabrication of
planar fiers for fotore communication iransceivere

Index Terms — Split ring resonators, meiamaierials,
microwsve fllters, CPW technalopy.

T, INTRODUCTION

The development of super compact band pass filters
compativle with PCB and MMIC fabrication teehnalogies
ig of great interest for the minigurization or (ol
imegration of communication iransceiver front ends. In
this regard, split ring resonators (SRRs), originally
proposed by Pendry in 1999 [1] have opened the door to
new design sirategies, where miniaturization 5 4 major
issue, Essentially, SRRs (see Fig. 1) are high-0 resonant
particlez with dimensions much smaller than signal
wavelength 2t resonance, When they arc excited by an
external time varying magnetic field applied paralle] to the
ring axis, an electromotive force sround the rings is
generated, giving rise to current loops in the rings. Thanks
io the sphts, these current loops are closed through the gap
capacifance between concentric mngs, and the structure
behaves as an externally driven LC circuit with & resopant
Tﬂmmwmilywhffﬂdmm(ﬂ
¢, dl

Fig. 1,

Thsl;uplinﬂimufﬂhhﬂt&hﬁmﬁmnfmﬂpﬂ
structures in CPW technology has besn recently reparted
by the authors [2], [3]. Specifically, it has been
demonstrated that by periodically combining signal-to-
ground metal wires and SRRs eiched in the back substrate
side for conventional CPWs, or in the external substrate
sides for buried CPWs (Fig. 2), the device exhibits
backward wave propagation in & narmow band
above the resonant frequency of the rings. This result has
been interpreted in terms of the equivalent circuit model
of the elemenm] cell (Figs. 3,4), where the dispersion
relation predicts narrow band signal propagation with
anti-parallel phase and group velocities. The frequency
responses mensured (Fig. 5) on fabricated devices exhibit
very low inseniion losses in the pass band (typically below
3dBs) and a sharp culofT af the lower band edge with out
of band rejection levels above I0dBs. However, the
attenmation level sbove the pass band (<30d4Bs) and the
upper transition band edge are not as good as required for
practical fileer applications. This asymmetry has been

SRRs wpology and relovant dimensions.
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Fig. L. Layeul for the buried CFW stractore with SRS stched on e
exiermal suteorsie sides (actual lmgih 1.2em).

e ilp Lo

Fig. 3. Lumped element squivalent ciecuit for the elemenial eell aff
the stracture shows im Fig. 2. L and C aee the per-section indociance asd
eapacitines of e bme, Lp the wire idncmnce and Cs and Ls the

parumslers of the SRR Doe 1o symmetry, the magratic wall concapt ha
e used.

2L

cie Jap

I

Fig 4. Simplified circuit wik the wwies branch replaced by i
equivalem impodance. Ls' and (3" arc relaicd fo Cs amd Ls by the
forruler given i [2)

inderpreted from the eguivalent circuit model. Due to the
sudden change thai the serics impedince experiences at
the resonant frequency of the nngs {from bighly mductive

-
-]

J
20 |
a
L] | |
.-l'\'.-":I ]
o
& 40
=0 T
a1 2 3 & &8 & T & 9 10 11 12
Frequancy (GHz)
Fig. 5. Mewouned fesertion snd retum bouses for the cineed depioied
mFig. 3.

i highly capacitive behavior), signal propagation is
shruptly switched an at thar frequency. The allowed band
is expected o be extended ap to that frequency where the
serics impedance is no longer capacitive, but dominated
by the inductance of the line, However, since this
transition is more gradual, frequency selectivity at the
upper band edpe is degraded. In this work, we claim that
by aleernating SRR-wire stages and gaped transmission
ling sections coupled w SRRs, a band pass sorucnure
tesults with very high frequency selectivity at both sides
of the pass band. As will be shown, a single SRE.gaped
transmission line section sandwiched between two SRE-
wire stages suffices 1o achicve oul of bend rejection levels
ghove 30dBs, the lengih of the whole strecture being
L5em (without considering the access limeg). This is
approximately three times smaller than sigeal wavelength
at the central frequency of the pass band.

11, DESIGN GF SRR-CPW BAND PASS FILTERS

The lavout of the proposed structare i shown in Figh.
The outer stages are described by the = lumped element
circuits of Figs. 3,4, while the central stage is modeled by
the circuit shown i Figs, 7,8, The analysis of these
circuits indicates that for the SRR-wire sections signal
propegation is allowed above the resonant frequency of
SRRs In contrast, for the cemiral SER-pap stape,
ransmission is possible below SRR resonance, the puss
band being severely runcated at that frequency where the
series impedance changes from high pesitive to high
pegative vahees. This different locations: of the pass band
relative 1o the resonant frequency of the rings explains the
smaller dimenzions of the central SERs. Specifically, for
the smaller SRRs the inner radius hag been set 1o
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Fig. & Layous of the wire'gap SER-CFW structure. The length of the
scive device mgion [Le. excluding eoeets linex) x 1 3em

i
[ ]
Le

L [M
B ___j/
I1‘.‘.'-1-

3
)
Lo

Fig. 7. Lisrnped ehament equivalent circuis for dw cenmal gap-SRR
stage. C in the capacitenos of the serics gap.
amm 3 =

} Wy Cat o —— -
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1 1

Fig. 8. Simplified clrcuit with the series bmnch replaced by its
el impedancs,

r=1.39 mm, while for the rings kocated a1 the edges of the
structure, =152 mm. In all cases, c=d=0.2 mm,
According to the model described in [4], these dimensions
provide resonant frequencies in the vicinity of 7GHz. By
using, the clectromagnetic softeare Agilent Momenium,
we have observed that the resonant frequencies of these
SRAs coupled to CPWs are f=8.02 GHz and ;=698 GHz
for the ceotral and outer rings, respectively (the
paramgters of the Adrlon JS0LY-0003-43-11 substrate -
diclectric constant £=2.43, thickness h=045mm- have
been considered). The wire and gap geometries have been

determined to obtain shunt inductances and a seres
capacitance able 1o abscure the effects of line capacitance
and line inductance in the region of interest (ic. within the
pass band) for the outer and central. stages, respectively.
These are necessary conditions 1o achieve a pass band in
the strocture, according to the circuit models of Figs. 4
and 8. By setling wire width 1o 2.16¢ mm and gap leagth
to 1.6 mm, the shunt connected inductance and serics
capacitances take the values L= 115.76 pH and Cy=96.84
fF, respectively, which are adequate for our purposes.
Finally, the lateral dimensions of the host CPW (W=5.4
mumi, G=0.16 mm} have been determined to obtain a 50 £
charactenistic impedance with relatively wide simip width
in order to avoid SRE-pair overlapping.

Il RESULTS

TIn figure 9(a) it is shown the frequency response of the
designed structure, that has been simulated by means of a
full wave electromagnetic simulator (Agileat Momenium)
in the region of inlerest, In agreement with the analysis
besed on the equivalent circuit model, a pass band 13
obtained between the resonant frequencies of the central
and cuter rings, with a minimum ingertion logs of 2dBs,
The anenuation level cutzide that band is above 404Bs
and progressively decreases with increasing frequency duc
o the high pass behavior of the wired'gaped host CPW. 1t
i also remarkable the sharp transition band obtained at
cither edge of the allowed band, with approximately
4048: fall in 0.5 GHz The device has been also
fabricated by means of a standard photo/mask etching
technigue. The measured frequency response (obtained by
means of a Agilent 8720ET vector network analbyzer) is
depicted wp to 10GHz in figure W), There is reasonable
agreement bebwesn simulation and experiment. The shght
discrepancies in the region of interest are atiribuied (o
fabrication related tolerances. Wamely, ring dimensions in
the fabricated prototype differ somewhat from the nominal
vahues, a5 explained by the slight frequency shift obtained
hetween measured and simulated data. It has besn also
demonstrated by simulation that variabions of ring
dimensions of less than 1% around the design values are
enough 1o degrade in-band losses. Under these condibions,
it i4 mot surpnsing that the measured insemion bosses in the
pass band (44Bs) are not as good as these obtained by
computer  simulation.  Nevertheless, the  measured
frequency response exhibits very high frequency
selectivity with peak rejection levels of 60dBs and near
A0dBs at 60GHz and 7. 70Hz, respectively. This frequency
selectivity i8 very far from being obtained with o three
stage distributed conventional filter. This, together with
the srmall dimensions of the stoctare, make te proposed
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approach very attractive for the minigturization or full
integration of transceiver front ends and antennas in future
‘wircless communication systems [5].
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Fig 9,  Simsslued (5) and mesvered (b) feguency responses for the
devis abean ko Fig, 6,

IV, ComMCLUSIONS

In summary, it has been demonsirated that SREs
magnetically coupled to CPWs can be applicd w the
development of compact band pass filiers with high
performance in terms of losses and frequency selectivity.

Since the operation of SEEs is based on their static
resonance, device dimensions can be further minimized by
congidering, nurrower and claser nings [4]). This inereases
the per unit length induciance and capacitance of SERs
and hence allows the reduction of their dimensions (for a
specified resonant frequency). Alternatively, broad-side
coupled SRRs, where the rngs are etched st differemt
metal Jevels one on top the other, can be used to
significantly enhance the per unit length capacitance of
the resonators [4]. Whatever the solution, these
appreaches can lead w2 high level of ministurization on
the basis of lateral and vertical resolutions in the micron
scale. In this regard, the MOCM-I technology, with four
mictal levels, seems o be very promising and is thought to
be & powerfol wehnology for the development of super
compact planar filvers based on SRRs.
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Fighirg 8 Mcasercd aaigana gmns over the oparating freqmency band for
antgnna B

the proposed antenma shonld be sufficient 1o cover the entire 150
bamd

Figure 3 shows the measuned reinm losses versus the e gquency
for aermn B, The sequired BW mnge staris froan 224 io0 265
CiHz along with = 19,2418 and =200 2308 mimmimmmm retum losies
fior RHCP and LHCE cawes, respeervely, with boh ar frequencies
of aboul 248 GHgz In Figure 4, the measured ARBs are 2.5%
(244% -2 5] CiHe) and 22539 (2452 2514 GH2) Ty KHCP amd
LICE. nespectively, lor anienm B, The mEmimmn Aks ane 252
aned 2.2 B for REHCP and LHCP, respectively, boih an frequencies
abonl 148 GHz. The antenna’s madisbon parems ape broadside
and bidreconal. Figure 5 siows ibe Far-Beld patterns in b x-2
iy = 00 plane for anseme B pessored 310 248 GHz in e RHCT
opration, Allboagh ool shdwn e, the cross-podanzation bavel is
abauil 1% dB in the brondsde direction and the y—z plane patiem is
vory simidar vo thai of Figone 3 The backside radistbon patican s
& mirmor image of the fromslde panern, and the polarizaton senses
of boih sides are opposiee 10 cach omer. The amiemma radinies
almass] the same smond of energy into both sides. The messired
anderma galna are very siable between 29 and 3.2 dBi over the
operaling frequency band. as shown in Figuee 6.

4. CONCLUSION

The design of a umiplanar printed slot-ring anlenis configaration
with a swilchable circular-polaization sepse 30 24-Cille Pregeency
‘bamd has been presenied o ihis paper. 1t bas been shoan that by
cotilmalling ihe Taar voluage anpressed on s twe gan dodes, e
andemma can be swiiched beiween RHCF and LHCP. T'he uniplanar
aicliteciine of his ankma can alleviate (e inlegraion congplex-
by of the achive chemenis; enee, this aodenm s sntabd: T mass
peadoction. Funbermese, this antenna boilt on an FRA substsae
rexperes cnily Bwododies snd can siill scteeve the CP dversity, The
apfeement between ihe simalation and ihe measuremenis s goiie
pood, as the diode poramelers sl bypass capacilons lave been
laken fnbo acconm. The proposed amenna los demonsimied o
desrable fealune for woeloss communicalion applicaiions soch 4
WLAN, GP%, and eatellite links.
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ABSTRACT: Iv s paper. if o demonstraied thad splifermg pesonafons
(SRR b s e vically coupled ro a coplanar wavegwide (CPW) strwenene
e Mnﬂ:fm!u Hi# denige afmwhdu'fdu_,!lun. T pless
e, o deoshige pradonpie dovive consrling of i TP witk fee sigmal
barsgrwsnscl whortn ol w swrien gap, combrmed with SRR o designed ol
fabricated. By virtsee of the sulwmvelo gl operamon of SRR ar thear
Ui S Fe ce, the fitier o ferer can by made fe be very
] compartese L couvdifbsal dptahuled nuplimentabcad (ke
retevemt fetares of the propoved sruchares ore (i) fow psertion fosves
{8 B vt allowed Beandl, () cabofband refection levele aboie
I (R, wnad fadt ) wery sharp trosdiiew siope, 1T Belireed Uaal e
FSRR-Baved viracures can be of imtevest for the dievign of plosar ey
with poresniol application in fhiee communicion Dnnscereer & 2005
Wiley Perindicale, Ine, Misavwave O Teshnal Lam 46 3355, J008,
Publiched onlime in Wilkey ImerScienoe (www istenciesoe. wikey com)
0L 10 10 ma g I0E5E

Hiey words: split-ring resonarers (SRRS L coplanar wivegudides (CFIW L
L L P P, -.I:Fnr-nl-r_ﬂfl'.rﬂ:

1. INTRODUGTION

The deselopment of wory compact mHorowave AlicrE compaiible
with PCH and MMIC fabrication kechnologics is of greal inlenesl
for (e mamatorzstion andior foll intgradon of sammonicnlon
frmsceiven foulscids, T ikos pegand, split=nng esousions | 5RREx,
arginally proposed by Fendry [1], love opened the door to new
desagn sirabégees The polentiality of SRES (sée R 1) 1o reduee
circuil dimensions elies on ibe facl il these particles can be
designed with dimensions mach smaller than signal wavelengibs ar
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Figura 1 S5E=tepalapy snd relevant dimansions

their resomant frequicncy. Mamely., in contras 1o comventional ring
resonaicrs, SEEs exhibit o quasi -static resonance by vimse of the
distritusted capacitance befwesn concentric rings and the rings”
overall inductance. Accordingly, 558: behave & a resonam tank
thai can be excited by a timevarying magnetic field applisd
paraliel by the nngs" axie.

Pericdic arays of SRR, combined with metal posta, were
proposed by Smath [2] az & means o fabricate an anificial 30
material (metamatenialy with negative electromagnetic paramelers,
namely, dielectric penmittivity £ and magnetic permeabsiliy (o Due
1 the presence of metal wires, the sructure belaves as a micro-
wave plasma with negatively valued ¢ up to the plasma frequency,
while SRRz provide a negative effective i in & namow fredquency
band above resonance, The result is a band pass strochare with
le it -heamded (LH) wave propagaton in thal equency region where
negative vahies of £ amd g amulancoucly coexizl After this
pieneering work was published, other 30 LH metamaterials based
on SHE: were proposed [3, 4] The firat functional SEE-based
strucnmes compatible with planar-circuit technology were recently
proposcd by the suthore. In [3], CPW atop-band filters conssting
of SRR etched in the backsde of the subatrate were reported. In
wi demonstraled that magnetic coupling between the Bne md
rings in the vicinity of the reamance inhibits zignal propagation
with rejection levels pear 40 dB and high frequency selectivity, It
wad alae demonstrated that by adding conpecting wincs between
the signal and ground, backward - wave propagation in a namos
band above resonance resultz, with apphcation to the imgdomen-
tation of compact band-pass flters [6). Albhough in-band losses
below 3 dB were measured for fabricated prototypes, the mmn
drawback of thess deviees it equency sclectivity in the upper-
band adge, with out-of-hand rejection kevels typically below 30 4B
aned a wide randition band. A solution 1o thiz problem wak reponed
in [7). where it was demonstrated that this combinaton of SRR/
wire with SRRa'gap sages notably improvies tee upper-transition
band. In the preseni work, miniameizatgon is dhiven o the Emits
aschievable with carvert techmology, by desigming an 5-hand pro
otype with only two SEE dages. To highlight the impact on
compacmess, the dimensions and perfomance of the des gned
grchme are oomparcd e those achievable with sonvenonal
planar filters {coupled: line Giliers),

Figura 2 Layon of the fabricated S-band ARér dravn 1o soake, wheps the
SEES are etched in the badkdide of the afarate (e length of the sdive
devioe reglon fa 225 me). For comparison, the layoix of o conventiond
ooapled lnes [lber ie alss dapicad

2, DESIGN OF THE SRR S-BAND FILTER

The byyout of the fnbricated device, as shown in Figure 2, consists
of a CPW tranamizsion line with two SRR -pairs etched in the bacl;
substraie sde, undemeath the slots. Om the left-hamd-side siage
(impue siage). the rings are oombined with a series gap, whereas
chectric shorts (metal wines) bevween the signal and greand have
e kntrodlaced 1o the ougpait stage, above the positon of the Ange
The SRR wire combination has been previously sodied [#] and
has beem found 1o behave ag a band-pass struchune with 4 sharp
trancition band at the bower cdge (which iz given by the resotant
Trequency of the SEE) and a smooth manaton at the upper adpe.
In cder 1o improve fequency selectivity at the upper side of the
band, the SRR/gap combination is imroduced The equivalent
cincuit model for this cell is depicted in Figre 3, where L and O
are the per section ixductance and capacitance of the line, O, s the
capacitnnce of the seviea gap. and SREs are modelled as paralle]
resonant citouits fwith inductance L and capacitanee O ), which
are inductively coupled o the line threugh a muoal inductance AL
Thie mesdel iz valid in the long wavekngh regime (that is, ¢ =
1, where ¢ s the clectrical kngth of the arscure). The analy s of
the circuit of Figure 3 indicates that, for a periodic amay of
cascaded oclle, dgmal propagation ik allewad for thowe equencics
providing a real value ef &, acoording tothe following cxpression:

Ll Cw  LJC
ool = 1 + TR T
r

o)
S

where we have delined ) = L by, L) = O 5w, and o)
= IL,C0 = LLLC). Bguation (1) confirns that the SRR/gap

P e

|
N

Figura 3 Lumped-skment equivalent circail for ke SERLmp Sape
D to sy mumetry, the magretic snll corcept s besn ased ard the upper
{or lower) half of 1k cirait iz modallad
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Fegure 4 Simolaicd (ki Bee) and measaped (bold line) froguency
responees for the fabacaled 5-band filter. Incefion lostes (simmlated) for
the: conventional thiee oape ¢ompilal-hns rund 'uu. filier ane MTEH hy
the gy e The slight slill beiween il i dise B
toderamces {i falebeation

coanbinuiion supports. propagsiing miedes in o narreavhamd helow
the SRES" resomnce. Inspectlon of this equarion reveals thar the
sames ampedance rapdly clanges {mim a lnghly ndaciave 1ooa
Tighly capacitive Behasviour a1 resomance, with the resubl of 4 shamp
cutndl =i that frequency. According o the descriplion above, o
freqguency response with sharp stopes a1 baoth edges of ihe pass
bl 12 expeieod by cascichng an SERAqme aml an SRR/ gip aell.
Obvicasly, ihe pass band of each individual ocll shoald colneide
e, due 10 e EiTerem locaions of ihe pass bamd ebuive o e
reaoEnee mequendy of e SREs, (b dmemsiom of De nnigs are
smalles if hesd oré combined with sends gags (e Fig, 2h The
ceniral filler freqiiency has beein w2l (0 24 GHz To ohéxin siech a
fregeency. the dimensions of tbe SRR padrs comesponding 1o the
wine and gap stages have beon sed o r = 5.2 mm, ¢ = 44 mm,
d =022 mm and r = 4] mmoapd ¢ = 4 = .35 mm,
respeciively, With these dimcnmons, e resormnd fequences ap=
pear heliw and above the targeted central frequency of the filter,
To obiain théss resomant frequéncics, the panmetens of the Adon
DEOCLN-019545-1 | subsirmte (&, = 245, bickness [ = (.49
mm have been comsidered and the mode] repored in [9] has been
used as a frsl eshmabe (ophoesabon wis weduared 0 order o
oblain the ffal SRR diffengois), The wire and gop dineision
were sei 0w, = L& mm oand [, = 6.6 num, respectively. Wiih
these peome mies, the eguivalent indoctanoe ol capaciinnee of ihe
wire il gag lave beun estimeted (0 b L, = 183 pHoamd O, =
147 1F, reepectively. Fimadly, ihe host CFW fs 5 3000 lne wath o
wide sirip (W = 10 now) o order 10 acemmpodale he dogs, The
frisil benpih of the active device negron s 229 mun, thal s, five
limes smaller than sgnal wavekngh ot 24 GHz

3. RESULTS

The simmlaied and measored frequency responses for tbe flier are
degrcted in Figore 4, The commercial softwane Agilent Momenmm
wiag tasd fof the SInulaons, while 1 eXpenmental reealls wene
ohingmed by means of the Agilen! 8T20ET vector netwerk amlyrer
It i fenporanl & mention ihat by using only two SEE stages, the
oul-of-band behavionr was very satisfaclory, with rejection levels
betier tham — 30 cfis of dhe left of the pass bond and below - M
dfis upeo approximaiely 4 GHz The opper-ransiton band edge is
very sharp with a &0-dB fall 0.4 GHz, wiule an svwroge sope of
125 dBAGHZ has been measured & e lowerband edge. For
cormanson parposes, we have designed 3 comentional microsirp
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coupled-lioe band-pass filier with & stmilar perfonmance (Fig 25
The frequency response of thas device (simalaled) is also depiled
in Figurs 4. To abiakn similar elopes in the ransiion bande, iwas
mecessary b desipn 3 three-stage convention filer (Chelyvsley
responese § with o length fexcluding the sccess Hnesh of 636 mm,
thad as, theew times longer than the active region of the SER-based
prodotype, The small dimenstons and fregoency characienistics of
the fabricased filiers are very enconmaging and may open the door
e pew design slrabegics, bassd on SREE, when mnzalanedion
and compatibility with PCB sl MMIC sechinologies ane key

L8 Les.

4, CONCLUSION

In conclugon, it has been demormstmisd that ihe combimtion of
SKR=with senes gaps and shouni-connecied melal wines can bead 1o
the design of very compasa planar filsers in CPW sechnology. The
fabricated profolvpe devioe, 3 derrow haiel-fuss Gller a5l ile 5-
hamd, bas revealed o good perfonnanoe, with sharp col-ofT in e
trarsition bamds and very small dimensions, as compared 1o oo«
ventiormd nmplemeninboms
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actual areumlerendce of the proposed sparl-1oop antem 15 sgml-
icantly reduced by ~33%. This CP53-fed CF amenna will be very
s ful for exploring a new class of printed CF amay vsing the CPS
feeding lechmaoe, as in [3, 5]
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ABRSTRACT: In thix puper, & compact aod narreatoand macrosirgp
Bewad-pass smrucrure baced oo complemeaiary Splr-riagg resona e (5
BRs)| etched in the back metal Leved (ground plane) is presemred. Specifi-
cally, ife siructure & o tve-sfope CSRE-Paxed device, where a series
gap & efched o Dve calpal CSRR slage amd fwo slan? stubs are goded
im the imput cell. By these meaams we oblam a aorow and quite symmei=
ric banc-pass sfrachore. A profolype device wilh 2% frodiosal boed-
width hax beew destgned and Gbvwcated for operauon af the Sbang The
dimensions of the device are an small gx M6 0 0 mm, while Figlhe-
[freguency selechivily i aoleved af both baond edges due to the presence
of W Irossmission serod. e demonsirate the possibdliny To comirod e
Bowdwialli ever @ marrew b, o wider {10 Bomdwidlith fller hax
Been alve derigmed and fabricared, These structares can be of inierest
Sfor application in marvow band-pass filfers where mandanrization and
compabiilty with plosar techmologres are bey wsaes, © D05 Waley
Periodszals, Ine, Micmwave Opt Techsol Leir 460 S08-512, 2005,
Published anline in Wiley InterScience {www istemscience, wiley com),

D} DO L0 mop 2 103 ]

Koy words: complementary SRES; dwaliny, microamip rechaofogy mi-

crowave filiers

1. INTRODUCTION

Ever since the first experimental verification of lefi-hande dness
[1], the nuanber of works devoted to antificially fabricating mate-
s e lamastenals) able 1o exlabil e umgque eleciromagnetic
properdes predicted by Yeselago [ 2] in the laie 19602 has dramat-
ically increased. These properties {namely, ithe reversal of Snell's
law, e Doppler effect, and Cherenkov radiation) are closely
related o backward-wave propagation, which is in tom due 1o the
simllaneons negtive values of dielectne peromitivily £ msl nag-
medic permeabality o in the mediom [2] Among Deese le(t-londed
meaterials (LHMz), also called dowble-negative (DMNG) media,
these based on split-ning resomsiors (SEEs) have attracied great
imierest. Proposed by Pendey [3]. SEERs are subwavelengih reso-
makors el consisl of a parr of concenine metal nongs on lop of a
diglectric slab with splis eiched in opposate sides (see Fig, 1L
Arranged pericdically, these constitvent particles cause the simc-
e o Belave a8 an amsoropee effective mediom with negative
penneability in the vicimty of resomance [1]. Amsolropy comes
from the fact that e pognetic field vector of incident radiation
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SRR

CSRR

Figura 1 CSRE and SRR topologies mnd reevant dimensions

should have a nonnegligible component paraliel fo the rings axiz.
If this condition is atizicd, smal propagation is inhitited in tha
narrers band where (2 is negative, sinee the propagation vector is
pmely imaginary, and only esvanescent modes are aupported by the
structure. This behavior has been also interpeeted as being due 1o
the induced currents at resonance, which are closed through the
distribaed capacitanee between concentric rings (4], This means
that SRR can be pode bed a5 4 paralle] LT resonant tank extemally
driven by a magmetic field

The first planar negative- o and LHM sructures based on SRRa
have been recemly reported by the authors [3-T], The proposed
devices are coplanar waveguides (CPWe) with SRR: ciched in the
hack substrate side, undemesth the elote, With thiz wopology, high
inductive coupling between the line and the rings arses, and the
struchure exhibits stop-band behavior in the vicinity of resonance,
By amply adding shunt-connected metal wires berween the central
drip and the ground planes ciched at penodic poations, a plas-
malike behavior is inroduced o the simuchre, and the effective
permiiiivity becomes negative up o a fequency that can be
comrolled by wine separation an width, If thiz frequency is w1
above the resonant frequency of the SRE:, an LHM band-pazs
filter with backward-wave propagation in the allowed band resuliz.

Recently, a new constinsent particle for metamaterial design
s been propossd by some of the authors the complementary
eplit-ring resonator (CSRR) [$]. Theae panicles (s Fig, 1) arc the
negative image of SRRz and hence are their dual eoumterparts. By
virue of Babinet's principle aed complementanity, an axial time-
varying ebeetric Geld, rather than & magnetic feld. is pecesauy 1o
excite the rings. In microarip technobogy, by ciching an array of
CEZRRL in the ground plane, belew the conductor smp. it haz been
foumd that signal propagation will be inhibited in the vicinity of
their resonant frequency [#] {which should roughly cotncide with
that oof SRR with identical dimensionay, However, from the point
of view of an cffective medium, this forbidden band has been
interpreted as due io a negative valoe of permittivity. To obeain an
LHM microstrip bine, additional elements, able to provide the
required negative permacability, have boen introduced. These are
serics capacitive gape, periodically ctched in the conductor itrip,
above the podidons of CSER: (Fig. 2) [9] From the equivalenee
between plane-wave propagation in an homogeneous isotropic
medium and Wansverse s propagation in ansmizson Bpes, it
follera s that serics gaps provide the negative cifective permeability
from de up o a frequency where the zeriez impedanee of the line
iz po konger capacitive [10], The remling soucture behaves as a
marroen band-pass stechine that supports backwand-wave propaga-
ticm in the allowed bad. The meammed frequency responis of this
sruciure, previously pubhshed [9] but also reproduced in Figure 2,
shows a very sharp iransitdon in ihe lower-band edge, bt poor
frequency selectivity in the upper transition band. In this paper, &
new srategy to smultancously schicve high-frequency scloctivity
at both band edges and compact device dimensons, (e presented.

This strategy consiss of a combination of CSRE2 with series gaps
aned shumt stubss, Whereas the CSERgap combination provides a
sharp transition at the lower-band edge, shunt stubs combined with
CSREs provide also o sharp transition. but in the upper edge of the
band. Two designed and fabricated prototype devices exhibit quite
symanctric and highly sclective frequency responacs with only two
CSRR sages, and thus indicate the possibility of controlling the
device bandwidth within a narrow frequency imerval The smategy
presented in this work allows for significant reduction in the device
dimensdon: and hence thia approach can be of intered for the
design of narrow band-pass filters in planar lechnology,

2. DESIGN OF GSRA BAND-PASS FILTERS

The layout of the namower Dbricaied filter is depicied in Figure 3.
A can be seen, two CSHRa are etched in the ground plane,
undemneath the conductor arip, In the input CSRE sage, two
grounded stubs are added 1o the upper metal kevel, whereas the
CSRRgap combination prevails for the second smge. The humped-
element equivalent-cirouit models for the cutput and inpar stages
are depicted in Figures 4(0) and 441, respeetively. L and C are the
inductance and capacitance of the line respectively, whereas C,
and L mexdel the capacitance of the seriea gape and the inductance
of the shun subs, respectively. The CSERs are modeled as
resonant circuits electrically coupled 10 the Ene tHwough the line
capacitance 7, Theae circiit models anc valid, ance the clectrical
length of the CSRR-hased cells is small and the CEREs are veary
choae. These are pecesswy conditions in order to neglect the
ramarission: line effects between the input and catput CSRE
stages, although interaction (eoupling) between adjscent C3RRs
has net been waken inte account

The dizpersion relation comespending to infiniiely long sroe-
fures composed of the wnii cells depicted in Figures $(a) and by
are given by

_._..

=
. o
2 o

8(1,1), 5{2,1) (48)
2 & & & B

L=
-

Frequancy |GHz)

Figure 2 (&) Loyow comesponding to 3 CERE LHM misosrp band-
piis strochEe and [b) meanyed frequency responss. The pesdod of the
devlce, strip widh, and gap spacing e = Smm, W= 1.2 mamoand [, =
0.3 mm, mapedtively. CERE dimenasons have been determired to obtan g
resonamt frequency of £ = 3.5 OHs [10], thet (4 ¢ = of = 0.3 mm md
Fey = 4.5 mm (e peameters of the Rogers RO3010 substrate have boen
copridesed, mime Iy, diskedtsic conatil v, = 10,2 o] Uidcinead & = 1.27

many
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Figure 3 Layost eomespondng to the designed CSRES' miocsirp
bind-pids strudune combingg dnit Wired and secied gigd. CSER dimen-
slont we foy = 3.1 mm, ¢ = 0032 mm, o = 032 mm oaed r,, = 3.9
mm, ¢ = 04 menof = 0.4 mm for the wite and gap rings, respectively
Gap spacing 18 [, = 3.7 ma and wire dimenstons (kngth and width) are
fo = 112 omoand w, = 6.7 mm, respectively

1

coalfi) =1+ .- l:'_m (1)
L e
1-LE L
and
L, L
W[’-: '*1—-"&?]'?
codBl) = 1+ L,_?mf“ T @
- —
'{—’l-a.f.mu r:*]

respectively. Accoeding 1o Bq. (1), & periodic avsy of CERE/gap
umit cells allows backward-wave propagation in a namow band
between the frequency that nulle the shunt impedance {ransmis-

()

Lz IC, 2C, L2
P e e | f—e— e
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¢ |
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Figura 4 Egaivalers T-sraii model for the (3) CERRigep wmd )
CER Rzl cells
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Figura & (2} Siulsbed mnd (b) messwed frequency responsed for the
davice in Fig. 3

sion zero frequency, f, = [L(C, + C]7 "2} and the intrinsic
resonant frequency of the CSRRs (F, = [L0C0]7 1 4 2a), Be
vwcen theas two frequencics, the abumt adrattance ia inductive,
Therefore, as long az e scrics impedance i dominated by O din
this frequency rangeh. a periodic structiure composed by these unit
cells can be considered as & left-handed transmizsion line. For the
stracture depicted in Figuse A1), due 1o the abserce of O, dgnal
propagation iz only allowed in that region where the dhumt adpmr-
tance is capacitive. Thiz ocours to the befi of 7, but 1o achieve a
namow band, the presence of the shunt inductor L, i required.
From these arguments, it folkows that by cascading a sngle CSRR/
gap #age with & CSRFshunt unit ccll, it is possible o symbesize
& narrow pazs band with ransmiczion zeroz 2 both edges. To thiz
e, it i necessary bo design the TSRE of either stage such that it
exhibita the Tansmision zeros st different frequencies and 1o
design both fiher stages with an identical central froquency. This
explaing the dilferent dimensions of the CSRR: for the inguat and
cufput stages, a5 indicated in Figure 3. These dimensions have
been inferved from the models given in [11. 12]. However, in
practice, the die of CSRE as well as the dimensions of the gag and
shunt inductors have been optinized in order to achicve a namow
band with the lowest bkevel of in-band losses possible. This has
been done by means of the commercial software Agilent Momen-
tum, where the parameters of the Ropers RO010 substrate have
been consdered. namely, diclectrie consam ¢ = 1007 and thick-
nead ko= 1,27 mm

3. RESULTS

The smulsted frequency response comreiponding 1o the Ginal de-
viee opokegy 16 depicted in Figure 5. The deviee has been G-
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cated by means of a sandard photo/madk sching technigue,
whercas a metallizalion proccss was previously practiced in onder
e gronaned the abnand sbulbs through metallic vias, Aller soldening the
commectors to the ports, the frequency response of the device has
been measured by means of the Agibent STHET vector network
analyser. The resulty are abao depicted in Figure 5. Theie remilta
shorw oo agreensent with those of the somulations. A narrow pass
band centered at 2.7 GHz hae been obtained with sharp tranzition
hands ot both band edges The out-of band performance iz good,
with rejection levels larger than 30 dB up to 4 GHz The alight
discrepancics between the simulstions and measurcments in e
albowed band are due to fabrication tolerances. Apart from thie,
unavoidably, bosses are present due o the finite conductance of the
metal layers and to the small fractional bandwidth considered,
which iz only of 2%, scconding to the measmed frequency re-
spotise, By using oaly two CSRE dages, the impact upon device
ministurizstion iz imporant. Indeed. the length of the active deviee
regicn (that is, excluding acoess lnes) is 14.6 mm, This is more
than three times shorter than smmal wavelength at the central
frequency of the pass band.

In order to demonstrate taat it iz posable to control the Ao
bandwidih, we have designed an additional prototype with wider
resonant units {sagesh, Obviously. the resulting bandwidih of the
Bl device (see lyout depicted in Fig. 6) iz enhmeced at the
expense of a decrease in frequency selectivity (twe stages are alse
consdered in thiz prototype deviee). Meverthebese, the frequency
selectvity is quite satisfnctory, while in-band bosses are mmaller
than in the previous design due to the wider pass hand.

4, COMCLUSION

In comchugion, it has been demonatrated that CSRE, a new type of
partiche recently proposed by some of the authors, can be applied
tor the: design of narmowhand frequency-selective strochmes in mi-
crostrip technology. The combination of these particles, eiched in
the groumd pline, with senes capacitive gapa and groandad subs,
kads 1o highly frequoncy-schective devioos of compact dimen-
mone. The impact of the proposed approach upson mind st zston
iz evident and, for this reason, the results of this work are patent
pereding,
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ABSTRACT: fa ths paper, we analize the offects of IF moise due fo
traemmatie rsigrc] keckage for homodwme frequency-modmlaled confingous-
wirve (FMOWD radar with o smple-amtemmn confinnon. We frad thar the
magrritude of Mer IF medse from e froml end can be reduced by matching
the LiP-migmaal deloy time with ther of the amtenma leakage As the I moise
hax periedic simgwlariies, fe specium of e IF noise can be madeled by a
VIEY? macdulaion signal (except lrw-freguency elements mear D)L Beved o
am anaipe of IF soide, we swplrment g Welvaid Bomodwse FOW mcar
sensor and the performances are veriiad outdoors. The preseatad concept
cn b applicatde o e design of Low-codt fiomochme FMOW radars willy g
swiple-anerst configranon © 2005 Wiley P Imc, M1

Ot Teches] Le 46; 512-5315, 20085, Published caline in Wiley Inter
Sesencw (waw isberscionce wiley comp. DOL 100002 mep 2 1032

Ky words: FMOW rador; leabape, simple-antenna coaffgaran on

1. INTRODUCTION

Compact frequency-modulyied continuous-wave | FMCW) radar
Ias Been developed for mony applications, sucl oz small inglasin-
al-level meters and swicollision radar for vebicles [1, 2], [ uilizes

a' Voo

Couples

"i_ Croulaion
/

Trigngular
Sigal Qomeraod

Figure 1  Schematic dizgram of an FMOW front end
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Figure 2 Meassred IF oatput sigaal of the homodvne FMOCW front end

the frequency difference between the trananibied and reflected
waves. The frequency of the wansmiiter signal vanes lnearly
aceonding to the modulation signals, The meceptive signal has a
e delay 1, = 28c. By mixing the transmed and refecied
slignals, ithe small ume dfference is replaced by a freguency
differenoe of two signala.

As e sigmal trmnanisaon wd reoeplion ane sunollaneous, i is
very difficull lo actne ve sulficaent msolation belvwesn the thnsamiier
and receiver. The leakage of ihe transmitied sgnal can desensiiize
the seceiver amd the beat sigmals of the valid targets can be
swamped with the leakage of ihe transmiited signal. The main
leakage source is known o be te antenim reflection 3]

Several tradkoonal solunons have Been used o address ese
problems. A typical solation is o vse a doal-amenma configuration;
however, dual amenmas increase the cost and size of the radar [4].
Moreover, leakage from ihe other paibs make it difficolt 1o fulfll
e vequared rouder seqesilnvity in some cases, Another way 1% 1o e
the reflected power canceller (RPCE, however, the effectiveness of
thiz methiod depends on the accuracy with which the ampliude and
phase of the leakages can be adjosted [5). Therefore, those solo-
bois are ool proper for small sd low-cost industrial-sensor ap-
plications. For low-cost radar with a doal-antenna configuration,
an FMOW front end with a switching heterodyne recelver has been
imirodseed [6, T); however, the beterodyme fronl end b2 mot effec-
fve on an FMOW mdar with 3 single-aolemma configuration be-
cause (he swilching peceiver camnod separake (e tarpel agnals
from the leakages due to the single-anicnna reflection and imper-
fect cirenlaier isolaion.

In this paper, we analyze the IF noise cassed by the imperfect
separdtion of receiver and ranamiter signal pals in 3 single-
antéenma condiguration. We propose 3 solution 1o improve e effect
of ihe leakage on an FMOW radar. Using the analvzed resulis, a
W-band bomodyne FMOW radar with a single-antermea configu-
reteomy i% iengdemmenied, o asured, sl aralyeed.

2. ANALYSIS OF THE
HOMODYNE FRONT-E

The schematic diagram of a hemodyoe FMOW radar front end
wilh a angle-antenm configuration is showo in Figune 1, The front
end presented in s paper Das oommen irnsnysaon sl reeep-
ton with a single antenna. A arculaior is osed 1o isolabe ihe
cmission and recepdion signals. The transmitted signal is frequency
mrcdualated with the volage-conrolled cecillater (VOO0 The sin-
gle balanced mixer prodoces Beal sigenls of e largels by mixing
It emission and neception of the modulated sagnal.

Figure 2 presemis a measured 1F ootput signal from the [F pon
of the maxer. 0 mcindes e [F noase due o ihe iransmmier leakages
as well as ihe beat signal. The IF noise has o disbinctive shape

LEAKAGE NOISE IN THE
HD
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Articulo D

Complementary split ring resonators for
microstrip diplexer design

1, Bonache, [ Gil, 1, Garcia-Garcia and F Martin

A new topology for the nl-mgn aof microsoip mioowne Eglexers,
baicd an the uas af guai-k 5 5 1. Spesfoaly,
the mwerve (Ra) and n-'-lbq (Ta) fikers of e dgilexer as
implewenied by etching complementwy  split rng  resonaton
[CSERa) tn the ground plase s well o aorss cpasitive gaps and
s mdactive firips & e apps metal level By this means,
marprwband miceewave Eplevery with Sanumission fraon can ke
symcdvesised, which allow for the Improvement of R Tx isohfon A
polotype device cperatnid th e 2410 GH: Beguensy band &
jEeasnled, Meavaiad thicfhion lass aic lowa lan 2 d8 while the
isoluton batween o/ Tx chammels is in the vicaiy of 40 4B, Diplecer
Emmaions (205 < 163 manh, which ae small on somind o the
semil-hiimped  peachateri anplayal, md Fdfmhun.:.: pomt 1o the
prastical appieation of thees wnictaes in comenmic e ion FLRLCEVER
fromt emds

feroducrion; Complementary split nngs resonstors (CERRs) have
recently besn reported by some of the suthors |1] a8 key componerts
for the synthesis of megatve permuitiaty metamatenal mcrostnp
hnes. Combined with s=ries capacitive gaps, CSREs have alsp been
used for the design of narrow bandpass structures with backoward (or
leA-hancded: LH) wave propasgabon in the allowed band [2]. To
meprove frequency  selechwity and rejection beyond the allowed
band, an LH CSRE/gap stage should be cascaded with the combina-
non of a8 CSRR and & shuml-comnmectsd mductive stap dshabl This
latter CSRE /stub stage provides 2 sharp fall-off st the upper tranecton
band due to the presence of & transmisson zero above, but close to,
the regaion where signsl propagabion 18 allowsd. Thes, by cascsdng
the CSRR/gap cells with CSREstub combinztions (the latter bemg
of forwerd or nghthand=d (RH) nature), the synthesis of bandpass
structures with selottve frequency rosponse &t bodh band edges 15
poasible,

In this Letter, these 1dems are apphied to the deegm of 8 muomwave
dhplexer i microstnp technalogy. The diplexer conssts of & tree-port
device with a receiver {Bx) and a transmtter (Tx) flier cascaded ai the
cufput lines of a Yepanchon, as govamn o Fig. | ltwall be shown dhat, by
desgmang the Bx and Tx fltens with tao CERE fages fe. a CSRE /gap
cell cascadesd with o CSRE/stub combimabion), it suffices to obtin
good diplexer parfomance, nomely low in-band oges for the Tx and
Kx chennels, and high Ex/Tx solshon, Ovwmng o the bimded nameber
of stages and 1o the small swe of the renstons cmployed, device
dumensions e small compared to muocweve diplexers based on
fully dstrdnsed approsches [ 2], Osher muarowave diplexens with sumelar
dmsensions, iebind losses and B Tx isolanon (e waih Dower
signal reection below the Tx bandy hove besn recendly reported by
Ceoron of il [4].

Pix tiler (1.0 Gilis}

Fig. 1 Structure of diplaxer

Diplexer desigr: The topology of the ftbnested microstnp diplexsr s
shown m Fig, 2, The Tx and Bx fliers heve been designesd 0 provide
passbands cemired at 2.4 and 3.0 GHz, respectively, wath shealute
bandwidths of 0,25 CHr fnamealy 10,3 and 8% fractional bandwrdrhs
for ransmmssion ad reoephon). The BxTx islahion has bem sel 1o
40dB. The equvalent corant model of mther filter = dhown i Fig. 30
CHKHKs are mosdelled by resonant tanks [ 5], formed by the inductance
L and capaoitmncs O, which are capacitively coupled to the host Hine
thieigl the cipacitancs O, O 16 the capactlance of the dores gap, and
L, models the inductance: of the groumded stnps, which are connected
to the lower matallic plane theough vias, Fimally, L s the hine indac-
tance. In the CSRE fstub stage two CEREs have been used to =a6e the
gynihesie of the requered filler bandwedths, The sub-index fahen
presentyin the el=cmeal parameters of Fig, § dencies the stage number:
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Fig. 2 Topology of fabricased diplecer
LUseed metal level i deposted = ey, wheisaa the Towed mal 1 thowa = Black
Chap apaing 18 1,33 asad 1,67 mom (o R sl Tu BRer, smpectonely, whedean
shumt strip dimenstons wre 454« 1.9 moo and 570 >0 1448 . Extemal
CHAH padyl xic 208, 273, 2,56 &l 327 e Dont the Bx [Raif umge), By [weecad
stagel, Tx (hiw atage), xnd Tx (ocond #age), iepecinsely

Fig. 3 Equwivalenr cireulr model of diplecer

Im these filtars, twio ransnosson reros o present due o the prosencs
of twe CSSR stages with differmt C3SR dimensoms and couphing

capactines. Thess are grven by
1
2n/L, MG +C)

whiere |- | and 2 for the first and second stige, mespechvely, For the
CSEE fgap dage, the allowsd bad anses af the nghi of the ranams-
gon pmo Mequncy, The bandwdth of thas stage can be rmaghly
mtimsied from the frequency regon where signal propagation 18
dlowed (pegebve wave propagaton), This can be mferred fiom the
plusae sbuft {dh of the cell, which s grom by

Loy — 1/ C
coald) 1 T Lo/l — LaCaw) — 1/ Com)

X (L

2y

reconhng to the Gl es reported m (6], The regon whers ¢ 18 real 18
delimnted by the following Fequencses:

1 1
fim EJ Lo+ AL (L) + A C0 )
1
f = it w

Therefore, for the CSRER /mup stage, spnal propagehon = allowed
withm the mterval f=fiy

For the CERER /dub combnstion, the &llowed bamd 18 located o ghe left
of the tranamassion rero frequsncy, The phase shift 15 given mithos case by
I.-,m’ll'.r o I..-,f.'.-,m-’jj Ly iy

Ny L [l — Ly Cpe?) — L C3)
and the lower and upper hnots of the allowed band s roughly prven
2 H

cosfd) — 1+ (i

T e

(&

1 4L,
1 7
Sy 2.".\.-"1:_?!‘:, + . (7h
Expressicns (6) and (7) are vahid ander the spproximaton L, < [,
which 15 reasonable prosidsd that the tranenisaon zem fequency 18
epamtad enough from the cmtral filler Fequency (indeed dhe exact
aalyheal expresnons for ¢ and fr are nod mathemancally smople and
their deduction mvolves tedicus caloulation),

Mo, 14
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Expressiang (1)-(7) have been used as design gaidelines 10 control
ceniml frequency, filier bandwidth and selectivity (iransmission reros).
Care has heen taken 1o allocate the upper (lower) transmission xeto of
the Tx (Hx) fGlter within the band For reception (mmsmassion) This
wiry, the targeied isolaiion between ports 2 and ¥ can be obiained (as
will he shown) by a good approximation. To determine the electrical
parameters af the equivalent cireuil model, sdjustmesn by optinisstion
hns been necessary, To this end, the commercial software Agilent
Adbvnced Design Systemn (ADS), which includes the electromagnetic
solver Agilent Momennim, has been nsed. Indeed the oplimiser has also
been wsed 1o obain the final peomemry of the filiers, where the soaling
Lryout has been mferved from previausly published expressions that link
georetry W clecirical parameters |3, 6] The scpamtion between e
filiers and the Y-junction has been inferred by forcing a null phase shift
fior the retarning signal fnom either filler

The diplexer has been fabricated on a Fogers RO subsirare
{dicbeciric constani £,= 102, thdckness &= 1.27 mm) by means of a
standrd phode/mask clching technigque. Prior fo loyvoud defimition, &
metallisstion was cammied owl for vias gromnding.

Rezwlrs: Fig. 4 shows the messured {by means of the Agilent 87HET
vector netwark analyser) mmsmission coelficient for the Tx and Bx
filters (i.e Sy amd 5y, respectivelyh, & well & the measured R/ Tx
isolation (Sa:), In-band losses lower than 2 dB have been messured
for either hilter, while retum losses (alse shown m Fig. 4) are betler
than 10dB. The frequency response of the fllers is quile symmelric
and the messured isalaiton between ports 2 and 3 is in the vicinity of
40 dB, o desired. Kemarkable also are the dimensions of the diplexer
(see the region wndicaied in Fig. ), which are as small as
208 5 163 mm (namely 0634 x 0348, 2 being signal wavelength
al the Tx frequency) thanks 1o the compact resonators employed.

ey, 34T

Fig. 4 Marswred [mrertion and refurn losres of Ry amd Tx filters amd Rx/ T
iswlirtion

Conclistons A microstnip diplexer implemented by means of CSKEs
has heen presented for ihe first fime. Device performance, as shown
by the mexsured insertionreturmn losses (L <2 dB, B> 10 dB} and
Ex/Tx isolation (~40 dHB), is good, and dimensions are compact on
accouni of the sb-wavelenpih rescnators employed. For these
reasons, it is thought that this type of diplexer can find application
in commumication transceiver ronl-ends

Acknowledgments: This work has been supported by MEC (Spain)
under praject comtrnct TEC2004-04249-C02-00, The authess are
praleful 1o B. Pineda (Omicron Circwits s.1.) for the fshrication of
the prodotypes and 1o Conasel 8.1 for their suppon.
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Novel Microstrip Bandpass Filters Based on
Complementary Split-Ring Resonators

Jordi Bonache, Student Member, IEEE, Ignacio Gil, Student Member, IEEE, Joan Garcia-Garcia, Member, IEEE, and
Ferran Martin, Member, IEEE

Absiraci—In thizs paper, a new methodology for the design of
compaci planar fliers in microsirip technelogy is proposed. This
iz bazed on eazending Alier stages consizting of the combination of
commplementary split-ring resonators (CSEREs), recently proposod
by the aulthors, serics copacilive gaps, and grounded stubs By
ihis means, we achieve ihe necessary fexibility io simuliameowsly
obialn quite symmeirie frequency responses, controllable band-
widihs, und compect dinwnsions. Two profoly pe device bund puss
filiers are provided to Hlustrate the potenthality of ihe proposcd
upproach. In the Brst profolype, the struclure is periodic (iLé.
comped of identical cells) and beboves os o lell-hamded tramns
mizgion line wilth controllable bandwidih. [n the sccond protolype
device, periodicily is socriliced with un eyve loward Use synthesis of
a standard (Chebyshev) approximation. The measured frequency
responses point out low insertion losses in the passband, as well
as high-frequency selectivity with small dimensions. As compared
to conventional parallel coupled line filters, reduction of device
length by a factor of 2.4 is demonstrated. This is the first time that
planar filters with controllable bandwidth based on CSRRs are
achieved. These structures can be of interest in those applications
where miniaturization and compatibility with planar circuit
technology are key issues.

Index Terms—Complementary split-ring resonators (CSRRs),
metamaterials, microstrip technology, microwave filters.

1. INTRODUCTION

HE development of very compact microwave and mil-

limeter-wave filters compatible with printed circuit board
(PCB) and monolithic-microwave integrated-circuit (MMIC)
fabrication technologies is of great interest for the miniatur-
ization and/or full integration of communication transceiver
front-ends. In this regard, split-ring resonators (SRRs), orig-
inally proposed by Pendry er 4l [1], have opened the door
to new design strategies where miniaturization and compat-
ibility with planar circuit technology are key aspects. The
potentiality of SRRs (see Fig. 1) to reduce circuit dimensions
relies on the fact that these resonators can be designed with
dimensions much smaller than signal wavelength at their
resonant frequency. Namely, in contrast to conventional ring
resonators, SRRs exhibit a quasi-static resonance by virtue
of the distribuied capacitance between concentric rings and
overall nngs mductance. Indeed, SEEs can be medeled as LO7

I"'I J':II'\'I.'I'||II IL'\'\.'I.'I"'I.'II F.I."'\Clllll:i |:|, _\r":lql.'l.'\lll."'.].l: I:\ _Ihqurll:lq TIII}' Rl I'IL Ws
supponcd by the Mimseno de Fdeccidn y Cienaa under Commct TEC2004-
U 2A49=UT2-01 , wnder Conmct FROFTT 5501200 3Kk= 1 15, and by the Eanopean
HOL-TELEMAC

il HIgnnyeia r:jl.'l.lrl-'ll:l.ll [RTTES S BT

[ Fiire ks Prog

e Prope

ea mre wilh the I!||'|
Avnmoma de Barcebana, 02193 Bellawerra { Bargelona), Spain
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hig. 1. Topology of the SEK proposed by {al Pemdry ol al. and (k) C5RE
Miedal pepioms are depcied in groy

reaenant anks, externally driven either by an axial time varyimg
magnetic Geld or by a dynamic electne ield applied parallel
to the particle plane in the orthogonal direction to the slits {Z].
The frequency-selective properties (band rejection) of SRRs
were pointed out by Smith er al. at the University of California
San Diego (UCSD), La Jolla, in 2000 [3]. This behavior was
mterpreted as due to the negative effective permeability of the
structure, which behaves as a continuous medium, on account
of the small dimensions of the constituent particles. They also
found that by alternating SRRs with metallic posts (which
provide a negative effective permittivity to the structure),
the previous stopband behavior was switched to a bandpass
characteristic with negative (backward) wave propagation in
the allowed band. This was the first synthesis of a left-handed
metamaterial (LHM), although the properties of such media,
with negative values of permittivity and permeability, were
already studied by Veselago in the late 1960s [4]

From this seminal work of Smith ef 4l., several studies have
been devoted to the synthesis of LHM structures on the basis
of SRRs. Among them, remarkable is the study of Marqués
et al. [5], who proposed a one-dimensional (1-D) LHM struc-
ture by embedding a dielectric slab with SRRs etched on it in
a hollow metallic waveguide. More recently, some of the au-
thors have designed and fabricated several SRR-based metama-
terials in planar circuit technology [6]-{8] including both nega-
tive micrometer and LHM structures. Itis also worth mentioning
the application of SRRs, acting as negative permeability media,
to the elimination of spurious frequencies in conventional mi-
crostrip and coplanar waveguide (CPW) distributed filters [9],
|10, where high efciency has been denvonstrated.

Very recently, the authors have proposed another key partick:
for metamaterial design, namely, the complementary split-ring
resonator (CSER). which is the negative image of an SRE [11]
{see also Fg 13 1 has been demonstrated that CSREs eiched
in the ground plane or in the conductor sirip of planar wans-
missken media (mcrostrip or CEW) provide a negative ellective
permittivity to the structure, and signal propagaien is preclodad
{stophand behavior) in the vicininy of their resonanmt frequency

<U0s IEEE
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Fig 2. (a) Geoneralized handpass filser network with admatance imeners and

shunt resonatess. [n (b5, the resonatoes dve LO7 esonant tanks

{whech roughly coineides to thal of an SRR with wdentical di-
mensions ciched onto the same subsrate) [11]=[13] The pos-
sibility to fabricate planar LHMs based on CSRR by simply
adding sencs gaps w CSRE tapsmusson hoes his also been
demonsirated [14].

SHEs and CSERs (properly combmed with shunt metallic
wires or serigs paps) have been succezsfully applisd vo the da-
sign of narrow bandpass filiers with compact dimensions [15].
However, they have not vel been applied 1o the design of planar
filiers with actual control on the frequency response (handwidth,
in-hand losses, out-of-band rejection, etc.), This is casential for
the application of these SRR and CSRR planar resonators to
the design of microwave fillers, where severe specifications are
sometimes required. This study is focused on the application of
C55Rs w the design of plamar microwave filters in microstrip
techneleey, A new design methedology e achieve the desired
frequency responzes will be presented. This is bazed on the use
ol liltercells consisting of the combination of CSEEs with series
gaps and shunt stubs. It will be alse shown that the synthesis of
b pasiss filtews with standacd approsmations (sich as a Chely-
shev frequency responss b can be camied oul. To our knowledge.
this 15 the first ime that CSREs are used for the design of prac-
tical planar fillers at microwave frequencies. This paper is orgas
nived as follows. In Section 11, the new design methodology, the
basic filter cell, and ws esquivalent cirouil model are presemted,
In Secnon M1, a periodie bandpass filler based on the proposed
cell tepology, as well as the design of a standard Chebyshey
bumdpass filter, are reponed. Fmally, the main conclusions of
this paper are highlighted in Section IV,

1L DESIGH METHODOLOGY FOR CSHE-BASED
Fierers: THE Basic CeLL

The CSRR-based filters proposed i this study are planar
structures, implemented i microstip technology, that can be
maodeled by ihe circuit of Fig. 2ak, which consists of o cascade
of admittance inverters (with nomalized admittance J = 1)
altemating with shunt-comected resonators mmed a1 the cen-
ral frequency of the filter band [, [16]. This circuit has been
inferred form the low-pass filter protetype by well-known fre-
quency and element transformations, Hence, by properly de-
signing the shunt resonaters, the synthesiz of standard frequency
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Fg. 3. (a) Base ccll of the proposed filiors, (b} equivalem-cmcunt model, and
(o Temmmuler | oot ebevarnital coll The gevavacineal duanenasans cormesponsdhing
thee Faltm Gabed struchure depicted in Fig. 5are indscated. The upper metallization
15 depucicd in black, whercas the bottom metal regrons are deproied in grey.

approximations 15 polentilly possible. Actually, the tramsfor-
mation from the low-pazs filter prototype leads to the structure
of Fig. 2(b) with parallel L7 resonant tanks. Thus, as long as
resomator admittances it to those of the L tanks (which de-
prend on the Loand © values inferred from cirouit tmnsfomma-
tion), the targeted approximation [ Butterworth, Chebyshey, etc.)
is achievable. In planar circuit technology, the resonators can
be implemented cither by means of a distnibuted appreach or
by using planar semilumped elements. Therelone, the Weal case
of perlect iting at all frequencies s nol possible, and the ad-
mittances of the LO' resonators can only be approximated near
resomane. Thiz s the conventional procedure for the design of
filters with limited bandwidth, and this will be the case consid-
ered in this paper.

The elemental cell of the novel CSERE-based lters 15 depcted
in Fig. 3. This consists of a CSEE eiched in the ground plane
(undermenth the conductor strp), combined with (wo series gaps
and two shunt connected metallic wires, which are grounded by
mcanms of vias, The equivalent-circut model of tis basic ol s
also shown in Fig. 3. CSRHs are medeled by means of an L0
resomant tank (L, and ), while their coupling to the line is
described by means of the capacitance €, which depends on
the portion of the inter- metallic region between the series gaps
that lies face-to-face 10 the metal inside the inner slog of the
CSRE. The grounded smibs are modeled by means of a shomt
inductance L, while €7, accounts for the series gaps. The el-
ements of the basie cell, ncluding the CSEE, are elecirically
smiall, thiz being a necessary condition to properly describe the

107



BOMACHE #r &l | NOVEL MICROSTRIP BANDIPASS FILTERS BASED 0N CSRRi

cell by means of the proposed lumped-element equrvalent cir-
cuit. Chher CSRR-based elemental cells have been previously
used by the authors. Specifically, we have shown that by com-
bining CSRRs with series gaps, bandpass stroctures with back-
ward (or lelt-handed) wave propagation result. However, these
structures have not been able to provide symmetric frequency

arctind the filter passhand. On the contrary, it has
been found that frequency selectivity is very poor in the upper
sude of the band. Moreover, no conirel on filter bandwidih was
demonstrated. Indeed, in [14], the main aim was to design a
left-handed tronsmission line by using CSRR=, a novel particle
reported by some of the authors, rather than designing functional
microwave devices. Nevertheless, this study is inspired by the
previcus CSRR-hased implementations of the authors, In fact,
the introdustion of s shunt connecied wires in the siructure is
a consequence of the need o improve the upper transition band
of the filter, However, the miroduction of such elements repre-
sents an sdditional degree of freedon that is relevant not only
to improve frequency selectivity, but also 1o casily design and
wmprove the cul-of-band rejection of the filter, as will be later
show,

Another key advantage of the structure of Fig. 3 is related to
the sdmittance mverter, Since the charactenstic adminance of
the imeerters is unily (soe Fig, 20, the inverters merely act as 90°
transmission lines. However, since Lap capacitances are present
in the structures, they can be used 1o obiain the desired phase
shift, without the need to physically eascade 90F transmission
lines between the resonators, something relevant interms of de-

viGe miniaturgzation.

1. RESULTS AND DISCUSSION

Here, two profotype device examples are reporied to demaon-
strate the viability of the proposed approach to the design of
practical planar filters. The first example is a bandpass filter
based on a periodic repetition of the basic cell (although its
design is not based on the theory of periodic structures). It will
e shoam that the structure can be considered as an effective
medivm with left-handed wave propagation. However, contrary
to previcus implementations of frequency-selective structures
using CSRRs [14], it will be shown that certain control of filter
bandwidth iz possible and a symmeiric frequency response
is achievable. The second example is a bandpass filter where
periodicity is sacrificed in favor of the synthesis of a standard
(Chebyshev) frequency response. [n both cases, significant
levels of minisurization are achieved, as compared 1o comven-
tional distribuied implementations.

A. Perigdic Bandpass Fiter lniplementation

The equivalent circuit of Fig. 3(h) models both the shunt
resonator and admiitance inverters of Fig, 2. The wider the
3-dB resonator bandwidth is, the larger the fractional filter
handwidth. In this prototvpe device example, the fractional
bandwidth (FEW) has been set to FBW = 100, while a
central frequency of f, = 1 GHz has been pursued. In the
circuit of Fig. 2(bY, f, & determined by the resonant frequency
of the shunt L7 tank, which mulls its admiftance. However,

267

this is not exactly the case for a periodic filter implemented by
cascading the elemental cells depicied in Fig. 3 since resonalors
and sdmittance inverters are intermixed. Specifically, neither
. fihe central filter frequency) coincides with the intrinsic
resorance of CSRRs, nor does it null ¥, (jw) = Z,”'(jw).
Mevertheless, at [l the phase shift and transmission coefficient
between the mput and cutput pots of the basic cell should be
i = 907 and | 54| = 1, respectively, This means that at [, the
image impedance (or Bloch impedance, #5) of the structure
should coincide with the reference impedance ot the ports,
which is usually setto £, = 50 §8 Ifwe now consider that the
circuit of Fig, 3(b) can be described by means of i T-circuit
maodel, with series impedance 2, and shunt impedance #, [sce
Fig. 3(c)], and we take into account that the phase shift and
Bloch impedance for this circuit are given by

o m 1 2ol
Ciksgh = [+zpw} {1y
anid
Zgliw) = JE..II_J-;.'}[Z.I{_.{;'II-F-E..E-'rij'.».lfl] (2}

respectively, the previous conditions lead us to 2, = —j&,
and £, = jZ,. Actually, the dual solution (£, = j&, and
Ay = =i also satisfies the prévious conditions on phase
shift and impedance matching, but this solution is not compat-
ible with the circuit of Fig. 3(b) since the series impedance of
this circuit 15 capacitive. Consequently, at the central filter fre-
quency, the series reactance is negative (capacitive), while the
shunt reactance (cosresponding o the parallel combination of
L, and the impedance of the CSREs coupled to the line) is pos-
itive amdd, hence, inductive, According to the signs of these re-
actances, a periodic structure composed of the cells depicted in
Fig. 3 supports backward waves and behaves as a lefi-handed
transmission line [17). To determine the element values for the
circuit of Fig. 3(b), the series and shunt impedances have been
selto 2, = —j&, and £, = j&,, respectively, at f,. This
does not univeeally determine ihe element values for the shunt
impedance. These values are also determined by the 3-di band-
width of the resonators

Wi

3

(orhiere w,, why, and wy are the resonant angular frequency and
3-dB frequencies, respectively ), and by the transmission zero,
which cccurs at that frequency where the shunt impedance re-
duces to zero, namely,

1
a= 2x /L AC, £ C.)

For an L parallel resonant tank with inductance and capaci-
tance I, and €, respectively, we have

2 L
K B
. znu'c?.q

4]

5
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I we consider the filter structure of Fig. 2(b), where the £ and

7 values come from the low-pass flter profotype by frequency
and element transformation according to

7 |
Coy = [m] @ (4]}
|
;'"-"I = .I‘,INJ'_IF"‘. I:Tlr}
and (6) and {7) are introduced in (5), the following expression
for resonator bandwidths resulis
s, = W ®
i h
where ;"5 are the element values of the low-pass filter proto-
type and 2, is the 3-dB bandwidih of the resonators. Since the
structure of Fig. 3 is periodic and does not commespond 1o any
filter approximation, we cannof directly determine g; from table
values, as 15 usual. Obvicusly, due to periodicity, all resonalors
must have the same A and, accordingly, the same g. To obtain
the value of 5. we have considered an order-3 low-pass filter
protosype with identical element values, and we have forced it
1o exhibat the 3-dB cutofl o the normalized o = 1 radfs angular
frequency. From this, we oblaing = 1.521; hence, (8), which re-
lates filter FBW 1o A, 15 perfectly determined. Onee we know 4,
wie can setwy and wy for the unit cell to be equidistant (rom the
central filter frequency. At these frequencies, under the sssump-
tion that #,{ jer ) does ncl.mbsl.arllial[}' vary along the passhand,
the shunt impedance of the unit cell becomes &, = 7.7,/2 and
infinity, respectively. while, as has been previously indicated,
&y = J &, at w, Thise conditions can be expressed as

Lalyin M€ 4 Cp) = Ly o A
Lo O +Cy )~ oy g oy Ot 2 —1) =1 3

()

Lot (Co 4 Cr )~ Cowa L Lo Criwg® = 1) -1 =0 (10)
Apf 3 M .
F’I‘L.'“":...[F..".f E-'L] {f{'.'.'.'". Z.. (11

Jil il.-'u.:t r..( +f.|-] —{-'.-w'.,z q,ELP{ '.w.,! = l ] £ I s
The previous approximation (which s valid for namow and
imoderate bandwidths) leads us to simple analvtical expressions
[see (93 and (10)]. If this approximation is not applied, then
the conditions arising from the 3B frequencies are not math-
ematically simple. Solution of (4) and (23-011) leads us o ihe
parameters of the shunt reactance, while the series capacitance
is given by
1
2R,

The criteria to et the transmission zero frequency f, obeyvs
the compromise between the need 1o obtain a shap ransition
im the upper band adge and the comvenience to move away the
spuricus responses as much as possible and, thus, optimize the
oul-of-band performance of the filter. Namely, a narow spu-
rious band above the passband of interest anses unless f. is
properly set. This spurious response is thought 1o be due to the
presence of a parasitic half-wavelength resonator coupled by the
series capacitances (gaps) of the unit cells. By adjusting f. to
the position of the frequency parasitic, this spurious response
can be minimized. and the filter frequency response can be sig-

LA

(12

TABLE 1
Evmumer YaLumr of TaE BEomaLmer-CIRcinT
MoDE. BOR THE FILTER of Foe. §

C. mHi| T [% i
1.59 1.33 |233 2.7 .23

S(2,14dB)
H

&

5

1.0 15 F1)
Frequency (GHz)

Fig. 4. Simmlated frequency response (amplitede and phase) cormesponiding

io ik basic filter cell of Fig. 5. The imserion leases obisised by electricsl
simulation of the aqervalest circoil model are also degrcted (Uhin Line).

nificanily improved. Since the position of the spurious response
15 ol known @ prioerr, in practice, we have set the transmission
#ero frequency to f, = 2. From the previcus equations, the
parameters of Fig. 3(b) have been inferred, and the topology of
the basic cell [see Fig. 3(a)] has been obiained. The model de-
scribed in [ 18] has been used to obtaim an initial guess for CSRR
dimensions {the validity of the model is sobjected 1o conditions
that do net exactly apply in our ¢ase [1B]), The coupling ca-
pacitance O, has been adjusted by partially removing the metal
delimited by the CSRR contour, The length and width of the
grounded metal wires has been delermined from independent
full-wave electromagnetic simulations, carried oul in microstrip
transmission lines loaded with these elements, where the re-
sults huve been compared to those inferred from their equivalent
lumped-clement circuit models. A similar procedure has been
used to determine the geometry of the serics capacitances, From
this initial layout, the frequency response of the complele filter
has been simulated by means of the commercial Agilem sofi-
ware Momentum, thus making visible the position of the spu-
ricus band To eliminate this band, f. ha been forced 16 coin-
cide with the center of the spurious band, and the model param-
elers have been recaloulated isee Table [). To determine the final
lnyout. we have adjosted cell dimensions (starting form the pre-
vious topology ) in order to fit as much as pessible the electrical
response oblained from the latter model parameters. In practice,
this is simple since cell bandwidth is mainly controlled by LP
and €, (provided f, and f, are distant enough). Therefore, we
have adjusted stub dimensions and the eiched area inside the
CSRRs 1o match the required bandwidth, while the transmis-
sion zero frequency has been tailored by scaling CSRR dimen-
sions, The geometrical parameters of the final layout for the
basic cell are indicated in the caption of Fig. 3 the parame-
ters of the Rogers RO3010 subsirate have been used: thickness
h = 1.27 mm, dielectric constant £, = 10.2),

The simulaed (using Agilent Momentum) frequency re-
sponse (amplitude and phase) of the single cell structure is
represented m Fig. 4 and compared to that ebtained from the
electrical simulation (insertion losses only) of the equiva-
lent-circuit moddel (with the parameters indicated in Table ).
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Bz 5. Layewl of e labncuicd (o} penedic Glies (b smmulaied. and
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hnes s 456 con Do (b the ssmmlawed snservon Josses for @ convendooal
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Coenpanson of the layosis 1s also shawn m (Bl

A peasonable fit between the electrical and electromagnetic
zimulations has been obisined The simulated and measured
mgertion and refurmn losses for ke fabricated three-stage e
[obtmimed by means of an Agilent $T20ET veetor network ana-
Iyzer (WINA)] are depicted in Fig. 5. Thoanks w the transmission
zepa, the frequency response is spurious free up to approxi-
miately 31, (this tranzmission zero is clearly visible in Fig. 4.
where it 13 not obscured by parasitic resonances smee only one
atage has been considensd in this figure). In-band insertion and
retum losses are pood (e, [L o< L5 dB and RL = 17 dB), and
frequency selectivity at both band edges 15 high with near sym-
metric iransition bandz. The meazured FEW i FBW = 8%,
which coincides o a good approximation with the nomiml
value {the discrepancy is due to the namow-band approximation
related to the nonideal admitmance inverters nsed). Cell dimen-
sions (length) are small as compared 1o signal wavelength at
Fo e, 1= AST) Further mimiaturizstion can be achieved

26k

Q.40
038 e
s o,
Y
@ 0,35
ﬁ. Q34
0,32
l::I'all"'l-u‘.?l £ e [} 1 2 3
4lrad)
Fig. 6. Dagperaon relatnon mep aed in & Brllsoin desgram somesponding

e the eqmivalent-gaauil mmede] of e basde fler el By b dhe wase vegtor in
vacuam (ks = 2xf /)

with the penalty of critical (smaller) dimensions being closer e
the limits imposed by the fabrication technology (= 100 ym),
To aveid problems related to fabrication tolernces, we have
considered critical dimensions substantially larger than 100 um
with the result of a moderately small cell size. In Fig. 5{b), the
simulated frequency response (insention losses) obtaimed on a
coavenbional microstnp coupled line bawdpass filter with sim-
ilar performance is also inchided [layout comparison is shown
in the inset of Fig. S(b)]. As compared o the conventional
responise, where a spurieus band is present at 2 f,, Gur prototype
device filter exhibits near 40-dB rejection at that frequency
andd deviee length, excluding access lines, 15 2.4x shorer,
Obwiously, the sie of the conventional device can be partmlly
mproved by lolding the coupled hall-wavelength resonators in
a U-zhape. However, the resonstor’s length cannod be reduced,
contrary to our basic cells, where the lmits of minturzation
are given by technological constraints rather tan by the signal
froquency

This is the first time that a lefi-anded ransmission line bascd
on CSKHs is employed for the design of a bandpass filter with
controllable (1.2, prediciable) bandwidih. In Fig. 4, the positive
phase {90} of Sz, obtained at [, cleardy points out the lefi-
banded namre of the synthesized srocture. Nevertheless, from
the equinalent-cireuin medel of Fig. 3b), we have obtained the
dispersion relation (Fig. 6L In view of the resul. the phasce and
group velocities in the allowed band are antiparallel, a necessary
and sufficient condition for lefi-handed wave propagation

8. Chelyshev Bandpass Filrer

W bavie also synthesgeed o tard-ordier Chilyshey bandpass
filter with £, 306 ripple and 9% FEW cemercd m f, = 2.5 GHz,
The procedure explained i Section [1-A has begn used al-
thangh, in this case flier sages are not identieal on asesumt of
the different element values g; of the low-pass filter prototype,
These have been nferred from table values comesponding to the
considered ripple and, from (8), the 3-dB bandwidth 2, for cach
resomatoer has been ebtained. Frem these values, cirenit param-
efers for either filter section have been caloulated by means of
Ay and (930123, and the seeding Giller layout haz been inferred
as explained earlier. By forcing the position of the transmission
zergsat the comvenient values, element paranieiers have been re-
calculated (see Tahle [Ty and the optimized filter luyout has heen
inferred, as explained in Seetion [-A (see Fig. 7). In this case,
two ransmission zeros al 4 and 5 GHe have been considered
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TABLE Nl
ELEsmT VALUES FOR THE BEQUIVALENT-CIRCUTT
MoDEL oF THE PLTeR oF Fio, 7

| A3 A% 2050 0LO5S
2 63 a7 37T 103 07
i 063 AR 6.1 2050 0.059
0.5 e Y 1lmm
128 o ’ '
L_I
4,47 mu = ! ! |
i 116 mum
] e
—r| d— 042w
Fig. 7. Lavour of the Eabncated prodotype Chebyehey bandpass filker and

redevann dimensions,
0
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for the mbaenied Chelyshes bamdpass filter. The mserton bosses ohimned from
circmt samulanon of the squivalent-cureun model of the lier (than line jand from
the lowr-pass filier proiotype mansfommation (doned line) are also depicied for

G AT

ter repect e spairsonis band. This protetype device has been fab-
ricated on a Rogers ROMO subsirate with dielectric constant
£y = 102, but thinner dielectric layer {ie., fo = 0635 mm).
The measuimed Frequency responss is depicted o Fig, 8 nd com-
pared to that obtained from the equivalent-cireuit model (by
electrical simulation using Agilent ADS). [t has been also com-
prewresel nor thee saman ke Trequeney response mfemred on the et
madel ohtamed by frequency and slement wansfermation from
the low-pass filter prototype. Very good agresment between the
ebectrieal siulaton of the squivalent-corenn maodal of the filer
and the circuit that results from rmsformntion of e low. poss
filter prototype has been found in the region of interest. This in-
diestes that the lumped-elememt model of Fig. 3(b) con model
Do very pogd approximation oy stadard appeoXim@aion m-
ferred form the low-pass filer prototype. The slight discrep-
ancy between the measured filler FEW FBW = 73 and the
nominal valoe has been explained earlier with reference 1o the
previous periedic filter implenentation. Moreover, it has o be
token imto account that losses have been neglected in the elec-
trical samulations, Measured in-bamd insertion and refum losses

are [L = 1.9 dB and HL. > 13 dB, respectively. Finally, we
wank to again highlight the small dimensions of the device with
a length, excluding sccess lmes, of [ = 245 (A being the signal
wavelength at the central filier frequency ). As compared o con-
ventional distributed approaches, the design methodology pre-
sented in this paper makes it possible 1o simulianeously achieve
small dimensions, low losses, high frequency selectivity, and
goed out=of-band performance

IV, COMCLUSION

A new design approsch for the synthesis of compact mi-
crostrip filiers, bised on the uwse of CSREs, has been presented.
The basw: filter cell consiats of the combinanon of CSERs,
shunt stubs, and senes gaps. As compared to previous CSRR
implementations, the addition of shunt stwbs w the basic cell
has provided the required Aexibility to synthesize frequency
responses with comrallable bandwidih. The squivalent-circuin
miade] for the basie cell, where shunt stubs and seres paps have
been modeled by lumped imductors and capacitors, respec-
tively, and CSEEs have been described by parallel resonant
tanks (capacitively coupled to the line) has been proposed
We hove also presented a desipn methodology where circuin
parameters are determined from the main filter specifications,
namely, the ceniml frequency and FEW. It has also been
shown that the imnsmission fero of the structure plays a role
to improve the out-of-hand performance of the filter. To illus-
trate the potentiality of the proposed approach, Two protofype
device examples have been provided, (me s a thoee-stage
periodic structure designad to exhibit the central frequency at
fo = 1 GHz and 100 nominal FEW. 1t has been found thst the
misnsured frequeney response fits the twgeted specilications
to a good approximation. and the firsg spurious band does niot
appenr up o 31, Moreover, it has been demonsirated thag the
structure behaves as an effective (cominuous) mediom with
left-handed wave propagation in the allowed band. Based on
the concept of metamaterial, this has been the first planar fileer
implemention subjected w aciual specifications. The socomd
example 15 an order-3 Chebyshey bandpass filter with 0.3-dB
ripphe and 9% FBW centered at f, = 2.5 GHz. The frequency
response mewained on the fabricated structure has been Tound
o satisfactorily agres with the ideal frequency response in the
region of wterest. This, together with the small dimensions,
a consequence of the small electrical length of the resonators
employed, makes the proposed approach very atractive for the
dissign of compact planar filters
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GiHez are for the noich fregeency and the radiation pablerme an 306
and .18 GHz are for the passhand fregoency. The measared
raciation patkems o the passband frequency are aboat e same for
Uhe sinermics bothy witly and without the Ll-slon The menssured results
st that the radsation paiterms inihe y-7 plane are commcal and the
patcms in ihe x-z plame ase nearly ommddisectional for all ihe
measured frequencies.

Figure 8 shows e measured peak guin of the proposed anlema
with and without the Li-glor, The rotcles of 10- 128 magmatdes
at 5.25 GHz have been created by imserting the U-slod. For the
olfier frequencies outside the nodch frequency band, the aniemma
gaim a5 about e same for the antenna boly with anc without e
L=glod,

4. CONCLUSION

A frequency-poiched UWHR planyr monopole anienna with L-
shape grownd plane has been presenicd. The measured resolis show
et 3 sharp frequency-bard motch bas been created very close 1o
the ceptre frequency of e 5-GHe WLAN frequency baml by
imseriing the half-wavelength U-slot.
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ABRSTRACT: In this paper, movel microstrip band-pass filfers with
sl cdimensions and wide bandwidth are proposed. The devices are
Bevsed om @ mew Dpe of lumgped resomators recenily reporied by ihe au-
thors. doubleslit complemeniary splitring resonators (DS-CSRRsh
Froperly combined with grounded stubs, and coupled by means of vari-
alde-nudlh Ironsmpspon-lde seclons, Mese resomafors provide Bhe mec-
extry homdwidiths for the design of widebamd band-pass filters in mi
crestrp techmology. Te ailusirate the potembalily of e proposed
approech, a S order protonype device with ceniral frequency f, = 38
Gl and 7% fracoona) bondwidih bas been designed cud fobricaled,
The measured frequency response revacl that indbond losser are below
1 aB, while vhe remirn focees are korger than 13 dB High-frequency
sedectivity has Been aleo abiawed, with very sharp cutoff v the spper
Bomd edge and 4008 rejection af 2.3 GMz These wide bands are not
earily obdamable with comvemtions] filter implementafions. Thir ol and
the sall dimensions, derived frem the use of DSCSRRs, make the pro.
peted approck very alfractiee for thoee applications reguiring wide
Bemagwidths for data tramsmpsston. © 20005 Wiley Penodscals, Inc.
Microwave Opt Technol Lett 46 343-346, 2005, Published online im
Wiley InterScience (waw . istencionco wiley comp. DOL 1002 mep.
20082

Key words: complesmentary splu-ring resonators (CSERa ) microarmp

techmo logy, micrmwave flkers

1. INTRODUGTION

Recently, a new class of lumped resonalors has been used for the
design of requency-seleclive struclures i plandar Grond lechnol-
ogy [1]. The main relevant clarmclenstic of all these resomions,
which are imspired on the canonical opology propesed by Pendry
[2] (see Fig. 1), is their ebectrical length, This can be made very
sienll dise b0 the edge capacitance between concentric nogs. There-
fore, these msonatins can be considered = planar lumped (raber
than distributed ) elements, which may open ithe door o new design
sirategies where device mimatanzation is of major concemn. This
paper deals with one of such resonators, hat is, he double-slit
complementary split-ring nesomioer {DS-CSRE) amd it application

Figura 1 Topology of the SRR proposed by () Peadry, (b} D5-SRE.
and () DS-CSRE. Metal regions are depicted in grey
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Figure 2 Topology of the basic hiller coll and oquivabest-circuil mobel

tor e design of wideband band-pass fillers. The electromagnetic
bebavicr of these resonators was studied in o previoas paper | 3).
DE-C5RRs are the complementary counterpard (ihal is, the nega-
live imaged of DS-5KRs, which are in turn o modification of ihe
hase SER topology, whene vo sliis per ning (insicad of one) are
ciched in opposiie sides, as depdoied in Rgere 1. From dualiiy
argurments, il s been demonstrated thal both the DS-5RE and ihe
DS-C5RR rowghly exhibin the sume mesonant frequency (for an
identical resomalor’s geomelry), whicls is pwice he resonat fre-
quency that an SRR (or a CSRER) with identical size exldbiis.
Whereas SERs and DS-5REEs are essentially (although no exclu-
sivelv) excited by an axial magnetic feld, te complementary
pamicles (CSEEs and DS-CSEE) are namrally dnven by 3 Hme-
varving clectric ficld with a nonmegligible component paralle] v
the ring axis [4]. In micresinp echnology, this suggesis that both
ChHE: and DS-CSEERE: should be elched in the groand plane,
e rieath the conductor strip, Following ths idea, stop-hand
siruciures based on CSERs were previonsly fabricated, in which
signal propagation was inhibiled in the vicinity of CSER neso-
pance due o their eledne coupling to ihe line [4). It was also
demonstrated that by merely wdding a penodic amay of series gaps
ciched in the conductor stnp, e previous rejection-band behavior
switches 1o a band pess, with backward (or lefi-handed) wave
propagaiion [5]. However, in the structones repomed thos far, we
have neither followed a systematic design methodology oor made
e of D5-CSHERs The main sim of thas work is o demonstrae
lewt DS-CSHRs ame very wselol panticles for the design of widk-
band band-pass filters in microstrip technology. Due 1o their small
dimensions, the impact of these resonaiors on device mindatenza-
licw 1% very important, This is specially apparent in wideband and
Inghly selective hllers, whene maltple stages are nomully re-
quired 1o satisfy the targeted specifeaiions.

2. FILTER TOPOLOGY AND DESIGH METHODOLOGY

The topology of the proposed filker is based on e basic el
depicied in Figore 2 This consists of a microsiip line wiih
DS-CSKERs eiched in the back metal laver (groomd plane) and
grounchsd stubs, wlach operale as shuni connecied indociors. The
cquivalent T-circoit mode]l of the basc filier cell is shown in
Figure Jbb, L. is the inductanee of the stub-pair combin:tion
wlabe ©, ad L, oeode] the D5-C5RR, whach is elecimically cou-
pled to the line through the line-to-ground capacitance C_. In order
to conirol the coupling between adjacent resonators (which actu-
ally comprise the coupled DE-CSERs plos the grounded stubs) the
widtly (and heiee the Claraclenstic impedance ) of e iransmission
lime 15 an adjpsable parameter. Sance e separation belween
comseculive DE-C5HERs is negligitle and these resonators are
clectrically small, the wransmission-line 2echons corresponding 1o
cach filier stage can be actually nvedeled by their lumped-clement
texkel, Thus, in the circuat of Figure 2b), L is the line inductane,

while the line capacitance 15 idemtihed with the above memzoned
coupling capacitance O

To determmine the circoit elements, we appeal to the generalized
band-pass filter network (Fig. 3), where shum resonators are cou-
pled by dckeal achmanizmos inverters witl novmakized admatianee f
1 6] A1 e central Alter freqoency §,. e phase sl between
adjaceni stages is ¢ = ], and the mage impedance is given by
the refercnce impedance at the ports £, I these conditions are
applied o ihe T-circuil model of Figure 2ib), ihe senes and shant
impedances at f, are found 10 e gven by £, = jF amd £,
—J& . mespectively. From these impedance values, we cam obiain
the line inductance according o

[

£y

"
o,

(1

while ihe following comdition for ihe elements of the shum feac-
tance s hold:

Lo, — L L os)(€, + €, .

Lal(C + O = Call(LCut—Th =1 &= @

Since ihe shoni reactance depends on four circoii elemenis,

thiee additional conditions are necessary 10 anivocally dewemmine

these elements. The posiion of the mnamnission sere is ome of such

conditioms, This 15 given by he frequency that nulls the shont
impedance as follows:

1
" I . 3'
LN T ”

The two renaining equations are given by the 3-dB frequen-
cies, oy amd oy, of the T-circuit mode], At these frequencies e
shunt impedanoe becomes £, = — 120 2 and infimiy, respectively.
There fore,

(40

Loy = Lol €.+ €, 4
Laill, + C) = Comb L Con = 1) =1 2"

L€, + C) — ColliLCawl =1 =1 =0. (5

Whereas Egs. (1)-(3) do not depend on the filier stage {a single
ransmission Lero is considered), Egs. (4) and (3) depend on the
S-dB frequencies, and hence vary from one stage 10 the ofher
Mamely, these frequencies are given by the 5-dB bandwidih, 4,
[y — awapo . which k& related o filler fractional bandwidih,
FEW, sccording 1o

2FBEW

v L]
N

where g, denotes e element valves of e low-pass [ller proto-
oype. As lomg as ihese ebements differ from one stage 10 the other,

Figura 3  Ceneralized band-pass iller metwork with shust resonators and
admiltance inverters

344 MICACAYAVE AMD OPTICAL TECHMNOLOGY LETTERS / Wil 46, No. 4, August 20 2006

114



ceepeyeeseeee- 0B

f(GHz)

Figura 4 Tangeted apecifications (insenson losa) for the wilde basd paas
filier prototy pe (grey regions sepresent forbidden loci)

A and ihe 3-dB frequencies do also vary, For any given set of g
values, the 5-dB bandwidihs are firsd detenmined following Eqg. {6,
and iy el o, are obtuined (equidistance wilh o 15 imposedy per
filker siage. From tus, Egs (10050 are numencally solved and ihe
circait parameicrs ase thus inferred. The tramsmission zero 18 et
close to ihe upper band cdge to achieve a shasp fall-off.

T obtain the final Llavoul of the dilferent slages, we nake vse
of the male] reported in [3]. From s mode], the topology of the
D5-C5RRs can be determined However, this is also influenced by
the coupling capacitance C,, which is related to the imiemeal
dismncier of the DS-CSREs. To simultaneously satisfy the values
ol €., L, and ©, necessry 10 syntlesize the bandwidiles pursued
i Uk work, e wopology of the DS-CSRES has been fowmd 1o be
the prefermed one. The use of CSERs leads o extreme valves of the
ring dimensions aul hence this topolegy has been discarded. The
widih andd Rength of e shom stubs has Been determined [roim
inclependent Tull-wave electromgnetc amulations of ransmis
sion lines loaded wath these elemems, wiich ave been compared
to electrical simulations on tramsmission lines beaded with ideal
imcluctors, Finally, the width of the transmission-line sections has
been detemmined in order 1o obtaim the line inductance given by Eq.
{1k mimce the Aller-section lengihs are ool identcal (dee to ihe
vamiable DS-CSER sized, we sequare alighily nareower Himes in
thase sections with smaller edched rings. Obviously, the final filser
lawot is obiaaned by meins of an optimization algoritm, included
i the commmercial sofbwane Aplent Momentom, which has been
] (hwoaghoul s wirk,

3, RESULTS

Following the previous methodology, we have designed x micro-
slap banc-pass filer ta (s 10 de specificanons given in Figare
4. Since small dimensons afe also parssed, we have limiied the
mumber of filier stages 1o five. To preserve in-band losses below
the targeted valve (1 dB ) and simalaseously achieve the required
outeaf-banel rejection, mther than vang 3 standard fregquency e
sponse, we have deiermaned g, by means of an oplmization
algorithm (this is not required for standasd approximations, where
e g values are knownl, Tles oonsisis of leaving the g, values as
vanables, sweeping then, and deriving the generalized band-pass
filier (via frequency and clement iransformationy and, from i,
obiain the frequency response by electrical simulation (nsing Agi-
lemt ALS). To nedoce the deprees of freedom, a symanelric leer
has béen considered, so that aclually (hsee differenl valoes for g,
are pecessary o determmne. Following thos procedune, we have
found that g, = g« = 105 and g, = g4 = gy = LB iwhem
the subindex denctes device siage) are appropriase valoes for the
symthesis of the required filler response. From these values, we
bave determined ihe elements of the equivaleni-circuan maxlel per
filber stage amd. finally, the lavout of ihe filter has been inferred
{Fig. 3. For ihe external stages, (he lower valees of g have lead 1o
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Figura &  Layow of the fabncated flier and relevant dimenssons, Fog the
exicrmal DS CSRKs, nngs slof and seprmiios ame 02% mm, while for the
2% 3, and 4™ stages ihese are 030 mm. The external ing's mdius is
approximately 112 g f,

a widier resonator tandwidih, and 1o obiain the required clement
paraneiers, DS-C5REs pairs have been necessary. The device has
been fabncaed on a Rogers ROM0I0 subsiate with dielectic
comstaml & = 1002, loss angent and = 00023, and thickness |
1.27 mun ia standard photo'mask eiching echniqee has been
used), The simulated and measued (usng am Agilent 8720ET
vedlon nelwiork analyeer) frequency’ responses of e device, de-
plcted in Figure &, show thar the argeted specificalions ane satis-
fied. The measused central freguency and fraciional bandwidih
five been foand (o be f0 = 58 GHz and 31.2%, respectively.
Measured in-band losses ane below | dB between 3,360 waxl 4,15
GHe, wath an optimuem valee of 0.7 dB at f . Betwmn losses bebier
than 15 dB have been obtained between 337 and 4.27 GHz
Finally, the cut-of-band hiller perbommance s good with Ji-diB
rejection @ the desired frequency regiors. The sre of the filker,
exclading socess himes, is 30 >0 1d mm These Rmensom ane
sialler an these recently reported in [T] for 3 wide band-pass
filter with sumalar andwidih and cenmtral frequency. Moreover, our
mezasured in-band inscrion and retormn losses ane clearly superior
than thise provided in [T]. With these dimmensions and perfor-
imeance, il 1% beleved thal these Rlters may find practical application
i many sysiems regairing wide bands for data ramssmssion.

4, CONCLUSKON

A new deagn approach for the syothesis of compad macrostnp
flters with wicke bancwidite, based on the ose of double-shi
complementary split-nng resonators {DS5-CSREs), has been pro-

A ors
= =] =]

§(2.1). S{1.1) (0B}
8

@
=1
o

2
Fraquency {GHZ)

Flgura &  Simulated {dashed line) and d {eodid line) ineection and
retum losses for the fabricated prototype. The slight discrepancy between
simadatzon and measurement is thought to be due to the ideal vias consid-

orod in the simulaion
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o It Bas been demonsirated Oen (hese wicke Baids ail snall
dimensions can be achieved doe o the combination of groundsd
stubs and D5-CERRs. A fabricated prototvpe bond-pass filter with
3% fracional bandwidih centered m f, = 5.8 GHz has demon-
sirated Iigh performance, willy measured in-bard bosses Below 1
dE, out-of-band repection above 40 di, and small dimensions, Tiis
wirk may open the door to new design siralegies for the synihesis
of wideband planar filters.
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ABSTRACT: A mew phased-array driver file for a heo

arrgy i proposed ta tis paper. This deever, designed woag @ so-port
phase discriming lor, cutemaricelly conrols the phase of one anieans-
aFray element i order o maximize the Feesived power. The resulls for
g plased teesantenma away aperaing ar 245 GHr are presented and
discuserd © N5 Wiley Peniodicals, Inc. Microwave Opt Techaal Lett
A 36-39, I005, Published onkine in Wiley InlarScience (www,
imterscicnce wiley com), DOT 1001002 foop. 20083

Key words: andssg grray, phase measuremenly, SUC-por dEcrimugior

1. INTRODUGTION

A radio hardware concepl for wireless applications is preseoled in
s paper. Phased antenma amays cn be used 1o improve the
re¢eplion of o desired signal. The ability 1o vary e plase of the
received agnal is an important operation for acldeving beam
sleenig in oa phased anlemea army, Tles Beam sleening <an be
abtaned by introduciing o linear phase shill between adjncent
elemens of e anenma anay [1].

In ihe lHeraore, several phase drivers based on phase-locked
loog (PLL) circodts have been proposed [2). Basically, usmg ihis
circuit, the phase of a second paih is locked fo the phase of the first
path in order to obiadn 3 signal optimally summed through a
conventional power adder. A PLL circwit is a complex circoil that
invilves the use of volisge-controlled oscllators VOO, phase
comparators (detectors), amd low-pass fillers, These components
are comeected inoa feedback armngement in owhich the phose
detecion commpares the phase of an inpul sagnal with the phiase of
the feedback VOO sagnal. The phase-deiecior ouipui voltage s
dependent on the phase difference of the two applied inpois apd is
wsed to adjust the YOO onil this phase difference is very small. In
general, & PLL cncuit has a very namow band and, when received
signals are oul of its caplure range, there is no guaraniee that the
desined phase seiling @ each antenme elemem will be achieved.
Also, a lagh-quality microwave VOO is o coslly eomponend and
will drmatically imerease the cost of the whole sysiem

To overcome his siloation, this paper propos:s o new dniver
basecl on a widehand six-pon phase deserimanator andd a comrolhed
Pl slofler. The ax-port echnology, widely redopmred a5 a
lowe-post allernative in mcrowave measurements [3)], is osed w
obiain an improved phise detecior operanng directly i microwave
frequencies. The dx-port circoit theory has been presenied in detail
i [4). As in ihe classical PLL approach, the new phased-amray
driver uses this type of phase discriminator in order o redooe the
relative phase difference between the input signal paths and hence
maimize the macrowave receiver's RF inmpui power.

August 20 2006
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ABSTRACT: In this work, a wew siralegy for the design of microsiip
Jlpers with whirg-wide bandwdiig o propesed. Thie s Based om the
combunation of square-shaped complemeantary split.ring resonalers
(CSREs ) elched w the ground plome and g | S, L ouplmg be-
Ter el cadfaeenl Pesomators 18 gefieved by meias off LY iees, gy as
impedance veriers. To illustrate the porentialicy of the approach, a
profelpe devicd wilh 90% frachoncl Bosdwidth has been desrgaed for
operarion ai O-baad, The meanered froctional bandasdth (87% | in-band
losses (1.3 dRk and outsof-band refection (=30 af), eblamwed on g
device scaled dewn in frequency, point ent the high perfermance achier-
able wiby thir demign methodolepy. Moreover, tie first frequency para-
Filic (SPUrieus) does mof qppear wp fe three s the cemtrl filter fres
guerncy. Lhve to e swall , wide handwiilhs, owd
compalrbaity with plogar corcin tecfmology, o o Belarved teal the ap-
proach preseted @ s work can be of aonind inderenr o the design of
Jilers for witr-wiadebard applicatiowns, © 2005 Wikey Penodicals, Inc.
Micrevave Opt Technol Lete 46, 253-286, 2005, Published online in
Wilsy IsterSosence (waw interscsence. wikey com). DD 10 002 fmop,
205456

Ky words: apli-ring redonstors (S8R) complementari microsirg
Jilrers; wltra-widebamd sysiemms

1. INTRODUCTION

Recently, split-ring nesonators (SREs), ongimally proposed by
Pencley [1] (see Fig. 1), love ansacted a grea deal ol interest Tor
the design of pegative penmeatality and left-handed (LHb effective
medlia | 2). The meun selevanl claracieristic of these fesomEion is
their electrical size, which can be made very small, doe o ihe
distributed capacilanee between concentric rings. The amall elec-
trical size is 2 necessary condilion For the synibesis of effective
{eontinoous) medin based on penodic wmangemenls of tese res
oieators. In plamar techmology, the aothors have desigmed and
fabnicaied SER-based LH transmassion lines [3], and have applied
s comcepd 1o e design of narrow bamd-pass fillers in coplanar-
wiveguide leclmodogy [4, 3. The improvement of RAller perfor-
mance and dimensions by combining SREs with shoant comnecied
matial wires and serses gaps has been reponied receniy [6). Highly
selective svmmelnic responses amd small dimensions (hat s,
length [ = A3, wath A the sgnal wavelength an e central fileer
freguency ) have been demomnstrated in o fabricaied protoiype de-
vice with 5% fractional bandwidth.

Figure | also depicts the complementary SRR (CSRR). This
particle, recenly proposed by some of the anlors [T]. 15 (he
negative image of e SER and 15 ihe constitutive element lor the
symibesis of pegative-permatiivity media. Since this pariicle must
be driven by am axial time-varying electric field, rather than by an

Figure 1 Tepobogy of (a) the SHR proposed by Pendry asd (b) CSER
(metal regions are depcted 18 greyv)

axial magnenic field (as is the case for SKE<), negalive pemmitiv-
iy, as well as LH iransmission bnes, are preferably (alihowgh not
exclesively) implemented in microsinp techmology. To this end,
CHERs should be eiched in the ground plane, oodermeath ihe
conducior sinip, where the clecimic feld inemsitly is orthogonal 1o
the plane of the particle. Following thas ides, namow band-pass
siruciures with backward-wave propagation have been mecemly
fabricated, with comparable performance to those periodc hand-
piss Allers implemented in CFW by using SREs [B]

In the ¢ied SER and CS5RE band-pass filter prototypes, the
filber banclaidih has ool been adjusted vo any targeted speci heation.
In eiher words, rather than following a well-established method-
olegy aimed at the design of band-pass stractueres with controllable
bamdwictly, we have simply pursued e synthesas of marmowband
SRE (or CSRE) loaded iramsamssion lises, with the optirmum resall
of a 5% fracticnal bandwidih, measured on a device designed for
operation at the C-band [&]. [n this work, band-pass fillers based on
CSE R loaded mrerasinp lines wilth lractional Pamndwidils exceed-
ing S0°% age presenied for the firs nme. The filter stages consist of
square-shaped CSRES, eiched on the groumd plane, comianed with
shunt stubs, which are grounded by oweans of melallic vias, In
order 1o enbance and contrel the bandwidih, these stages are
coupled b means of J | admittamce inveriers, which ane
implememed by means of WM nes, Doe 1o the CSRRsub com-
hivestion, e 3-dB bandwidih of the shunt resonelors can be mad:
very widk:, and filler bomsdbaidilis s lagh as 9% are potentially
achievable. Specifically, the fabricaied protosype exhabiis a frac-
tonal bandwidith FEW = E7%. If is worth mentiomng that the
lower edge of the first spuricos band is allocated ai approximaiely
e limes the central frequency, These ultra-wide bandwidihs and
shopeband rejecion are wH samillaneons]y oblamble with oo
venional distributed approaches [9], unbess combined low-pass!
high-pass filter stages are cascaced [10], Iis believed foar e
proposed structures can be of practical intercst for olirs-wide
band-pass filier (UWBFF) applications, where high-data-raie
ITANSIESEIon i reguired

2. BYNTHESIS OF UWEBFF BY MEANS OF CSRAs

A iypleal tavoul for the proposed filiers is depicied in Figure 2
{eorresponding o0 3 *order implementation), The grounded subs
are mrededed by shuml-commected inductors, L., while CSHEs ane
descnibed by parallel resomam danks (with inductance [, and
capaciiance ) elecinically eoupled 10 the line ihrongh the eapac-
ilamce of the substrate, O The nxedon/CSRR combination (omns
thez shunt resonator hat should be mlored in onder o achieve B
required filter specifications. These resomtors are coupled by
admattance inveners (with nommalized admattance J = 1), that are
implememied by means of W4 lines. Thus, the egoivalent circuit
vkl For the basic cell of the fler is that depicted in Figuee 2ib).
This circuil model fits 10 the generalized band-pass fller petwork
[soc Fig. 2ich] that resulis fromn frequency and clement transfor-
meaticon of the low-pass filter protetype [11]. In onder 10 detenmine
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Flgura 2 {a) Layost of the CSHR -based hllers. (b} equavalent-cincwmit
madel ol the basic cell: (¢) peneralired band-pass filter based om adrmil-
laRcE 10 veedters sl dlvanl resoRal o

e element valoes Tor s circuil, the resonanl fequency’ o, 5
well as the 3-dB fmctional bandwidih of the resomtors, given by

L1

st be knowa, [n o1y, ey, and ey, are e 3-dB angalar freguen-
cres ol he resomators, The mesonanl frequendy o, wiich is e
fregoency that nolls fesonator™s admanance, shoald coincide wiil
the cenifal-filier frequency, and hemoe is identical for all filwer
slages. For e parallel resonant tanks of e arcuit of Figure 29(¢),
the bandwadih is given by

2 gL

'j"=.'.f_ Ilif-:'

]

where £_ 15 the reference impedance at e ports, Since L, amd O
are inferred from the element valses g of ithe low-pass filler
profofype according fo

1
€= l}-'“'ﬂ J*’ (3
amnel
) ]
L= it (4}

bry introducing (3) and §4) in (2}, the following expression for
resorabor bandwidth resulis:

ERW
.

(5

For a periodic filicr, &4 does pod vary with filier siage. In ihis case,
the valoe of g, mecessary o caleulale 4, can be obiaiped by
consicenng o low-pass filker prolotype with ddentical element
values, BY Torcaing of o exiabel the =43 cutoll an the normahzed
@ = | rlfs angular frequency, we oblain g = 1.521 apd heoce
A = 1.5 FAW,

e e
PRd BACACAYAYE ARD OPTE
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To uvmivocally determmime (he elemen values for the aquivalent
circnit (shont resonaior) of the proposed filier, four independent
cquations are required. One i given by the open-circnit condition
al resonanee as follows:

Lo, + €) — Cal (LCo, — 10— 1 =0 )

Twor Turiher equations anse by Forcing inserion 1oss o be i, = 3
B @l o Al ok, Where (hese angular requencies are oblained
from (1) and (5), subjected 1o the additional constraint of being

cquidisianl froam . This gives

.F.;f..q--:ir ¥ 'If‘,] I‘.:"": ;,.I'f T
LeaflC, + €) — Coml L Coxi — 1) -1 2° i
L_.F.,..-;if'. Sy A 7

= (2

L | 1i=1

3

Lo il L0

Finally, the fourth equaison is obiained from the transmisson-zero
freguency:

1
I S Jic, s €
2o yLic, +
In prapciple, 1 obain a aymmetnc frequency response, . <hoald
be sel o f, 2 f,. Howewer, these filier simciones exhibin a
spunious pass-band above §, which is melaled 1o dynamic reso-
nanges and is dee o intemal nefledions W the siob posilions
(indociof-coupbed half-wavelength resomaiorsh. As long as this
spunons band lies beyond the pass-band of inienest, and boih bands
are clearly dilferentiated, the parasiine band can be sppressed by
approximately seiting . io the ceniral frequency of this band
However, for UWEPPEs, the parsiie band may appear Close 1o the
wpper-transition band, [1 s occors, the wpper-transition hand is
severely depgraded, while the rejection of the pamasitc hand by
tailoging the irasmassion 2ero may be a difficolt (or even impos-
sible) task. The meason is thad, as f, is closer 1o the upper 5-dB

fredqueiscy ey, e amore Bihcull os e syoilesss of the Olter by

mezans of e proposed ropeogy, sinee e element vales meay ake
extreme values. Nevertheless, even under these reverse conditions,
a filter symbesis with spurious pass-bamed rejection is possible by
cascating CSEEs (uned at the spunous fregoency ) between the
filer amd ihe catpant porl. These cascaded CSER s effictently inhitai
signal propagation at their resonant frequency [T]. Since the posi-
om of e spurious band is ool Known a prioa, . is oiginally
forced 1o f, = 2 f,, this parsmeter is finally adjusted o oplimaze
the out-of-band filler belavior. Only if the spurious freguency is
slgnificanly present after opimization, sddidonal CSREs will be
cascaded to e filter,

Obvioudy, during optirmdeation, Eqs. (609 e solved amd the
circuil parameiers are obtained From them, ithe geomeiry (layoui)
of the unit cell is inferred. Specifically, the CSRR dimensions ane
oblmned from the meckel explaimst in [$] Actually, this model
does mod deermane umvocally CSRE damensoms, bul we cn
Bl Troun o, simce Oeese chine nsions e be calored o order o
obiain the required valee of C_ also, which is essentially de pendent
on the CSRR mdies. The swb dimensions are determined from
imlepenlent Tull-wave eleciromagnetic simulalnoms of mECrostrip-
leaded hnes, winch are compared 10 elecineal amulatons {camed
ol by means of Agilent’s ADS) of microstrip lines loaded with
ideal imdaciors of value L.
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Flgure 3 Simulaled inserison and retum losses for ibe struciure of Fig.
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3. REBULTS

We have designed a periodic UWBPF filier with the following
speciications: FEW = 90%, 1, = 6.8 GHz, sl order ¥ = 3,
Following the previous desgn meldology, we have oplirmased
Ui Iransmission-sero Fequency amd, from e fnal crcint-clement
values, we have obtained the fileer layoot, which is that depicted in
Figure 2 {the parameters of the Rogers ROS010 sabsiraie, that is,
dielectric constam ¢ = 102, thickness & = 127 pem, have been
consicensd). The simuolated Trequency response of this £lmociane
{obixined by means of Aglent Momenium) is represented in
Figure 5. The frequency parasitic related 10 the presence of an
ulesred anductor-coupled Tall-wavelength resonalor {as ex-
pladned above ) can be appreciaied very close 10 the upper edge of
the band. There 1s also an addidomal marrosy bamd &t 17 GHz,
which is hought 1o be die toa 2™-order resomance of the CRRRs,
To suppess these bamds, two properly ned CSREs ane elched al
the flier catpot. The layout of the fioal filler and ithe smuolied
freguency resporse ane depcted in Figune 4. The FEW that results
from the simulated frequency response is elighily lower than ihe
nominal value. This is expected on accoum of the limiwed fre-
quency range of lhe adimttance inverters, bul das effect could be
compesmated by over<Bimemiomng FEW,

We love [bricaed a protolype device scaled down in e-
quency on a Rogers ROG010 subsirate with identical dielectric
consland (& = 1026, but thicker dielectmic layer ( = 635 pm).
The lateral fAller dimensions bave been scaled (e siime factor as
teckness, w0 hat tee crieal (Jower) dimensaons ane aclievable
wilh cor available lechnology (a siandad pholo'mask-eiching
techmigue k. The measared frequency response is depicled in Figare
5. Groodd agreement between the amualanon (onginal you of Fg.
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4 and measureneenls has been ablained. The measured (mclional
bandwidth is FEW = B7% and the band losses are [L = 0.3 dB
with 1= ripple, while the relom losses are in the vicimily of RL =
10 B We would like also to lhgldight e e first spanoos band
arises approximaicly at 3f . Therefore, the out-of-band filier be-
havior is quite satisfactory, with rejection levels above 40 dB
between 2.2 and 3.2 GHz and above 20 dB op 10 3.7 GHz. These
performande and dimensions have been possible dse (o e pro-
posed filer-desagn appeoach, whoch 15 of special interest for U
symibesis of planar filters with wltra-wide bands.

4. CONCLUSION

In concluszon, 1 has been demonstrated that CSRERs are very
promazing candidates for the design of olira-wide band-pass fillers
in planar technology. [n ihis work, microstnp filiers with mearky
S ractional bandwidith have been designed and ibnced. The
key aspects of (he devices are thear anall dume mions, low im-band
losses combined wiith high out-of-band rejpection, and wide stop-
band above the pass-band of wierest. The laiter 15 the foremosi
characiensitc of ihe proposed sirsctures, and is wod achievable by
means of conventional distribuled approaches. The asthors are
confcent about the application of hese planar strociores 10 lele-
COMANBIMNcAon yatems requinng gh-dala-ransrmsasion rales.
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ABSTRACT: Thés paper presenis D peslizanion of @ hyfrad romable
phase shifter. The principle advantoge of the hvbrg approach is the fow
codl af b varacker diedes. The phare shifter empiloyw g varable-veloc-
iy wranamision le obtained by periodicatly Iading @ coplasar
waveguide (CPWpwirk the vargetors. The desigmad phase shiter is abie
e produce o varmble phose ahelt from O° 1o 1807 o1 28 GM2 with o
iR psertion load of F OB The returm loas 13 beiter thaw — [0 08
wver glf the pliase siates. © 205 Wiley Pencdicals, Inc. Microwave
Opt Technol Lett 46; 286 -289, 2005, Published online in Wiley Inler-
Soweme (waw isterscionos wibey comp. DOD 1001002 mep 20967

Key words: fumahe phase shifter, transmission fine, coplonar
wawegunin, Avirel drchmology

1, INTRODUCTION
Tumshle plese shifiers are very oseful in mamy ngh-freguency
applications: couplers, sweeping antemmas, refleciometers, and so
forth, Our purpose is 1o design hybrid volige-variable phase-
shafters. Yarnctorloaded transmissaon lines have been vsed in
several applications. using boih nonlinear | 1- 4] and linear (small-
signal} [5-T] effects of the diodes. In soane recent demonsirations
[8, 9], diode-loaded transmission lines have been wsed as delay
limes i anlenim applications. o [10], o mooolitlie phase slafer
was designed with a contimaous phase shifl from O° 1o 3607 an 20
GHz, 2 mimimem insertion loss of 4.2 dB and a retern loss beter
thean — 13 i over all the pliase siaies.

[m this paper. afier providing a brief background theory amd ihe
design-procedure descnplion, we first design a hybrid plose shafter

Lo

iy
i
£ -
]
5

Figura 1 Transmisaion-line Model

optinsized 1o work al 3.8 GHz. The pliase slalter uses o coplanar-
wavegoide (CFW) iransmission line peniodically loaded by varac-
Lot chioles canled i area belween twe central stnp il the ground
plane {wo diodes for cach secticn). The principle advamage of this
approach is the low cosi of the slicon diodes that have been used.
Our plese shifter is able 1o prodoce a vaniable phase shift from OF
o TR0 al 38 GHz wath a maximam iisertion loss of 4 4B The
redarm loss 14 better than — 10 3 over all e plase swates. Then we
demonstrabe that a 0F io 360° phase shifier can be designed if
dicdes having 2 mome abmpt dopiog profile ae ased,

2. BACKGROUND THEDRY AND DESIGN

The design of a hybrd ponlinear iransmission line s slighily
different than the design of 3 monolithic one. In the hybrid case,
the varnclor specifications cammol be oplimized; hey are imposed
by e mocam ERcner oomponents,

2.4, Background Theory
The equivalent electrical circuil of e high impedance ansmis.
siof b loaded by varactors 15 given in Figure 1,

CiVyand R, ase the voltage vanable capacitance and ihe series
resstance of the reverse based diodes. L 15 e length of an
elemeniary section The phase shafier 18 compesed of i sections of
such clementary section. (V) is given by the following expres-
SO0

Co
Vo
(+-w2)

where © 4 18 the 2ero biased capacitance, Vi 15 e barmier poten-
tal of the diode, and M s e grading coefficienl

If a lomped model is wsed, the chamactenstic impedance £, of
a noilinear ransmission line is expressed as

<

d
4 d,= d, ==/ minimum

Lo,

Figura 2 Minimiration of the reflection-cocl et method
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Complementary split rings resonators (CSRRs):
Towards the miniaturization of microwave device design
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Abstract In this paper, it is demonstrated that complemen-
tary split rings resonators (CSRRs), a new type of planar
resonators recently introduced by some of the authors, are
key elements for the miniaturization of microwave devices
implemented in planar technology, such as filters and diplex-
ers. These devices essentially consist on a host transmission
medium (microstrip line) to which the CSRRs are electrically
coupled, and additional microstructure in order to achieve
the required device performance. From the analysis and nu-
merical simulations of the equivalent circuit model of the
basic device cell, as well as electromagnetic simulations of
actual structures, it is confirmed that CSRRs are useful res-
onators for the synthesis of planar microwave filters where
dimensions, out-of-band performance and bandwidth can be
simultaneously optimized. The simultaneous fulfillment of
these aspects is a relevant advantage of the proposed struc-
tures. The possibility to implement band pass filters with
wide bandwidth and high performance, the small electrical
size of CSRRs, as well as their potential applications in other
microwave devices, make these particles of actual interest in
microwave engineering.

Keywords Metamaterials - Split rings resonators -
Microwave filters

1. Iniroduction

One of the main drawbacks of planar microwave passive
devices, such as fillers and resonators, is the presence of

umwanted frequency bands, which are comsequence of par-
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asitic resonances at the harmonics of the fundamental fre-
querncy [1]. Namely, planar microwave devices are normally
implemented through distributed elements (i.e. transmission
lines and stubs) [1]. As long as these elements exhibit a pe-
riodic dependence of line impedance with length and fre-
quency, the presence of these spurious frequency bands is
thus inevitable. However, these undesired bands may degrade
device performance and may be the origin of signal interfer-
ence between neighboring channels. Moreover, as long as
these devices are implemented through the distributed ap-
proach, they scale with signal wavelength at the frequencies
of interest, in some cases they being too huge for practical
applications. Elimination of unwanted bands has been an ob-
ject of intensive research for many years [2-8]. For instance,
several techniques have been proposed where introduction
of transmission zeros at the appropriate frequencies has been
the key factor [8]. With regard to device miniaturization, it
has been demonstrated that by replacing transmission lines
and stubs by semi-lumped reactive elements, significant lev-
els of compactness are possible [9]. In this work we demon-
strate that complementary split rings resonators-CSRRs-(a
new resonant planar element recently introduced by some
of the authors and depicted in Fig. 1 [10]) combined with
grounded shunt stubs, are key elements to simultaneously
achieve device miniaturization and rejection of undesired
frequency bands in microwave filters implemented in pla-
nar technology, These resonators can be designed to be elec-
trically small and are specially appropriate for the design
of microwave fillers and devices in microsinp technology.
As reported in [11], CSER= essentially behave as resomant
tanks that can bedriven by an axial time varving electric field
Therefore, by eiching these elements inthe ground plane of a
microstrip line, underneath the conductor strip, the excitation
of these resonators s ecasily achieved. Moreover, it will be
shoram that these CSR R based structures may lead towide {or

-.
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(b)

Fig. 1 Tapalagy of the circular CSRR (a) and SRR (bl Meial regions
are depicied ingray. Sgquarcsshaped o reciangalar geomeines ane also
possible

even ultra wide) bands if desired, this being another battle-
horse for microwave filter engineers, due to the difficulty
to implement resonators with the required 3 dB bandwidth
and/or inter-resonator’s coupling for such applications.

2. Microstrip lines loaded with CSRRs: The basic
cell and equivalent circuit model

The first CSRR-based structure was recently reported by
some of the authors [10]. In that work, CSRRs were etched
in the ground plane of a 50 €2 microstrip line, and it was ar-
gued that due to the Babinet principle and complementarity,
the CSRR-loaded line should behave as a one-dimensional
effective medium with a negative value of the dielectric per-
mittivity in a narrow band in the vicinity of CSRRs reso-
nance (contrarily to split rings resonators—see also Fig. 1-
loaded lines where a negative value of the permeability was
achieved [12]). It has been also demonstrated that by com-
bining CSRRs with series capacitive gaps (i.e. periodically
etched in the conductor strip), it is possible the synthesis
of one-dimensional effective structures with simultaneously
negative values of permittivity and permeability [13]. Such
structures, known as metamaterials, are not readily found in
nature, they exhibit very interesting electromagnetic proper-
ties (as was already pointed out by Veselago in 1968 [14], but
not actually verified until 2000 [15]), and they are of prac-
tical interest in microwave engineering. Indeed, the present
work has been inspired on these structures, although the de-
vices that will be presented can not actually be considered
as metamaterials, in spite that they make use of some of
the constitutive atoms for their implementation (CSRRs). To
achieve the previously cited performance on microwave band
pass filters (miniaturization, elimination of undesired bands
and wide bandwidths), CSRERs should be crched on the hack
side (ground plane) ol a microstrip line, combined with shunt
connected stubs (grounded an the extreme by metallic vias).
The topology of the strsciure (hasie cell) is depicted in Fig

2(a). It eonsists on a bi-port feeding struclure in microstrip
technelogy losded with o shunt connected sb and o CSEER.
and with two A/8 lines, which act as Y0~ admittance inverters

a Springer

a)

==

by

Fig. 2 Layout of the CTERR/stub resonator (a) and equivalent circuit
model (b). The CSRRs are etched in the ground plane (black), which is
in the lower side of the substrate. The impedance inverter is obtained by
means of two A/8 transmission line sections (which form a 90° degree
line when several stages are cascaded to form a filter)

Port 1 Pori 2 L

(two adjacent cells give a A/4, or 90°, line section between
resonators [ 1]). This structure can be modelled by the lumped
element circuit depicted in Fig. 2(b), where L, is the induc-
tance of the grounded stub, C is the coupling capacitance be-
tween the feeding line and the CSRRs and L, and C; model
the CSRR [11]. Thus, a composite structure formed by cas-
cading several cells as that of Fig. 2(a) essentially consists
on shunt connected resonators (formed by the combination
of the inductive stubs and the CSRRs loading the host line)
coupled through 90° admittance inverters. This structure fits
then to the generalized band pass filter network depicted in
Fig. 3 [9] in the region of interest (pass band). The central
filter frequency, f,,, is given by the frequency that nulls res-
onator’s admittance, whereas the filter fractional bandwidth
FBW determines the 3 dB bandwidth of each resonator, ac-
cording to [16]:

2FBW
— 1
8i

i

where g; are the element values of the low pass filter prototype
[1].From (1), itis clear that in order to design filters with wide
bandwidths, wide resonators are required. That is the reason
to combine CSRRs with shunt connected stubs. To univocally
determine the element values for the equivalent circuit of the
proposed filter, four independent equations are required. One
is given by the open-circuit condition at resonance, i.e.:

Ly, (C+Cy)— Cw,L, (LCyw, —1) = 1=0 2)

Fig. 3 Genernlized band pass flier hasexl om sdmibiamee verters and
shunt resonators
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Two Turther equations anse by forcing inserion loss (o be
I = 3 dBs at oy and e, where thesc :Iﬁi‘_lll?ll' r'm|m~.m-n~~.
are obtained from (1), subjected 1o the additional constraint
of being equidistant from .. This gives:

LoLat (C+C,) = Lo Z
L (C+C)—Cofly (LCud —1) =1 2 '

LoLoad (€ +C.) — Lo £, )
f.,:l.l:I'f' + L) f'rl.':.l'._.. I:.I'..f'.llrJ: 1} 1 2

Z,; being the reference impedance st the ports (normally S50
£1). Finally, the 5th equation comes from the transmission
sero fregquency:

- 5
2L (G 1 O) )

Jz

The transmission zero frequency, given by (5), plays a fun-
damental role because if it is properly adjusted, it can be
useful for the elimination of the first spurious band, which
is approximately present at twice the central filter frequency,
2f,,. This unwanted band is consequence of the parasitic half
wavelength resonators that result at this frequency due to the
transmission line sections of 90° (at f,) cascaded between
the semi-lumped resonators (formed by the CSRRs and the
grounded stubs) [1]. This first spurious band is specially crit-
ical in wide (or ultra wide) band pass filters since it can lie
close to the upper edge of the pass band of interest. Therefore
its elimination is of great interest, and the proposed structure
opens this possibility without the need to cascade additional
stages to the final filter. Therefore the CSRR/stub combina-
tion is very interesting because it simultaneously allows for
the improvement of the out-of-band performance of the filter
and the realization of wide bands. To better illustrate these
comments, we have carried out electrical simulations (using
the Agilent Advanced Design System commercial software)
of simple filtering structures based on CSRRs, with the trans-
mission zero frequency set to 2f,. These simulations have
been compared to electrical simulations obtained on con-
ventional LC resonator’s based implementations. Due to the
absence of transmission zeros in the latter structure, spurious
bands arise approximately at 2f,. However, in our structures,
these transmission zeros can be adjusted to efficiently elim-
inate the first spurious band. This comparison is illustrated
in Fig. 4. The structure based on the cell shown in Fig. 2(a)
not only exhibits good out-of-band pertormance, but it also
improves frequency selectivity at the upper edge of the band.
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Fig. 4 Simulated (using Agilent ADS) frequency responses (transmis-
sion coefficient in solid line and reflection coefficient in dashed line)
inferred from a conventional LC resonant tank based filter (a) and a
CSRR/stub resonator based filter (b). Both structures are composed of
three stages

3. Design example: A nine-stage ultra wide band
pass filter (UWBPF)

Let us now consider as an example of application the de-
sign of a band pass filter with an ultra wide band. Since the
standard for UWB applications covers the range 3.1 GHz—
10.6 GHz, we have designed a band pass filter with roughly
such a bandwidth. No specifications regarding out-of-band
rejection have been given but, in order to obtain high fre-
quency selectivity, we have considered a nine-stage device.
The filter is periodic (all cells are identical) and this eases the
design. Therefore, the frequency response of the filter is not
expected to fit to any standard approximation (Buttherworth,
Chebysheft, .. .). In order to determine the 3 dB bandwidth
of the resonators, A, we have first determined the value of
g for a low pass filter prototype with identical elements (i.e.
periodic) and nine stages. To this end, we have forced it to
exhibit the 3 dB cutoff at the normalized @ = 1 rad/s angular
frequency. The value that has been obtained is g = 1.9, and
from it we have found, following (1), A = 99.2%. From this
value we have obtained the 3 dB frequencies (to be symmet-
rically allocated with regard to the central filter frequency).
Then, by using Eq. (2)—(5), we have determined the element
values of the lumped element circuit model of the basic cell.
The transmission zero frequency has been set to 2f,. From the
element values, we have determined the topology of the ba-
sic filter cell. Specifically, CSRRs dimensions have been ob-
tained from the model explained in [11]. Actually, this model

a Springer
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does mol detenmine umvocally CSRE dimvensions, bul we can
take benchit of this, sinee these dimensions can be talored in
arcler 1o also obtain the required value of C, which is essen-
tially dependent on the CSER area (to adjust this capaciance
wi have widened the conducior strip above the region occu-
pied by the CSRRs). Swh dimensions are determined from
independent full wave clectromagnetic simulations (using
the electromaznetic solver Agifent Meamenien) of microstrip
loaded lines, which are compared w elecirieal sinmlanions
(cammied oat by means of Agilerr-ATXY) of microsinip lines
Inaded with ideal inductors of value £, Nevertheless, an
oplimication procedun: is required w properly adjust the po-
sailiom af the transmission seros, provided the spurious band
dloes mol t;liu;rl;-' AP al .'-'._II':, (this 15 die fo some |,'||'|i,|'\_-.-l.'. shilt
introdleced by the presence of the circuil clements). Also,
tor achicve the required bandwidih it is necessary o ailos
somehow the element values and the filler geomerry. There-
fore, we have combined the oplimization at bodh the elee-
trical and eleciromagnetic level by using both Agifent ADS
anil Manreniene until o smtislaciory resull in werms of band-
width and spurious elimination has been obtained. The layout
and a photograph of the fabricated structure are depicted in
Fig. 5, and the simulated (using Momentum) and measured
(by means of an Agilent 8720ET vector network analyzer)
frequency responses are depicted in Fig. 6. The dimensions
of the device are small on account of the small electrical size
of the CSRRs. With regard to the frequency response, it is
remarkable the good out of band performance up to at least

(a)

i

T T A M
6] =1 T (1 11 <1 1

-

¥

Xmm

(b)

—
—
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Fig. 6 Simulated (a) and measured (b) frequency responses for the
filter of Fig. 5

20

20 GHz. It is important to highlight that compared to ref.
[16], where an UWBPF scaled down in frequency was also
designed, no further stages have been required to efficiently
eliminate the spurious band in the present design. This is so
because of the high frequency selectivity at the upper edge of
the band, which is in turn consequence of the higher number
of device stages considered. The bandwidth fits reasonably
well to the previously cited interval and frequency selectivity
is gl at both b cdges dise 1o the presence of nine device
stages. Finally, retwrmn bosses are good and in-hand losses are
better than 2.4 dB. According 1o these results, it is demon-
strted than CSREs combined with shum conmected siubs can
b uzed for the synihesis of compaet microwave filiers with
wide bunds and good vul-of-band performance.

4, Conclusions

In conclusion, it has been demonsirated thar CSERs come
baned wiih shunt siubs are key clements for the design of mi-
crowave filters with compact dimensions in microstrip tech-
nalogy. By electneal ssmulabions of the equivalent circul
mesdel af the strectures, i hos been slowen their potential-
ity in the climination of unwanted spurious bands. Moreover
these struciures are effecuve o synthesize very wide band
RIS% reaponses. A nine-stage prototype device band pass filter
with a bandwidih extending from 3 GHz uwp o 10.5 GHz has
heen designed by combining eleinienl and eleciromagnetic
simultions. The measursd frequency response s indicative
of good filer perfommanee. These characteristics (somall di-
mensions, wide bandwidth and spurious suppression) are not
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easily obtainable simultaneously. The proposed resonators
based on CSRRs are thus of interest for microwave device
engineering, and the design of filters and diplexers (among
other microwave devices) with adjustable bandwidths is also
possible.
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porting this work under project contract TEC2004-04249-C02-01 and
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Compact Microstrip Band-pass Filters based on
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ABSTRACT— In this paper, compact microstrip band pass filtel based on semi-lumped resonators are proposed. The
resonators, which are coupled through quarter wavelength meander lines acting as admittance inverters, are shunt connected to
the line. They consist on the parallel combination of a grounded (inductive) stub and a narrow metallic strip followed by a
capacitive patch to ground. With this topology, we obtain the necessary degree of flexibility to design narrow and broad band
pass filters with compact dimensions and good out-of-band performance. Another key advantage of the devices, as compared to
previous lumped or semi-lumped element based structures reported by the authors, is the absence of ground plane etching. To
illustrate the potentiality of the proposed approach, a 3"-order (30% fractional bandwidth) and a 9"-order (35% fractional
bandwidth) Chebyshev band pass filters have been designed and fabricated. The measured frequency responses are very
symmetric and exhibit low in-band losses as well as good out-of-band rejection up to approximately 3f,. Filter dimensions are as
small as 0.401.x0.12A (3™-order prototype) and 0.62Ax0.16% (9"™-order prototype), A being signal wavelength at f,. With these
dimensions and performance, and the possibility to synthesize microstrip filters with controllable bandwidth over a wide margin,

it is believed that the reported approach can be of actual interest for the design of planar filters at microwave frequencies.
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1. INTRODUCTION

Lumped-element filters can be implemented by means of small size in-house soldered components such as parallel-plate chip
capacitors and air-wound inductors. Although such an approach intrinsically provides small physical size and low cost solutions,
it is not compatible with full-planar circuit technology, and such components have limited Q-factors and bandwidth at
microwave frequencies. Alternatively, semi-lumped element microwave filters entirely fabricated using printed circuit or thin
film technologies have been proposed [1],[2] where capacitors have been implemented by the well known interdigitated concept
or by means of signal-to-ground metal patches, and inductors have been designed by means of wire loops and narrow strips (a
good description of semi-lumped element filters and related references are given in [3]). Remarkable are also the series-
resonators proposed by Mathaei [4], which are very useful for shunt connections in microstrip technology. They consist on the
combination of a narrow metallic strip, which behaves inductively, followed by a capacitive patch to ground. These elements
have been successfully applied, for instance, to the design of miniature low pass filters with attenuation poles properly located
(by adequately dimensioning the cited resonators) in order to obtain a sharp cut-off [4]. In this work, such series-resonators are
combined with grounded stubs to form a shunt connected planar resonant element with two characteristic frequencies, i.e., the
frequency that nulls its admittance, f,, and the frequency that nulls its impedance (transmission zero frequency, f,). By coupling
these semi-lumped resonant elements through 90° (at f,) transmission lines, it will be shown that microstrip band pass filters with
compact dimensions and good out-of-band performance (thanks to the presence of attenuation poles) can be implemented. The
technique can be applied to the design of band pass filters with fractional bandwidths up to 35% (as will be shown) and beyond.
Other microstrip filters recently reported by the authors and based on complementary split rings resonators (CSRRS), have
provided comparable performance and dimensions, but their design is more complicated and they need etched ground planes for
CSRRs shaping [5],[6].

The frequency responses measured on fabricated prototype devices (a 3"- and a 9"™-order Chebyshev band pass filters centered
at 3GHz and 1GHz, respectively) designed by means of the approach presented in this work, point out good in-band insertion
and return losses, as well as the possibility to enhance the stop band by properly adjusting the attenuation poles of the structure.
For these reasons and the compact dimensions, the authors are confident on the practical application of the structures presented

in this paper.

2. FILTERTOPOLOGY AND DESIGN METHODOLOGY

The filters proposed in this work are fabricated by cascading cells with the typical layout shown in Fig. 1. This is a quarter
wavelength microstrip line loaded with a shunt inductor, L, implemented by means of a grounded stub, and a series-resonator

L,-C,, achieved through the combination of a narrow strip and a capacitive patch. The equivalent circuit model of the structure is
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depicted in Fig. 1(b). The shunt connected admittance, formed by the parallel combination of L, and the series resonator (from
now on the shunt resonator), exhibits two singularities at the resonant, f,, and anti-resonant, f,, frequencies. These frequencies
null the impedance and admittance, respectively, of the shunt resonator and are given by:

fo— Lt (1)

©2zL.C,

! 0

f=— =
° o2z (L, +L,)C,

The 90° transmission lines comprised between adjacent resonators, which are implemented by means of meander lines to shorten
the device, act as admittance inverters with normalized admittance J=1. Thus, the band pass filters of this work can be described
by the generalized band pass filter network depicted in Fig. 2 [3]. According to this network model, the central frequency of the
filter is given by the frequency that nulls resonator’s admittance, hence for our filter topology, it will be given by f,. The
fractional bandwidth is controlled by the elements that form the shunt resonator. If these resonators were parallel LC tanks (as in
Fig. 2), the element values, L and C, would be given by frequency and element transformation from the low pass filter prototype,

according to the well known formulas [3]:

1
C=|———]|0 3
{FWB-@O-ZJQ' ©
L=t )
w,”C

where g;’s are the elements of the low pass filter prototype, FWB is the fractional filter bandwidth and w,=2xf,. For the filters
described by the model given in Fig. 1(b), an additional equation (besides equations 1 and 2) is necessary to univocally
determine the three element values for each shunt resonator. This equation arises by comparing the susceptance slope of this
resonator (at the central filter frequency) with that of the LC resonant tank that results from equations (3) and (4) at the
corresponding filter stage. After some tedious calculation this leads to:

C.(L +L,)? _c
L2

p

(%)

Thus, equations (1) through (5) allows us to infer the element values per filter stage from filter specifications (f,, FBW) for any
given filter approximation, namely from the tabulated values of g;.
With regard to the transmission zero (attenuation pole) given by equation (1), it can be adjusted to reject the first spurious band

of the filter [7], which is expected to be situated in the vicinity of 2f, on account of the presence of parasitic half wavelength
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resonators at this frequency. Alternatively, the attenuation pole could be used to improve the fall-off of the upper transition band
[8].

Once the element values L, L, and C, have been determined for all the cells, shunt resonator’s topologies are determined
through well known formulas. Thus, the lengths of the inductive strip and capacitive patch forming the L,-C, series resonator to

ground are roughly given by [9]:

L f
I, =—2A(f 6
Lr Zh ( o) ( )
ICr :Zlcr foﬂ'(fo) (7)

where A(f,) is signal wavelength at the central filter frequency and the widths, w,, and wc,, of the inductive strip and capacitive
patch are arbitrarily set to obtain a high/low characteristic impedance Z,/Z,. More accurate expressions to determine these
dimensions are given in ref. [4], but expressions (6) and (7) suffice since, as will be explained in the next section, final
dimensions are inferred by means of an optimization procedure. The length of the grounded stub is determined by an expression
formally identical to equation (6), i.e.:

L f,
I, =;—ﬂ(fo) ®)

S

Z being the characteristic impedance of this stub.

3. ILLUSTRATIVE EXAMPLES

To demonstrate the possibilities of the proposed approach, two illustrative designs are presented in this section. The first design
corresponds to a 3"-order Chebyshev (0.16dB ripple) band pass filter centered at f,=3GHz with 30% fractional bandwidth. For
the considered in-band ripple and order, the element values of the low pass filter prototype are identical, and hence do the three
filter stages. To determine the element values of the equivalent circuit model, equations (1)-(5) have been solved by forcing the
transmission zero frequency to be f,=2f,. The results are given in table 1. From these values and expressions (6)-(8), the
dimensions of the semi-lumped shunt resonator have been obtained. However, these dimensions have been optimized in order to
fit the final filter response to that of the equivalent circuit model. To this end, we have used the optimize tool included in the
Agilent Momentum electromagnetic solver, and we have swept dimensions around the nominal values until a satisfactory
adjustment between the electrical response of a single cell and that obtained from electromagnetic simulation has been found.

The final filter layout and dimensions are depicted in Fig. 3.
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TABLE |

ELEMENT VALUES FOR THE EQUIVALENT CIRCUIT MODEL OF THE 3"°P-ORDER FILTER

G_lL,H)fc ERIL, (nH)
115 077274 0.2

The device has been fabricated on a Rogers RO3010 substrate with dielectric constant & = 10.2, loss tangent tan 6= 0.0023 and
thickness h=0.63mm (a standard photo/mask etching technique has been used). The simulated (using Agilent Momentum) and
measured (by means of the Agilent 8720ET vector network analyzer) frequency responses of the filter are depicted in Fig. 4
(conductor and dielectric losses have been excluded in the simulations). As can be seen, thanks to the presence of the
transmission zero, located at the appropriate position, the spurious band otherwise centered in the vicinity of 2f, has been
substantially eliminated. The frequency response is quite symmetric with measured in-band losses below IL<1dB and return
losses better than RL>11dB. Thanks to the 90° meander lines the final filter dimensions have been compacted, these being as
small as 0.404x0.124, where A is signal wavelength at f,. The slight discrepancy between simulation and experiment in the stop
band is thought to be due to the ideal vias considered in the simulation. These vias have been placed at the end of the shunt stubs
and have been implemented by means of vertical metallic walls (zero-thickness) with the same width as the stubs. However, as
will be shown in the next prototype device example, if vias are implemented by considering vertical cylinders, which is a more
realistic approach, then not only a good agreement is obtained in the pass band region, but also in the whole frequency range
considered.

The second design is a 9"-order Chebyshev (0.5dB ripple) band pass filter centered at f,=1GHz with 35% fractional
bandwidth. The main challenge in this design was to achieve a rejection level better than 80dB at half the central filter frequency,
with in-band losses and device dimensions as small as possible. To achieve such rejection level, 9 filter stages have been needed.
From the tabulated gi’s of the low pass filter prototype, the elements of the equivalent circuit model as well as resonator’s
topology have been inferred from the previous equations for each filter stage (see table I1). As for the previous design, layout
optimization has been applied cell by cell to match to the electrical responses. The final device layout is depicted in Fig. 5, where
final dimensions are in this case 0.624x0.164 (identical substrate as in the previous design has been considered). As desired,
insertion losses are better than IL>80dB (indeed we have measured the noise floor) at f=f,/2, whilst measured in-band losses are
IL<3dB in the interval between 0.83GHz and 1.11GHz (see Fig. 6). We want also to mention that return losses better than
RL>10dB have been measured within the range delimited by 0.82GHz and 1.14GHz. Except for the fact that losses have not
been taken into account in the simulations, good agreement between the measured and the simulated frequency response has

been obtained (cylindrical vias of 300 um diameter have been considered in the simulation and physically implemented in the
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fabricated prototype).

A rejection level better than 70dB has been measured above the pass band of interest up to 2.5GHz. This wide rejection has
been achieved by properly adjusting the position of the transmission zeros, and this has required several iterations since the
unwanted spurious band has not been found to exactly appear at 2f, in this case. Indeed, the parasitic half wavelength resonators
are coupled through shunt impedances that introduce some phase shift. Therefore, the procedure has been to initially set the
transmission zeros at 2f,, obtain the layout according to the previously described scheme, simulate the frequency response, and
adjust the position of the transmission zeros to match the parasitic spurious band. In Fig. 7, the measured frequency response
obtained in a similar band pass filter (with larger bandwidth), but without adjustment of the transmission zeros, is depicted
(layout not shown). As can be seen, the resulting spurious band is very close to the upper edge of the band, this being

unacceptable in certain applications.

TABLE I
ELEMENT VALUES FOR THE EQUIVALENT CIRCUIT MODEL OF THE 9th-ORDER FILTER AND GEOMETRICAL

PARAMETERS

Cell g I—p Cr I—r ILp'WLp ILr'WLr LCr'WCr
(nH) J(EF) f(H) [(mm) | (mm) |(mm)

1.750 3.128 5.295 1.655 5.6-0.5 3.5-0.5 4.5-5.1
1.269 4.315 3.839 2.283 7.3-05 6.0-0.5 3.6-3.6
2.667 2.052 8.070 1.086 4.4-0.5 2.1-0.5 4.8-7.1
1.367 4.004 4.136 2.118 6.8-0.5 5.4-0.5 3.6-4.1
2.723 2.010 8.240 1.063 4.4-0.5 2.1-0.5 4.8-7.1
1.367 4.004 4.136 2.118 6.8-05 5.4-0.5 3.6-4.1
2.667 2.052 8.070 1.086 4.4-0.5 2.1-0.5 4.8-7.1
1.269 4.315 3.839 2.283 7.3-0.5 6.0-0.5 3.6-3.6
1.750 3.128 5.295 1.655 5.6-0.5 3.5-0.5 4.5-5.1

[{o} Koo N Ko2l K620 =N KOVT EON § o

With these dimensions and performance, it is believed that the proposed approach can be of interest for microwave filter

engineers. The approach seems to be suitable for the design of planar filters with wide bandwidths.

4. CONCLUSION

A new design approach for the synthesis of compact microstrip band pass filters with wide bandwidths and good out-of-band
performance, has been proposed. This is based on the use of shunt connected semi-lumped resonators consisting on the parallel
combination of grounded stubs and series LC resonators, coupled by means of quarter wavelength meander lines. The key factor

to achieve the wide stop bands reported is the presence of attenuation poles, which can be tailored in order to suppress the
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undesired spurious bands, inherently present in the structures. Two prototype device band pass filters have been designed and
fabricated to demonstrate the possibilities of the approach presented in this work. The measured frequency responses are
indicative of good filter performance while device dimensions are small on account of the semi-lumped elements considered.
Specifically, we have measured in-band losses below IL<1dB for the 3-order prototype centered at 3GHz (dimensions
15.6mmx4.8mm) and below 1L<3dB for the 9-order prototype centered at 1GHz (dimensions 72.8mmx18.4mm). In the latter
case, the measured fractional filter bandwidth is as wide as 35%. Thus the presented approach suits well to the design of wide

band pass filters with good out-of-band performance.
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FIGURE CAPTIONS

Fig. 1. Topology of the basic filter cell (a) and equivalent circuit model (b).

Fig. 2. Generalized band pass filter network with shunt resonators and admittance inverters.

Fig. 3. Topology (layout) of the fabricated order-3 Chebyshev band pass filter and relevant dimensions. The mender lines are
0.58mm wide, corresponding to a 50 characteristic impedance.

Fig. 4. Simulated (thin line) and measured (bold line) insertion and return losses for the filter of Fig.3.

Fig. 5. Topology (layout) of the fabricated order-9 Chebyshev band pass filter and relevant dimensions.

Fig. 6. Simulated (a) and measured (b) frequency responses for the filter of Fig.5.

Fig. 7. Measured frequency response for the 9"-order filter without adjustment of the transmission zeros. An spurious band arises

at 1.55GHz.
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NEW QUASI-LUMPED RESONATORS FOR
COMPACT MICROSTRIP FILTER DESIGN
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Abstract — In this work a new type of quasilumped
resonators is proposed for the design of microstrip filters
with compact dimensions. These resonators consist on two
metallic connections between the conductor strip and the
back metal side (through the use of wires and vias) and a
ring etched in the ground plane, surrounding one of such
connections. The etched ring in the ground plane introduces
a grounded (edge) capacitance to the structure which is
connected to the upper conductor strip through the
inductance provided by the via-wire combination. Since the
other metallic connection emulates an additional inductance
to ground, the structure is properly described by the
parallel combination of a shunt inductor and a series LC
resonator. By coupling these quasi-lumped resonant
structures with quarter wavelength transmission lines
(acting as admittance inverters), it is possible to synthesize a
wide variety of plamar filters with controllable bandwidth
and compact dimensions. Several prototype device examples
are provided to illustrate the potentiality of the approach
for the design of microstrip band pass filters.

1. INTRODUCTION

Device mimaturization, the suppression of spurious
frequency bands and the synthesis of wide bandwidths
(typically above 30%) have been traditionally the main
challenges for microwave filter engineers. In planar
circuit technology, several solutions that optimize either
device dimensions [1-4], out-of-band performance [5-
10], or filter bandwidth [11-12] have been provided.
However, the simultaneous fulfillment of the previous
aspects remains still unresolved. This work is intended to
be a contribution to this goal, where quasi-lumped
resonators, rather than a full distributed approach, are
used for the design of planar microwave filters in
microstrip technology. The aim of the work 1s to provide
filter designs with wide bands and compact dimensions.
To this end, a new type of semi-lumped resonators is
used, that can be described by the parallel combination of
a shunt connected inductance and a grounded series L.C
resonant tank. In section II, the topology of the basic
filter cell and its equivalent circuit model are given. The
design of such filters and some illustrative device
examples are provided in section IIT and IV, respectively.
Finally, the main conclusions of the work are highlighted
in section V.

1. FILTER TOPOLOGY AND EQUIVALENT CIRCUIT MODEL

The topology (layout) of the basic filter cell that
includes the resonators used in this work is depicted in
Fig. 1, together with their equivalent circuit model. The

metal inside the square ring etched in the back substrate
side, is connected to the conductor strip through metallic
vias. Therefore, this arm is described by the grounded
series resonator formed by L, and C,, whereas the
additional signal-to-ground connection 1s described by
the inductance L,. As long as the edge capacitance per
unit length is high, ring dimensions can be made small,
but in practice the capacitance values required in most
applications and the limited gap spacing between metals
do not allow to design such rings with dimensions much
smaller than signal wavelength at the central filter
frequency, this being the reason for calling these
resonators as quasi-lumped. The transmission line
sections of A/8 (at the central filter frequency) length
form 90° lines when several cells are cascaded. These
transmission line sections then behave as normalized
admittance inverters which introduce the required
coupling between resonators (see for instance the book of
Hong and Lancaster [13], where the generalized band
pass filter network with shunt resonators and admittance
inverters is quoted).

III. FILTER DESIGN

Thanks to the parallel combination of the LC resonant
tank (formed by the wire-via inductance L, and the
distributed edge capacitance C,) and the inductance L,,
we obtain a degree of flexibility that allows us for the
design of wide band pass filters with spurious
suppression. This can be explained by the fact that the
3dB resonator’s bandwidth can be tailored over a wide
band (wide band pass filter require wide resonators), and
a transmission zero is present and it can be adjusted to
suppress the first spurious band. For the synthesis of the
filters, coupling between adjacent resonators is achieved
by means of quarter wavelength transmission lines acting
as admittance inverters with normalized admittance J=1.
The simulated frequency response of one of these
resonators is depicted in Fig. 2., where it can be seen that
a wide response is possible, with a transmission zero set
above the frequency that makes null resonator’s
admittance (resonant frequency). To determine the
parameters of the equivalent circuit model, the resonant
frequency is made to coincide with the central filter
frequency, f,. the transmission zero 1s set to 2f,, and the
susceptance slope is made to coincide to that of the
parallel LC resonator that arises from the low pass filter
prototype by frequency and element transformation.
From the electrical parameters of the equivalent circuit
model for each filter section, the final topology of the
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filter 1s inferred. To this end, full wave electromagnetic
simulations using the commercial software Agilent
Momentum are carried out until good agreement with the
electrical simulation of the lumped element model for
each resonator 1s obtained. In practice, the optimize tool
included in the software has been used.

IV. ILLUSTRATIVE EXAMPLES

Figure 3 shows a profatype device order-3 band pass
filter with a nominal fractional bandwidth of FRIF-408s,
eentered gl [o 3GHez. This deviee hay been Tbricated on
o Rogers RUFOND substrate with thickness f=0.64mm,
diclectric constant £~10.2 and s~ 00023, through a
standard photo'mask etching techmique. The sinulated
(wsng Agifend Momeriwn) and mensured (by using the
Agilesn S720ET VHA) frequency responses are also
depicted in Fig. 3. Very good in-hand insertion losses
(L) and retum losses (RL) have been obtained, while the
menstired rejection above the pass band devimes from the
amulation dug 1o the discrepaney between the geomelry
of the vias consdencd i EM simulation {amdimenswonal
connections between conductor stnp and ground plane)
and Imal layoul implementation {where evlindneal vias
lave been wsed) Nevertheless, the spurious band has
been partly suppressed and could be further rejected by
considenng s omwre securate maodel  for vias, ol
transmission 2eros tned over the spunious band.

To further mmmatunze the device, meander lines
between adjacent resonators can be elched i the upper
metal side, as illustrated in the prowtype device of Fig. 4
(eemtersd o s comse wt Lo3GH:, amd with 38%
fractional bandwidth). An additional transmission 2eno
haas been introdueed. by approaching the mpul and owlpul
access lines, in order to Turther cnhance the rejection at
the lower band edge. In this cose. the upper tromsmisson
2ero (related 1o resonator’s opology)l rther than mmed
tov reject the spurions band, it has been used to improve
il cut-ol of the upper transition band (and hence 11 has
been set at T.5GHz), We would like 1o emplasize that
device dimensions in the laner implementation are as
small as 12 3mmsTmm (excluding the aceess lings for
connectors), In opinion of the authors, this design is a
woodd example where a wide band pass Gler, with high
frequency  selectivity and compact  dimensions s

achicved.

V. ConeLusIoN

In conclumon, a new methodology for the design of
planar filters in microstnp technelogy, based on the vse
of quasi-lumped resonators, has been proposed. The key
odvaniage of the fechmigue 15 the I[ecl thal device
dimensions, out-of=band performance and basdwidth can
be simulioneously optimized, thanks to the degree of
fexibiliy of the resonators, which i= intimmely related w
therr topology. The allustmbve examples reporied are
indicative of the performance and  characienstics
achievable with the proposed approsch. As compared 1o

other approaches by the authors, based on the use of split
rings resonators (SRRs) or related topologies [4], the
proposed approach is simpler while similar performance
and compactness levels are obtained. It is believed that
this technique can be of practical interest to the design of
band pass filters, specially in those applications requiring
wide bands, and for this reason it is patent pending

1.7mm

)

01.2mm

0 Smm

Al8 AlB

-—— 3
(b) | ]

—r .

Fig. 1. Topology of the proposed quasi-lumped resonater {a)
and e equivalem circoil madel (b), Upper metal level i=
depicted i black, while back mectallization 1= drawn in grey.
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Fig. 2. Simulated frequency response (amplitude and phase)

corresponding (o the basie filter cell of Fig. 1. obiaimed by the
Agilert Momenten commercial software. The phase is -907 @
the resonant frequency, [=3CGHz
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On the Electrical Characteristics of Complementary
Metamaterial Resonators
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IEEE, and Ferran Mariin, Member, IEEE

Joan Garcia-Garcia, Member

Abstract—In this letier, o methad G obtain the electrical chir-
seteristics of complemceniary split Fing resonators (CSRREs) eou-
pled o planar iransmission lines is proceoted. CSERs have been
recently proposed by seme of the authors as new constitulive ¢l-
comenis for the synithesis of metamaterials with negative offective
permittivity, and they have been applicd to the Tabrication of meta-
muiferial-hased circuits in planar technobogy. The method provides
the electrical characteristics of CSER= (including the intrinsic res-
onant frequency and the onladed CF-fuctor), ms well as the cous
pling capacitanse belween line and CSREs, and the parameters of
the host line. Farameter extraction from the proposed method is
applicd to two different structures corresponding to the basic cells
of left handed (LH) and negative permittivity lines. The method is
of actual interest for the design of microwave circuits and metama-
terials based on these complementary resonant particles.

Index Terms—Complementary split ring resonators (CSRRs),
metamaterials, microstrip technology.

1. INTRODUCTION

ECENTLY, complementary split ring resonators (CSRRs)
R(see Fig. 1) have been proposed as new constitutive
elements for the synthesis of negative permittivity and left
handed (ILH) metamaterials in planar configuration [1], [2]. As
explained in [1], CSRRs are the dual counterparts of split ring
resonators (SRRs), also depicted in Fig. 1, which were proposed
by Pendry in 1999 [3], and later used for the first experimental
verification of LH [4]. From duality, it follows that whereas an
array of SRRs exhibits a negative effective permeability if it is
properly illuminated (a significant component of the magnetic
field parallel to the rings axis is required), CSRRs are the con-
stitutive bricks for the synthesis of negative permittivity media
based on resonant elements (other nonresonant elements such
as metallic wires and hollow metallic waveguides have been
alternatively used for the implementation of artificial structures
with negative permittivity [5], [6]). Also from duality, we can
conclude that the dominant (although not exclusive) driving
mechanism for CSRRs excitation is electric coupling (the
electric field must be applied in the axial direction). Due to
cross polarization effects, CSRRs/SRRs can also be driven by
a time varying magnetic/electric field applied in the particle
plane (where a magnetic/electric dipole is present). However,
it has been experimentally verified that this mechanism is
soft as compared to the application of the appropriate field

Manuscript received April 24, 2006; revised May 15, 2006. This work was
supported by Spain-MEC under Project TEC2004-04249-C02-01 and by UAB-
CIRIT under Project PNL.2004-22.

The authors are with the Department of Electronic Engineering, Universitat
Autonoma de Barcelona, Barcelona 08193, Spain (e-mail: ferran.martin @uab.
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(electric/magnetic) in the axial direction [7]. Therefore, for the
implementation of planar microwave circuits and metamaterials
based on these resonant elements, their orientation is funda-
mental. Specifically, for CSRR-based transmission lines CSRRs
must be etched either in the conductor strip (provided there is
space enough) or in the ground plane, in that region where the
electric field is maximum. In microstrip technology, it has been
demonstrated that one-dimensional LH metamaterials may be
synthesized by etching CSRRs in the ground plane and series
capacitive gaps in the conductor strip [2]. These structures
have been improved (by introducing additional elements) and
they have been applied to the design of compact planar filters
with high performance and controllable characteristics [8], [9].
Also, it has been demonstrated by the authors that CSRRs can
be efficiently applied to the suppression of spurious bands in
planar circuits [10], [11].

Due to their small electrical size, the impact of CSRRs (or
other related metamaterial particles) on microwave circuit and
filter design may be significant in the future. In this regard,
the development of practical methods to infer the electrical
characteristics of CSRRs and hence to aid device design is very
important. Analytical models able to provide the equivalent
inductance and capacitance of both SRRs and CSRRs have
been proposed [7], [12]. However, these models are valid under
some restrictive conditions, not always of validity in practical
situations. For instance, the presence of a metallic plate or
metallic inclusions on the opposite substrate side (to give an
example) affects the resonance frequency, and has not been
taken into account in the analysis of [7] and [12]. Nevertheless,
these models provide a reasonable estimation of the electrical
parameters of SRRs and CSRRs etched in planar transmission
media, and the results of the models have been used by the
authors in previous works to start up their designs (final layouts
have been obtained through optimization algorithms). In this
framework, the technique proposed in this letter to experimen-
tally determine the electrical characteristics of transmission
lines loaded with CSSRs is of practical interest.

1531-1309/$20.00 © 2006 IEEE
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() (b}

Ig. I Topologies of the basic cells for ke da) LHM and (b} negative pernmi-
tivity limex In (ch and (d) are depicted the equivalent circum models of (a) and
{1, rerpecively,

I DESCRIPTHON OF THE TECHNIQUE

The technigue is based on the equivalent circuit masdel of a
UCSRR-Ioaded transmission ling, We have considened a negative
permiltivity a5 well a3 a LH micrasirip ling (gap capacilors arc
regquired in the later case), The comresponding models lave been
reported in [7], but Uy have been reproduced here for ¢larnity
and completeness, (Fig. 2). As long as the elecirical zize of the
CAERs i small, the siructures can be described by means of
lwmped elements, Inthese models, £ is e line induciange, ©, is
the gap capacitanee and O is the coupling capacitance between
the line and the CSRE. The resonator is described by means
of 3 parallel pnk. ©, and L, being the reactive clements and
ft sccounng for losses, In view of the models, if losses ane
neglected (ihis is reasonshle in a first order approximagion ), two
charscteriste frequencies can be idemified: e froguency that
el 5 Ak shum impedance (ransmission sero fregquency, £ and
ik freguency thal nulls the slunl admittance (which obviously
coincides with the imrinsic resonant frequency of the CSRRE.
fab These frequencies are given by the following expressions:

1

awe e i1
fe= e ieTen
1
& —— )
fa o 2T A &

and they can be experimentally determingd, or ohiained throwgh
(ull wave electromagnetic siomlagion, Ar S @ notcl in the imns-
mission coemicient is expected and this frequency can b aceu-
rately mexsured. To obaain f,. 3 representation of the irnsmis-
sion coetficient on a Smith Chart is required. At this frequency
the zhume path o ground is opened. and the inpa impedance
seen from the pons is solely formed by the serics clements of
the structure C5, for e negarive permicivity line, and L aml €
for the L line) and O resistance of the opposite port (50 13,
Therefore, fi 15 given by tle miersechon beiween the mea-
sured (or simulated ) Sy corve and the anic normalived resis-
tance cirelé From this sesull we can also obain the impedance
of e series elements ai that freguency, Thas gives directly the
walee of L for the negative permittivity line. For the LH line, L
can be independently estimued (rom a ransmission e calou-
lator, or from the value extracied for the regative permeabality
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Fig. 3. (ah Magnitude and (¥ phase of the ansmissson ooe(Ficient for the s
hares showm in Fig. 2. Measurement, clectromagnatic simmlation, asd ¢heotrical
samulacion are depeeted in bobd, thin asd dashed lises, respeatively,

ling, corrected by il presence of ihe gap, whereas C, can be
determined by adjusting s valee 1w fic the impedanee infemed
from samulation or experinent.

Expressions 1) and i) are dependent on three parameiers.
Therefore, we cannot directly obinin the element values of the
CSRR tas desired) and ihe coupling capacitance, To this end,
wi need an addivional comtition, pamely:

z.[_.lur"‘-_.l';:l = -’znllf.h'.lfu} |j]

where &0 jw) and £ jw) are the series and shun impedanee
ol the T-circwt madel of the strocture, respectively, and we o
15 the angular frequency where the phase of the transmssion
cocffickent {which is & measurable quantity) is oSy ) = = /2.
Thus, frorm {1030 we can determing the three reactive element
walues that contribute 1o the shunl impedance, To determine I,
this parameeter is swepd Ll elecirical simulations and measered
freguency respanses agree, In practice, ihis parameter is deter-
mined with good accuracy from the iransmizsion coefficien of
the negative permimivity siructure, since the rejection level is
very sensiive o this parameter. From i, e unloaded G-Tactor
is mgrely given by = Hw, O

L TLLUSTRATIVE RESULTS

In order 1w demonsirate the viability of the proposed wech-
nigue, we have applied it o the deiermination of the clectrical
parameiers of the single ccll CSRR-loaded microunp lines
of Fig. 2. The structures have been fabricated on the Rogers
ROB0I0 substrate (dickectne constanl o = 102, ihickness h =
1.27 mm and tan & = (0023} by means of a LPKF HEF1(0
drilling machine, CSRR dimensions are « = (033 mm, J =
0% mm and reg = 5,65 mm. gap separation and widih are
O30 mm anad 385 mm. respectively, and the widih of the sceess
limes is .15 mm. In Fig. 3 are depacied the simulued (using Ag-
ilent Momentum} and measured (through the Agilent 8720051
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IONACHE eral: ELECTHICAL CHARACTERIFTICS OF COMPLEMENTARY MITTAMATERIAL RESCENATURS 3

Fig. 4. Represestation of the mesmured (grey) and ebectrically simmlated
iblack) relectpon cocflicients for the (ad LHM and {b) megative permintiviny
struclures of Fig 2 on a Smith Charl

TABLE 1
EXTRACTED ELEMENT PARAMETERS FOR THE STRUCTURES SHOWX 1N Fia, 2

512
2.0

A4
S

1458
441

.11
406

=kl —

vector network analveer) iransmission cocilicients (magninde
amad phase), whereas i Fig. 4 are represented (e experimental
reflection coeliicients on a Smith Clart, The shizght discrepancy
between electromagnetic simulation and measurcment for the
LHM structure is atiibuted to fabrication related tolerances.
Following the procedure described in the previous section, we
have obtained the relevant frequencies as well as the electrical
parameters for both structures by using the experimental data
(the results are summarized in Table I).

From these element values, we have obtained the electrical
simulation of the frequency responses (by using Agilent ADS)
of the structures. The results are also included in Figs. 3 and
4. Very good agreement between measurements and electrical
simubitions has been obtined in all the cases, which is indicative
of the validiny of both the mode] and the proposed methad for
parametcr extrmerion. The vilue of [ gives an uniosed O facior
for the rings of (= 51, which is reazonable. [tis also imenesting
tormsentican il te coupling capacitance. €, sigwi icamly diflers
i bih seructures. This isexpectied doe e the presence of e gap
inthe L cell, which has e effect ol enlancing this capacitano:.
Bing parmcters, Looand - also diller, but the discrepancy is
small and 1t can be attributed to the fact that in the LI structure,
part of the conductor strip was removed to create the series gap.

IV, Concrusmon

In conclusion, an experimental method o degnming the eleg-
trical parneters of microstrp lines Kuded with CSEEs s
been proposed. The meilisd has been used w exiract the elec-
trical parameters in two different straciures: 3 LH cell and a
negative perminiviey cell. From the extracied parameiers, very
good agrecment berween measurcment and clecirical simalation
has been found. The method can also be applicd w nooresonmm
metanaterial transmizsion lines Gis described in [ 13]), where ©
15 ithsent amd hence the tmnsmission oero is il the orgin.
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