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1. Presentación y objetivos. 
 

Recientemente se ha abierto un nuevo campo de investigación en el área del 
electromagnetismo aplicado y de la ingeniería de microondas basado en el control de las 
propiedades electromagnéticas de ciertas estructuras periódicas artificiales conocidas 
como metamateriales. Dentro del concepto de metamaterial se engloban tanto 
estructuras periódicas con periodicidad comparable a la longitud de onda de la señal 
(cristales electromagnéticos), como estructuras cuyas celdas tienen un tamaño mucho 
menor que la longitud de onda (medio efectivo). En este último caso, el medio artificial 
constituido por dicho conjunto de celdas es percibido como continuo por la radiación 
que se propaga a través de él. Mediante el concepto de medio efectivo es posible 
sintetizar materiales con características 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 están 
constituidos por elementos resonantes, con la particularidad de que dicha resonancia se 
produce por un fenómeno cuasi-estático, en lugar de por un efecto de interferencia, 
siendo posible la implementación de cada una de estas celdas con dimensiones muy 
reducidas en términos de longitud de onda. El objetivo principal de estas tesis será la 
aplicación de las características de resonancia cuasi-estática de los metamateriales, 
así como la posibilidad de controlar la velocidad de fase e impedancia 
característica, para el diseño de filtros planares de microondas de reducidas 
dimensiones, intentando conseguir prestaciones similares o incluso superiores a las 
que nos proporcionan los diseños convencionales basados en resonadores distribuidos. 
Para la implementación de éstos últimos son necesarias estructuras con un tamaño típico 
de varias longitudes de onda. Además los filtros basados en elementos distribuidos 
presentan bandas de frecuencia espurias a los harmónicos de la frecuencia central. Otra 
limitación de los filtros planares de microondas consiste en la dificultad para obtener 
respuestas de gran ancho de banda. Así pues, la miniaturización, y la mejora de las 
limitaciones que acabamos de comentar constituirán el principal objetivo de trabajo. 
También se estudiarán 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 Artículos”, por lo 
que para muchos de los resultados se hará referencia a los artículos correspondientes, 
los cuales se encuentran agrupados al final del documento. No obstante, al principio de 
cada capítulo se expondrán los puntos en común que son aplicables a todos los artículos 
englobados en un mismo capítulo, mientras que para los casos concretos se hará 
referencia al artículo determinado. Seguidamente se detallan cuales son los puntos clave 
tratados en cada uno de los capítulos que forman esta tesis: 
 

• En el capítulo 2 se hará una introducción a los metamateriales y se presentarán 
las propiedades electromagnéticas más importantes que caracterizan a este tipo 
de medios (con especial énfasis en medios zurdos), así como sus 
configuraciones más conocidas, tanto en disposición volumétrica como planar.  

• En el capítulo 3 se estudiarán las ventajas de la implementación de filtros 
basados en la combinación de celdas zurdas (velocidad de fase negativa) y 
diestras (velocidad de fase positiva) en términos de respuesta en la banda de 
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rechazo, tanto en tecnología coplanar como microstrip. También se verá un 
ejemplo de aplicación de esta estrategia al diseño de diplexores.  

• En el capítulo 4 se intentará ir un paso más allá y se presentará una metodología 
de diseño de filtros basados en celdas metamateriales capaz de sintetizar 
respuestas estándar (de tipo Chebyshev o Butterworth, entre otras), y en función 
del tipo de celda utilizada, también será posible la eliminación de la primera 
banda espuria del filtro. Esta metodología es aplicable a múltiples 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 capítulo se presentaran algunos ejemplos concretos de filtros 
implementados mediante este procedimiento.  

• En el capítulo 5 se estudiarán las aplicaciones de resonadores semi-discretos que 
se obtendrán a partir de la modificación de algunos de los resonadores utilizados 
en capítulos anteriores y que se aplicarán al diseño e implementación de filtros 
de banda ancha, permitiendo conseguir simultáneamente un gran ancho de banda 
y la supresión de la primera de las bandas espurias del filtro.  

• Finalmente en el capítulo 6 se detallarán las conclusiones generales y se 
discutirá la consecución de los objetivos.  

 
También se incluye en esta tesis un apéndice en el que se presenta una técnica que 
permite la extracción de los parámetros eléctricos que forman el modelo discreto de un 
tipo de celda zurda. En este apéndice se presentarán los resultados obtenidos para el 
análisis de una celda concreta, en los que podrá apreciarse la coincidencia entre las 
simulaciones eléctricas realizadas a partir de los parámetros extraídos del modelo 
discreto con las simulaciones electromagnéticas y los resultados experimentales.  
  
Por el tamaño 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 miniaturización y/o plena 
integración de los terminales (cabezales) de comunicaciones concierne a los elementos 
pasivos, tales como los filtros. Como se ha comentado, los diseños convencionales 
representan tamaños considerables, por lo que las soluciones basadas en 
metamateriales, pueden significar un avance importante. Además, 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 
eliminación de espurios, o permiten diseñar filtros con bandas de paso ultra anchas, 
no fácilmente implementables mediante técnicas estándar a frecuencias de microondas. 
Entre las mencionadas aplicaciones, destacaremos el diseño de filtros para radar de 
navegación (que requieren de anchos de banda significativos, además de reducido 
tamaño), el diseño de filtros para sistemas de comunicaciones inalámbricos de banda 
ultra ancha – UWB Ultra Wide Band systems – (para la transmisión de datos, video y 
multimedia en general en entornos indoor), y el diseño de filtros y diplexores de 
propósito general de elevadas prestaciones (pérdidas, rechazo fuera banda, 
aislamiento, etc) y pequeño tamaño. 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 tecnología. Entre ellos cabe destacar los siguientes:  
 

• Proyecto Europeo Eureka TELEMAC (años 2003-04): Estudio y control de la 
propagación de microondas y de ondas milimétricas por metamateriales, 
liderado por la multinacional Thales Research and Technology, y con 
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participación del Institute d’electronique de Microelectrònique 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 Autònoma de Barcelona, y la 
Universidad Pública de Navarra. 

• Proyecto del Plan Nacional METASYSTEMS de la Dirección General de 
Investigación (2004-07), coordinado entre la Universitat Autònoma de 
Barcelona y la Universidad de Sevilla y titulado Diseño, caracterización y 
aplicación de estructuras basadas en metamateriales al desarrollo de 
subsistemas de microondas y milimétricas. 

• Proyecto de la UAB-CIRIT de Ayuda a Nuevas líneas de Investigación 
(octubre 2004-septiembre 2005) titulado: Miniaturización de circuitos de 
microondas mediante técnicas basadas en metamateriales: aplicación a la 
optimización de terminales de comunicaciones. 

• Contrato de transferencia de tecnología para la multinacional SEIKO EPSON 
CORPORATION (abril 2005-diciembre 2005) con participación de la 
Universitat Autònoma de Barcelona, la Universidad de Sevilla, la Universidad 
Pública 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 Investigación en el que se ha llevado a 
cabo esta tesis (Grupo de Ingeniería de Microondas y Milimétricas Aplicado - GEMMA) 
forma parte de la Red de Excelencia de la Unión Europea NoE 500252-2 
METAMORPHOSE (Metamaterials organized for radio, millimeter wave and photonic 
superlattice engineering), cuyo principal objetivo es fomentar la investigación, la 
formación y la diseminación en el campo de los metamateriales en la Unión Europea.  

 
Así mismo, el Grupo GEMMA ha entrado a formar parte de la Red de Centros de 
Apoyo a la Innovación Tecnológica del CIDEM (Generalitat de Catalunya), bajo el 
nombre de CIMITEC (Centro de Investigación en Metamateriales para la Innovación 
en Tecnologías Electrónica y de Comunicaciones). Su principal objetivo es transferir 
tecnología a empresas e instituciones del sector de las tecnologías de la información 
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 español) a la aplicación de metamateriales a la miniaturiazación de 
etiquetas de RFID (Radio Frequency IDentification):  
 

• 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.l. (España) y la Universitat Autònoma de Barcelona – CIMITEC 
(España). 
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Para finalizar, mencionaremos que además de los artículos seleccionados que dan apoyo 
a esta tesis (artículos A-K), el autor ha participado activamente en las actividades del 
Grupo de investigación al que pertenece. La relación completa de artículos y patentes 
se encuentra en la parte última de este documento. 
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2. Introducción a los metamateriales. 

 
Los metamateriales se definen como estructuras periódicas (o cuasi-periódicas), 
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 ingeniería 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 señal que se propaga en el medio, 
produciéndose fenómenos de interferencia que dan lugar a la inhibición de la 
transmisión de la señal para ciertas regiones frecuenciales y/o direcciones (difracción 
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 
diseño adecuado de las celdas (átomos) constituyentes. Estas propiedades son en 
general diferentes de las propiedades que presentan estos medios a escala 
microscópica, pudiéndose incluso conseguir sintetizar estructuras artificiales con 
propiedades que no existen en medios naturales. El ejemplo más 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 categoría de medios efectivos también se pueden generar estructuras con 
sólo uno de estos parámetros 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 capítulo haremos una introducción a los metamateriales, 
centrándonos tanto en los cristales electromagnéticos como en los medios efectivos. 
Mostraremos sus principales propiedades y algunas de sus configuraciones más 
conocidas. En la parte final del capítulo mostraremos algunos ejemplos de aplicación 
de estos conceptos a la optimización de circuitos planares de microondas. 
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2.1. Estructuras periódicas. Cristales electromagnéticos 
 
 
 
 
Un cristal es una disposición periódica de átomos o moléculas que se repite en el 
espacio. Por tanto, presenta un potencial periódico para cualquier electrón que viaje por 
el mismo. La geometría del cristal define muchas de sus propiedades conductivas. La 
analogía electromagnética la encontraríamos en los denominados cristales 
electromagnéticos, también llamados Electromagnetic Band Gap (EBG), donde la 
periodicidad se produce mediante la variación de algún parámetro macroscópico del 
medio. Estos conceptos fueron originariamente introducidos por Yablonovitch [1] i 
John [2] a finales de los 80, en la región de longitudes de onda ópticas (en esta región 
son conocidos como cristales fotónicos). Tanto Yablonovitch como John sugirieron 
estructuras con variaciones periódicas de la constante dieléctrica (y por tanto de índice 
de refracción) ya que por su similitud con la estructura ordenada de los átomos en un 
semiconductor, podrían dar lugar a la aparición de bandas de frecuencias prohibidas en 
ciertas direcciones, de igual manera que sucede con las bandas de energía prohibidas en 
un cristal semiconductor. La figura 2.1 muestra un esquema de cristales 
electromagnéticos con perturbación periódica unidimensional (a), bidimensional (b) y 
tridimensional (c) de la constante dieléctrica. 
 

 

 

 

 

 

 

 

 
Fig. 2.1. Cristal electromagnético unidimensional (a), bidimensional (b) y tridimensional (c). Figura 
extraída de [3]. 
 
 
De esta manera, los cristales electromagnéticos se pueden definir como estructuras 
unidimensionales, bidimensionales o tridimensionales que inhiben la propagación  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 índice 
de refracción 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 
está basado en el conocido efecto de reflexión Bragg, según el cual la radiación que sale 
reflejada de cada una de las celdas que forman la estructura periódica forma un frente de 
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onda en interferencia constructiva. Un fenómeno similar es el que sucede en la 
difracción de rayos X con los planos atómicos de un determinado cristal donde la 
aparición de picos de difracción aparece en virtud del cumplimiento de la relación 
siguiente:   

 

                                      ( )2 sinhkld mθ λ⋅ ⋅ = ⋅ ,   m = 1,2,3,...                               (2.1)                  

 

Donde d(hkl) es la distancia entre los diferentes planos atómicos caracterizados por los 
diferentes índices de Miller (hkl), θ es el ángulo con el que la radiación ha sido 
reflejada, m es el orden de difracción y λ es la longitud de onda de la radiación X. En 
situaciones de incidencia normal (θ = 90º), la condición de Bragg básicamente implica 
que esta será reflejada en el caso de que la distancia entre planos cristalográficos 
coincida con media longitud de onda de la radiación incidente. En general para 
cualquier ángulo la diferencia de distancias recorridas entre dos reflexiones entre planos 
consecutivos ha de ser múltiplo de la longitud de onda. 
 

En tecnología de microondas es habitual utilizar líneas de transmisión para transportar 
la señal, en este caso el concepto de cristal electromagnético puede generalizarse 
introduciendo variaciones periódicas de alguna magnitud como puede ser la impedancia 
característica de dicha línea [5-7] o bien introduciendo alguna modificación en el plano 
de masa [8, 9]. En la sección 2.6.1 se muestran algunos ejemplos de aplicación de este 
concepto para la supresión 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 fenómenos de reflexión Bragg se producían por un efecto de interferencia en el 
interior del medio de propagación, y por lo tanto, exigían que el tamaño 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 señal que 
viaja a través de él lo percibe como un medio homogéneo en términos de las 
propiedades electromagnéticas. Así pues, para este tipo de medios, se pueden definir 
magnitudes electromagnéticas efectivas, tales como la permeabilidad magnética efectiva 
µeff, o la permitividad  dieléctrica efectiva εeff. A través del adecuado diseño 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  µeff y 
εeff. 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 µeff y εeff en cuatro cuadrantes. 
El primero de ellos corresponde al caso en el que µeff y εeff son ambos positivos. Esta 
situación corresponde a la de un medio transparente convencional (dieléctrico). Existen 
dos cuadrantes en los que la propagación no está permitida, es decir, aquellos en los que 
una de las dos magnitudes, µeff ó εeff, es negativa y la otra positiva. En este caso la 
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constante de propagación es compleja y la estructura sólo admite modos evanescentes. 
Por último existe un cuarto cuadrante en el que la propagación es posible, 
correspondiente al caso en el que µeff y εeff son ambas negativas. Esta combinación, que 
no aparece de forma espontánea en la naturaleza, presenta interesantes propiedades, ya 
predichas por Veselago en 1968 [10]. De hecho, ε y µ  son las magnitudes 
fundamentales que determinan la propagación de las ondas electromagnéticas en la 
materia. Esto es debido a que son los únicos parámetros que aparecen en la relación de 
dispersión, que relaciona la frecuencia de la radiación monocromática ω y el vector de 
onda k. Para el caso de una sustancia isótropa la relación de dispersión toma la forma 
siguiente:     
 

2
2 2

2k n
c
ω

=      (2.2) 

 
donde n2 es el cuadrado del índice de refracción de la sustancia, y viene dada por: 
 

2n εµ=      (2.3) 
 
En el caso de no considerar pérdidas en el medio, ε y µ son números reales. Puede verse 
de 2.2 y 2.3 que un cambio simultáneo en ε y en µ no produce cambios en estas 
relaciones [10]. En vista de este resultado podría pensarse que las propiedades de una 
sustancia no se ven afectadas por un cambio simultáneo de ambas magnitudes. Sin 
embargo esto no es así, 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: 

           

      

BE
t

DH
t

⎫∂
∇× = − ⎪⎪∂

⎬
∂ ⎪∇× = ⎪∂ ⎭

     (2.4) 

B H

D E

µ

ε

⎫= ⎪
⎬

= ⎪⎭
     (2.5) 

 

donde E es el campo eléctrico, B la densidad de flujo magnético, H el campo 
magnético y D  el desplazamiento eléctrico. Si suponemos la propagación de una onda 
plana monocromática donde todas las cantidades son proporcionales a ei(kz-ωt), las 
expresiones anteriores se reducen a: 
 
 

     (2.6) 
 

(2.7) 
 
Puede verse de la relación anterior que si ε>0 y µ>0 E, H y k forman un triplete diestro 
(ver figura 2.3(a)), mientras que si, por el contrario, ε<0 y µ<0, E, H y k forman un 

k E H

k H E

ωµ

ωε

× =

× = −
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triplete zurdo (ver figura 2.3(b)), de ahí su denominación de medios zurdos o left-
handed (LHM). 
 
 
 
 
 
 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 2.2. Clasificación de los materiales según ε  y µ. 

 
El vector de Poynting se define según la siguiente expresión: 
 

S E H= ×      (2.8) 
 
Donde puede verse que el vector S siempre forma un triplete diestro con los vectores E 
y H, por lo tanto para el caso de un medio diestro S y k tendrán la misma dirección, 
mientras que para el caso de un medio zurdo sus direcciones serán opuestas. Así pues en 
un medio zurdo la velocidad de fase y la velocidad de grupo tendrán signos opuestos. 
Otra característica de este tipo de medios es que presentan un índice de refracción 
negativo.  De la ecuación (2.3) vemos que el índice de refracción n εµ=  presenta una 
ambigüedad en el signo de la raíz cuadrada que se resuelve con un análisis adecuado 
[11], ya que tanto ε como µ son funciones analíticas que toman en general valores 
complejos.  Por ejemplo si en lugar de escribir ε=-1 y µ=-1 escribimos ε=exp(iπ) y 
µ=exp(iπ) entonces: 
 

exp( / 2)exp( / 2) exp( ) 1n i i iεµ ε µ π π π= = = = = −  
 
Al realizar dicho análisis es importante tener en cuenta que la raíz cuadrada tanto de ε 
como de µ 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 orientación 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), así 

ε

µ

ε

µ
PM
RHM
n>0, n∈ℜ
(isotropic dielectrics)

PM
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(no availability in 
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EM
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n∈ℑ
(Ferrimagnetic
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EM
ENG
n∈ℑ
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como only-epsilon-negative (ENG) y only-mu-negative (MNG) para materiales con 
ambas magnitudes positivas, una de ellas negativa, ε<0 ó µ<0, respectivamente.  
  
 
 
 
 
 
 
 

 

Fig. 2.3. Relación 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 inversión 
de la ley de Snell entre un medio convencional y un medio con estas características, o el 
efecto Doppler y Cherenkov inversos. La figura 2.4(a) ilustra un ejemplo de inversión 
de la ley de Snell, según la cual la componente tangente a la superficie del rayo 
refractado invierte la dirección de propagación, 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 focalización por debajo del límite de la difracción. Según esta teoría, una lámina 
LHM con permeabilidad y permitividad relativa igual a -1 es capaz de focalizar de 
manera perfecta una fuente puntual con una resolución menor que la longitud de onda. 
Según [12], este efecto se produce por la amplificación de modos evanescentes. Este 
poder resolutivo es mucho mayor que el de una lente convencional, para la cual su 
máxima resolución viene limitada por la longitud de onda. Este fenómeno puede 
ilustrarse según el razonamiento siguiente [12]. Consideremos un dipolo infinitesimal 
de frecuencia ω delante de la lente. La componente eléctrica del campo 
electromagnético vendrá dada por una expansión en serie de Fourier bidimensional: 
 
 

, ,
, ,

( , ) ( , ) exp( )
x y

x y

k k x y z x y
k k

E r t E k k ik z ik x ik y i tσ
σ

ω= × + + −∑   (2.9) 

 
donde se ha elegido la dirección del eje de la lente en la dirección z. Por otra parte se 
cumple: 
 

2 2
2 2 2 2

2 2,z x y x yk k k k k
c c
ω ω

= − − > +    (2.10) 

 
La función de la lente es la de aplicar una corrección 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 habrán desaparecido ya que para valores grandes del vector de onda 
transversal tenemos: 
 

E 

H 

k 

E 

H 

k 
(a) (b) 
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2 2

2 2 2 2
2 2,z x y x yk i k k k k

c c
ω ω

= + + − < +    (2.11) 

  
 
Estas ondas evanescentes (su vector de onda es imaginario) decrecen exponencialmente 
con z, y ninguna corrección en fase les devolverá la amplitud correcta. Estas serán 
eliminadas de la imagen, que generalmente comprende únicamente los modos 
propagativos. Debido a que los modos propagativos están limitados a: 
 

2
2 2

2x yk k
c
ω

+ <      (2.12) 

 
La máxima resolución de la imagen nunca podrá ser mejor que [12] 
 

max

2 2 c
k

π π λ
ω

∆ ≈ = =           (2.13) 

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

exp( )zT ik d= −     (2.14) 
 
Por lo que el medio amplificará los modos evanescentes, permitiendo que éstos 
contribuyan a formar la imagen y por lo tanto mejorando su resolución (ver figura 2.5). 
Este concepto ha levantado bastante controversia, ya que según ha podido verse en [13],  
sus autores ponen de manifiesto que la amplificación de modos evanescentes en láminas 
LHM ideales y sin pérdidas daría lugar a un crecimiento del campo lejano en algunas 
zonas del espacio, entrando en contradicción con el principio de conservación de la 
energía. También se comenta en [13] que cuando se introducen pérdidas en el material,  
tanto la amplificación de ondas evanescentes como la focalización sub-λ desaparecen. 
Este punto ha sido de nuevo discutido en [14], [15] y [16] entre otros trabajos.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 2.4. Trayectoria de un rayo incidente en un medio RHM (línea continua) o LHM (línea 
discontinua) (a) y formación de la imagen en una lente plana LHM (b).  

(b) 

Rayo 
incidente

(a) 

Rayo en un 
medio LHM  

Rayo en un medio 
convencional 
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Hasta la fecha la mayoría de estructuras LHM se han conseguido implementar en el 
rango de las microondas, tal y como veremos más adelante en este capítulo. 
Actualmente, gran parte de las investigaciones se encaminan a conseguir materiales 
LHM a mayor frecuencia de operación, como son los trabajos de [17] en el rango de los 
THz. 
 

 

 
 

Fig. 2.5. Efecto de amplificación de modos evanescentes en una lámina LHM.   

 

2.3. Síntesis de medios efectivos tridimensionales 

 
En esta sección 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 parámetros. Posteriormente se presentarán 
estructuras en las que ambos parámetros son negativos. Estas últimas están formadas 
por la superposición 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 sección tienen una 
configuración tridimensional, dejando para las secciones siguientes las configuraciones 
planares. 
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2.3.1. Introducción a los resonadores de anillos abiertos (Split Rings 
Resonators-SRRs) 
 
 
 
El resonador de anillos abiertos (Split Rings Resonators ó SRR), introducido por John 
Pendry a finales de los años 90 [18], fue una gran contribución al campo de los 
metamateriales puesto que significó la primera partícula 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 está formado por dos anillos metálicos 
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 
dirección del eje de los anillos, debido a la presencia de las aberturas, las corrientes 
generadas en cada uno de ellos sólo se podrán 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 introducirán un comportamiento 
inductivo, que combinado con la capacidad de estos anillos dará lugar a un 
comportamiento resonante. Las propiedades electromagnéticas de los SRRs han sido 
también estudiadas en [19] y en [20]. Dicho análisis 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 polarización 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 C0 representa la 
capacidad total entre anillos, es decir, C0=2πr0Cpul, donde Cpul es la capacidad entre 
anillos por unidad de longitud. La frecuencia de resonancia del SRR viene dada por 
f0=(LsCs)-1/2 /2π, donde Cs es la conexión serie de las capacidades de las mitades de 
arriba y abajo del SRR, es decir  Cs=C0/4. La inducción Ls puede ser aproximada por la 
de un anillo simple con un radio igual al radio promedio r0 del SRR y anchura c[19]. 
 

             
 
 

Fig. 2.6. Topología y dimensiones relevantes del SRR (a) y su modelo eléctrico (b). Figura 
extraída de [20]. 

 

(a) 

(b) 
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Posteriormente se han introducido algunas modificaciones a la topología de la figura 
2.6(a) [21]. Algunas de estas nuevas topologías aparecen descritas junto a sus modelos 
discretos en la figura 2.7 [22]. Es también destacable que algunas de éstas no presentan 
efectos de polarización cruzada. El SRR no bianisotrópo (NB SRR) es una ligera 
modificación del SRR original, pero que presenta una simetría de rotación de 180º. A 
consecuencia de esta simetría, los efectos de polarización cruzada no son posibles en 
esta configuración. De la misma forma, el anillo de doble slit (D-SSR) también presenta 
esta simetría, por lo que los efectos de polarización cruzada también quedarán 
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] así como el resonador de doble 
espiral [24] permiten una reducción de la frecuencia de resonancia con respecto a la del 
SRR, como puede verse del modelo discreto propuesto en [22].      
 

 
 

 

 

 

 

 

 

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

2.3.2. Medios de permeabilidad efectiva negativa (MNG) 
 

Debido al carácter resonante de los SRRs, un array periódico de estos resonadores 
iluminado con una señal debidamente polarizada (el campo magnético ha de ser paralelo 
al eje del SRR, tal y como aparece en la figura 2.8(a)), tendrá la capacidad de inhibir la 
propagación de la señal 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. Según la teoría del medio 
efectivo, la permeabilidad magnética efectiva en un array de SRRs toma la forma 
siguiente [18]: 
 

( )
2

2 2
0

1eff
Fωµ ω

ω ω
= −

−
    (2.15) 

 
Donde F es un factor geométrico y ω0 es la frecuencia de resonancia de SRR. La figura 
2.8(b) muestra el comportamiento típico de µeff en función de la frecuencia. Puede verse 
como este parámetro crece mucho cuando nos acercamos a la frecuencia de resonancia 
y pasa a ser negativo por encima de ésta. Así pues dicho medio efectivo presentará 
valores negativos de µeff desde ω0 hasta ωmp (frecuencia de plasma magnético). La 
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figura 2.9 muestra el diagrama de dispersión para este tipo de medio, en el que se puede 
ver que existe un gap de frecuencias prohibidas que se extiende desde ω0 hasta ωmp. 
 
 

 

 

 

 

 

 

 

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

 
Fig. 2.9. Relación de dispersión para  un medio efectivo compuesto por SRRs. Figura extraída 
de [18]. 
 

2.3.3. Medios de permitividad efectiva negativa (ENG) 
 

En la sección anterior hemos visto cómo implementar medios con permeabilidad 
efectiva negativa, mediante la utilización de arrays periódicos de SRRs. En este 
apartado estudiaremos la utilización de un medio de hilos finos que nos permitirá 
obtener valores negativos de la permitividad dieléctrica (ε<0). Puede demostrarse que la 
resonancia plasma en un metal es un modelo adecuado para explicar el comportamiento 
de un array periódico de hilos finos [25], siempre y cuando el campo eléctrico de la 
radiación que excita nuestro medio presente la misma dirección que los hilos. En el caso 

a) b) 
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de un metal, la respuesta en frecuencia a la radiación electromagnética se explica en 
base a la resonancia plasma del gas de electrones. Este comportamiento puede 
expresarse, de forma ideal, según la siguiente expresión: 
 

2

21 p
metal

ω
ε

ω
= −      (2.16) 

Donde ωp es la frecuencia de plasma y viene dada por: 
2

0
p

e

ne
m

ω
ε

=      (2.17) 

 
 
Siendo n la densidad de electrones del gas, me y e la masa y la carga del electrón, 
respectivamente. Para el caso de un medio formado por hilos finos, los valores de neff y 
meff, correspondiente al promedio de la densidad de electrones y la masa efectiva, 
respectivamente, puede aproximarse de forma analítica según las expresiones siguientes: 
 

2

2eff
rn n

a
π

=      (2.18) 

2 2
0 ln

2eff
r e n am

r
µ π

π
⎛ ⎞= ⎜ ⎟
⎝ ⎠

    (2.19) 

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

2
0

2

2

ln
p

c
aa
r

πω =
⎛ ⎞
⎜ ⎟
⎝ ⎠

       (2.20) 

 
De la expresión anterior vemos como la frecuencia de plasma puede ser ajustada 
mediante la relación 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 parámetro de red de la estructura. La figura 2.10(b) muestra los 
resultados experimentales para un medio de εeff<0. Vemos como para frecuencias bajas, 
el medio presenta valores negativos de permitividad y la señal 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 radiación pasa a ser real y la transmisión 
aumenta drásticamente [25].  
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Fig. 2.10. Medio efectivo  compuesto por hilos finos (a) y transmisión a través de un medio con 
εeff<0 (b). Figura extraída 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 ε>0 y µ<0 o bien ε<0 y µ>0. La primera estructura propuesta que presentaba 
un comportamiento LHM fue introducida por D. Smith [26], y está formada por la 
combinación del medio de hilos y de SRRs.  La condición 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, así 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 µeff. Tal y 
como hemos visto anteriormente, un medio compuesto de SRRs debe ser excitado 
mediante un campo magnético incidente en la dirección del eje del SRR, mientras que 
un medio formado por hilos, ha de ser excitado con un campo eléctrico en la dirección 
de los hilos. Así pues, el medio LHM deberá estar configurado según la figura 2.11(a), 
con el objetivo que el campo eléctrico de la radiación 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 está formado únicamente por SRRs, aparece una banda de frecuencias rechazada 
motivada por la introducción de una µeff negativa . Por el contrario, cuando se añade 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 aparecía la banda rechazada 
para el caso del medio formado únicamente por SRRs. Este hecho se ha interpretado en 
base a que ε y µ son ambas negativas, permitiendo la existencia de modos propagativos. 
La figura 2.11(b) muestra los resultados de transmisión para el medio de Smith [26]. 
Vemos como efectivamente aparece una banda de paso para aquella banda de 
frecuencias en la cual ε y µ son negativas. No obstante su considerable nivel de pérdidas 
y el hecho de que se trate de una estructura volumétrica, reduce drásticamente la 
aplicabilidad de las propiedades de este tipo de medios. 
 
 

a) 
b) 
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Fig. 2.11. Medio LHM compuesto por SRRs e hilos (a) y transmisión a través del medio LHM 
(b). Figura extraída de [26].  
 
 
Otra forma de conseguir un medio en el que ambas magnitudes (ε y µ) sean negativas es 
la que se presenta en [27]. En este caso la configuración propuesta consiste en una guía 
de onda rectangular cargada con SRRs en su interior, tal y como muestra la figura 
2.12(a). Los SRRs se han diseñado de manera que presenten una frecuencia de 
resonancia inferior a la frecuencia de corte de la guía de onda. De esta forma, la guía 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 guía de onda vacía, la permitividad dieléctrica efectiva 
toma la forma: 
 
     

2
0

0 21eff
ωε ε
ω

⎛ ⎞
= −⎜ ⎟

⎝ ⎠
         (2.21) 

 
 
donde ω0 es la frecuencia de corte del modo considerado. La ecuación 2.21 es 
formalmente idéntica a la expresión obtenida para la permeabilidad dieléctrica efectiva 
de un plasma unidimensional sin pérdidas. Por lo tanto, en una estrecha banda de 
frecuencias, aparecerá una banda de paso debida a la propagación 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 S21 medido 
para l=24mm. Figura extraída de [27]. 

 
Después del trabajo de Marqués [27] en el que se utiliza una guía 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 guía de onda, 
ya que la propagación LH tiene lugar cuando la permeabilidad longitudinal es positiva y 
la transversal negativa. En este mismo trabajo se exponen posibles aplicaciones de este 
fenómeno para la miniaturización de guías de onda, ya que gracias a la operación por 
debajo de la frecuencia de corte, sus dimensiones laterales pueden reducirse de forma 
arbitraria. Otra implementación que utiliza una guía 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 anisotrópico en la guía de onda formado por hilos para así conseguir un 
comportamiento LHM. Otro ejemplo de propagación zurda es el que aparece en [30]. 
En este caso el medio está compuesto por una línea fin-line con conexiones metálicas 
entre los planos de masa emulando el medio de permitividad dieléctrica efectiva 
negativa mientras que el medio que emula una permeabilidad magnética efectiva 
negativa está compuesto por anillos cuadrados (ver figura 2.13(a)). Los resultados de 
transmisión en dicha estructura aparecen  en la figura 2.13(b). Según se sugiere en [30], 
este tipo de estructura presenta potenciales aplicaciones en el campo de los desfasadores, 
líneas de transmisión no lineales y dispositivos sintonizables mediante el uso de 
películas ferroeléctricas. 
 
 
 

a) 

b) 
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Fig. 2.13. Estructura zurda considerada en [30] (a) y parámetros S de dicha estructura (b). 
 

2.4. Medios zurdos en tecnología planar y aplicaciones. La línea de 
transmisión dual. 
 
 
Las estructuras vistas anteriormente presentan un comportamiento zurdo. No obstante 
su configuración tridimensional las hace poco atractivas de cara a posibles aplicaciones 
en ingeniería de microondas, ya que en este caso, es de vital importancia la 
compatibilidad con los procesos tecnológicos planares. Con objeto de evitar estos 
problemas han surgido estructuras planares que presentan también un comportamiento 
zurdo. La primera de ellas es la línea de transmisión dual, introducida por Elefteriades 
[31] en su versión coplanar y por Itoh y Caloz en su versión microstrip [32]. La idea que 
subyace detrás de esta estructura es la siguiente. Vemos en la figura 2.14(a) el modelo 
discreto de una línea de transmisión convencional, en el que L corresponde al valor de la 
inducción de la línea y C la capacidad a masa de dicha línea, ambas por unidad de 
longitud. En una línea de transmisión como esta, la constante de propagación y la 
impedancia característica de línea toman los siguientes valores: 
 

LCωβ =            (2.22) 

C
LZo =      (2.23) 

 

 
Si recordamos los valores de constante de propagación y de impedancia de una onda 
plana propagándose en un medio homogéneo e isótropo, dichas magnitudes toman los 
siguientes valores: 
 

β ω µε=      (2.24) 

µη
ε

=               (2.25) 

a) 
b
)
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donde β y η son la constante de propagación y la impedancia de la onda plana, 
respectivamente. De la comparación de las expresiones 2.22 y 2.23 con 2.24 y 2.25 se 
deduce que la propagación en una línea de transmisión es equivalente a la de una onda 
plana en un medio homogéneo e isótropo si:       
      

   (2.26) 

(2.27) 

Así pues, para conseguir una línea de transmisión LHM, necesitaremos implementar 
una línea de transmisión con valores efectivos de C y L negativos. De esta manera, en 
nuestra línea de transmisión LHM necesitaremos que la impedancia serie pase a ser 
capacitiva y la impedancia de derivación inductiva. Según lo que hemos visto, el 
esquema de la línea de transmisión dual sería el que aparece en la figura 2.14(b), 
mientras que su implementación en tecnología coplanar puede verse en la figura 2.14(c). 
 
 
 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 2.14. Modelos discretos de una línea de transmisión convencional (a) y de una línea de 
transmisión dual (b), e implementación en tecnología coplanar de la línea de transmisión dual 
(c). Figura extraída de [31]. 

 

Del análisis 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 línea de 
transmisión dual pueden aproximarse según las siguientes expresiones: 
 

2 2

1 1,eff effLd Cd
ε µ

ω ω
− −

≈ ≈                                  (2.28) 

L
C

µ
ε

=
=

(a) (b) 

(c) 
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donde L y C son los valores de las capacidades discretas insertadas en la línea de 
transmisión dual y d el tamaño 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 versión microstrip de la línea zurda presentada en [32]. En 
este caso la capacidad serie se ha implementado mediante una configuración 
interdigitada. Por otra parte la inducción en derivación se ha implementado utilizando 
stubs conectados al plano de masa mediante el uso de vías.   
 
 

 
 
 

Fig. 2.15. Implementación en tecnología microstrip de la línea de transmisión dual. Figura 
extraída de [32] 

 
En [36] se puede encontrar una evolución de la línea 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 línea aparece en la figura 2.16(a). Puede verse que tanto 
la impedancia serie como la impedancia en derivación presentan un carácter resonante, 
por lo que en función de la frecuencia de operación de dicha línea, éstas serán 
inductivas o capacitivas. En particular, para la rama serie, tendremos una impedancia 
resultante capacitiva por debajo de la frecuencia de resonancia (ω0

2=1/LRCL) y una 
impedancia resultante inductiva por encima de esta frecuencia, por el contrario, para la 
rama en derivación tendremos que por debajo de la frecuencia de resonancia de ésta 
(ω0

2=1/LLCR) 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 línea de transmisión 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 derivación inductiva) y diestro en otro rango de 
frecuencias (aquellas para las que la rama serie presente una impedancia inductiva y la 
rama en derivación capacitiva). La figura 2.16(b) muestra el diagrama de dispersión 
típico de una línea CRLH TL en el que puede verse que para frecuencias bajas el 
comportamiento es zurdo, mientras que para frecuencias altas se tiene propagación 
diestra. La parte izquierda de la gráfica corresponde a velocidades de fase negativas, 
mientras que la parte derecha a velocidades de fase positivas. Puesto que en esta gráfica 
se han representado únicamente soluciones correspondientes a velocidades de grupo 
positivas (pendientes en la curva ω(β) positivas), la parte izquierda corresponde a la 
propagación 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 
propagación no es posible debido a que tanto la impedancia de la rama en serie como la 
impedancia de la rama en derivación presentan ambas el mismo signo. En el diagrama 
de dispersión se ha ilustrado el caso para el cual la frecuencia de resonancia de la rama 
serie es inferior a la de la rama en derivación, por tanto, desde la frecuencia 
correspondiente a la resonancia de la rama serie hasta la frecuencia de resonancia de la 
rama en derivación las impedancias de ambas ramas serán inductivas. Por otra parte, por 
encima de la frecuencia de resonancia de la rama en derivación tendremos que la 
impedancia serie seguirá siendo inductiva, mientras que la impedancia correspondiente 
a la rama en derivación  pasará 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 transición entre el 
comportamiento zurdo y diestro es continua, ya que en todo momento las impedancias 
serie y derivación tienen signo opuesto. Esto da lugar a la desaparición 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 propagación no es 
posible se conoce como no balanceado. Este tipo de estructura ha sido aplicada para la 
implementación de antenas con la capacidad de emitir con un ángulo determinado según 
la frecuencia de la señal [37], acopladores [38], diplexores [39], etc.          
 
 
 
 
 

 

 

 

 

 

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

2.5. Líneas de transmisión ENG, MNG y LHM basadas en SRRs. 
 

Las líneas de transmisión LHM vistas anteriormente presentan interesantes propiedades, 
útiles 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 tecnología planar para conseguir líneas de 
transmisión LHM, de forma que el carácter sub-λ y la selectividad frecuencial que 
proporcionan los SRRs hace a estas estructuras muy interesantes como filtros de 
reducidas dimensiones. 
  

 

 

a) b) c) 
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2.5.1. Líneas de transmisión 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 sección presentaremos la 
aplicación de este tipo de partículas en configuraciones planares basadas en el acoplo 
magnético de los SRRs en una línea de transmisión. El primer ejemplo de aplicación se 
basa en el acoplo de estas partículas a una línea de transmisión coplanar, y aparece 
descrito en [40]. Este tipo de línea de transmisión es un buen candidato para conseguir 
una configuración que excite de manera adecuada a los anillos, ya que en la línea de 
transmisión coplanar las líneas de campo magnético presentan una dirección 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 línea coplanar, el campo magnético de ésta los excitará de forma 
adecuada. No obstante, es posible que la distancia entre el strip central y el plano de 
masa de la línea coplanar debidamente adaptada no sea suficiente para acomodar a los 
anillos. Alternativamente, es posible colocar los anillos en la parte posterior del 
substrato, evitando así problemas de adaptación. 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 línea de transmisión 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, válido en el régimen de longitud de onda larga (βl<<1, donde β es 
la constante de propagación para ondas guiadas). Gracias a la simetría de la celda, el 
concepto de pared magnética ha sido utilizado por lo que el modelo discreto 
corresponde a la mitad de una celda básica. L y C son la inducción y capacidad de líneas 
de cada celda. Estos parámetros modelan la inductancia asociada con el conductor 
central de la línea coplanar  y el acoplamiento capacitivo de esta línea con los planos de 
masa, respectivamente. El SRR está modelado por el resonador formado por Ls y Cs que 
se acopla a la línea de transmisión a través de una inducción 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 Ls’ vienen dadas por: 

 
(2.29) 

 
(2.30) 

 
Con ω0

2=1/(LsCs)=1/(L’sC’s). En la figura 2.17(d) aparece el diagrama de dispersión de 
dicha estructura, obtenido mediante la utilización de la ecuación 2.31 [41] 

 

( )cos 1 s

p

Zl
Z

β = +                                                   (2.31) 

donde Zs corresponde a la impedancia de la rama serie del modelo discreto, mientras 
que Zp es la impedancia de la rama en derivación (ver figura 2.18(b)). El diagrama de 
dispersión muestra que existe una banda prohibida de frecuencias correspondiente a la 
franja para la cual el valor de µeff es negativo. Finalmente la figura 2.17(e) muestra la 
respuesta en frecuencia de la estructura anterior, los resultados de simulación (obtenidos 
mediante CST Microwave Studio) aparecen en línea delgada, mientras que la línea 
gruesa muestra los resultados de medida. Vemos como en una estrecha banda de 
frecuencias la señal 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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(a) 

rechazadas la estructura presenta unas pérdidas de inserción muy reducidas, 
manteniendo en todo momento la adaptación de la línea coplanar, lo que puede hacer 
muy adecuada la utilización de estas estructuras como filtros de rechazo de banda. 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
Fig. 2.17. Línea de transmisión CPW con µeff<0 basada en SRRs. Layout (a), modelo discreto 
de la celda base (b) y su equivalente tras haber eliminado la inducción mutua M (c), relación 
de dispersión (d) y respuesta en frecuencia (e). Figura extraída de [40]. 
 
 
 
 
 
 
 

 

 

 

Fig. 2.18. Modelo en T (a) y en Π (b) utilizados en el cálculo de la relación de dispersión. 
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Una vez sintetizada la línea de transmisión con permeabilidad efectiva negativa, es 
necesario combinarlo con una estructura que introduzca la permitividad efectiva 
negativa para conseguir un medio de propagación 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 simultáneamente εeff y µeff negativas aparece en la 
figura 2.19(a). Vemos como efectivamente se combinan los SRRs con conexiones 
inductivas entre el strip central de la línea 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 Lp. 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 relación de dispersión del circuito 
de la figura 2.19(a) puede obtenerse fácilmente mediante la ecuación 2.31. Ésta aparece 
en la figura 2.19(d). Vemos como efectivamente existe transmisión LHM en una 
estrecha banda de frecuencias, para la cual los valores de ε y µ 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 transmisión 
alcanzado en esta estructura, en la que las pérdidas de inserción están alrededor de los 
3dB, así como el nivel de compactación, 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 operación. 
 

 
 

   

 

 

 

 

 

 

 

 
 

Fig. 2.19. Línea de transmisión LHM basada en SRRs. Layout (a), modelo discreto de la celda 
base (b) y su equivalente tras habar eliminado la inducción mutua M (c), relación de dispersión 
(d) y respuesta en frecuencia (e). Figura extraída de [40]. 
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2.5.2. Líneas de transmisión basadas en resonadores de anillos abiertos 
complementarios (CSRRs) 
 
Hemos visto cómo 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 
metálicos). No obstante, existe una partícula que es capaz de introducir valores de 
permitividad efectiva negativa en un determinado rango de frecuencias [42]. Esta 
partícula es el resonador de anillos abiertos complementario (CSRR), que no es más que 
la versión complementaria del SRR, en la que se ha grabado la geometría del SRR en 
una lámina metálica, quedando eliminado el metal de dicha lámina 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 partícula 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 dirección axial, dicha excitación ha de ser mediante un campo eléctrico en la misma 
dirección. En este caso la partícula induce un valor de εeff negativo en una banda de 
frecuencias cercanas a la frecuencia de resonancia de la partícula. Así pues esta 
partícula puede ser utilizada para sintetizar líneas de transmisión con permitividad 
efectiva negativa [42] si se coloca, por ejemplo, en el plano de masa bajo la tira 
conductora de una línea microstrip, ya que en esta zona la dirección del campo eléctrico 
es perpendicular a dicho plano de masa, por lo que el CSRR será excitado de la forma 
adecuada. En estas circunstancias el modelo discreto de un CSRR acoplado a una línea 
microstrip aparece descrito en la figura 2.20(b) [22], donde L y C son la inducción y 
capacidad de la sección de línea, mientras que Lc y Cc modelan el CSRR. Este tipo de 
estructura producirá una banda de rechazo para aquellas frecuencias para las cuales el 
valor de εeff sea negativo. La figura 2.21 muestra la respuesta en frecuencia de una línea 
de transmisión 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 línea de 
transmisión con una permeabilidad efectiva negativa, conseguiremos un medio que 
presentará ambas magnitudes, ε y µ 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 línea 
microstrip y en negro la tira conductora. La respuesta en frecuencia de dicha estructura 
puede verse en la figura 2.22 (b). La línea discontinua corresponde a la respuesta 
obtenida al utilizar una línea de transmisión  de la figura 2.22 (a), mientras que la línea 
de puntos corresponde a la respuesta en frecuencia de la línea de transmisión con εeff 
negativa (las medidas experimentales se han indicado en línea continua). Vemos como 
efectivamente aparece una banda de rechazo en el caso de utilizar únicamente 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. Topología del SRR y del CSRR (a) y modelo discreto de un CSRR acoplado a una 
línea microstrip (b). Figura extraída de [43]. 
 

 

 

 

 

 

 
Fig. 2.21. Fotografía del prototipo con εeff<0 (plano de masa) y respuesta en frecuencia (b) de 
dicho prototipo. Figura extraída de [42]. 

 

 

 

 

 

 

 
Fig. 2.22. Línea de transmisión LHM basada en CSRRs. Layout (a) y respuesta en frecuencia 
(b). Figura extraída de [43]. 
 
Tanto las líneas de transmisión LHM basadas SRRs como en CSRRs son interesantes 
debido al reducido tamaño 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 estándar. Pese a estas limitaciones, sus reducidas dimensiones las 
hacen interesantes como estructuras pasa banda. A lo largo de esta tesis mostraremos 
cómo solucionar estas limitaciones, presentando estrategias de diseño que nos 
permitirán diseñar filtros con respuestas simétricas así como una metodología de diseño 
que nos llevará a poder sintetizar filtros basados en respuestas estándar.   
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2.6. Aplicación de los metamateriales a la optimización de circuitos de 
microondas 
 
En esta sección mostraremos algunas aplicaciones de los metamateriales a la 
optimización de circuitos de microondas, tales como la supresión de bandas espurias en 
filtros. En primer lugar se presentarán las aplicaciones de las características de 
propagación selectiva de los EBG para la supresión de bandas espurias. Seguidamente 
se mostrarán estructuras en las cuales se han combinado diseños de filtros distribuidos 
con SRRs y CSRRs para la supresión de las bandas espurias características de este tipo 
de diseños. 
 

2.6.1. Eliminación 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 señal mediante la 
utilización de líneas de transmisión que suponen un medio guiado para la radiación que 
viaja a través de ellas. En este caso la analogía con la constante dieléctrica de los 
medios ópticos la encontramos en la impedancia característica de la línea de 
transmisión, que no es más que la relación entre las amplitudes de las ondas de corriente 
y tensión que viajan por la línea. En este tipo de sistemas la perturbación periódica 
característica de los EBGs puede introducirse con la variación de esta impedancia 
característica a medida que la señal viaja por la línea de transmisión [5-7], o bien 
mediante la perturbación del plano de masa [8, 9]. De la teoría del acoplo de modos [44] 
se puede extraer que si esta perturbación de impedancia característica es pequeña el 
espectro de frecuencias rechazadas está relacionado con la transformada de Fourier del 
perfil de impedancia [45]. Ha sido demostrado que una perturbación periódica de la 
impedancia característica permite inhibir la propagación de la señal para aquella 
frecuencia que satisface la condición de Bragg [46]. En el caso de una línea de 
transmisión unidimensional esta condición se traduce en que la longitud de onda de la 
señal para la frecuencia rechazada coincide con dos períodos de la perturbación. Estas 
técnicas han sido utilizadas con muy buenos resultados pera  la eliminación de espurios 
en filtros de microondas en tecnología planar. La utilización de perturbaciones 
sinusoidales de la impedancia característica ajustadas a frecuencias diferentes puede 
utilizarse para eliminar varias bandas espurias en un mismo filtro (figura 2.23) [47].  
 
 
 
 

 
 

 

Fig. 2.23. Layout (a) y respuesta (b) de un filtro pasa banda con  perturbación sinusoidal. El 
período de la perturbación ha sido ajustado para suprimir más de una banda espuria. En trazo 
fino se muestra la respuesta del filtro sin perturbación.  Figura extraída de [47].    

a) 
b) 
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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 perturbación cuadrada de la impedancia 
característica. En el caso de la implementación de este tipo de estructuras en tecnología 
coplanar la variación de impedancia característica en la línea de transmisión se traducirá 
en la modificación de los parámetros geométricos correspondientes. La figura 2.24 (a) 
muestra un ejemplo de aplicación de esta técnica mediante la cual se ha practicado una 
perturbación cuadrada a la impedancia característica de la línea modificando la 
separación 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 reducción de espurios 
es significativa [48].  
 

 

 

 

 
Fig. 2.24. Esquema de aplicación de EBG a un filtro de resonadores acoplados por gap en 
tecnología coplanar. Layout (a) y respuesta en frecuencia (b). Figura extraída de [48]. 
 

2.6.2. Eliminación de bandas espurias en filtros de microondas 
mediante la utilización de SRRs y CSRRs.  
 

 
Hemos visto que tanto los SRRs como los CSRRs son capaces de inhibir la propagación 
de la señal en un determinado rango de frecuencias. Este tipo de comportamiento puede 
ser útil para la eliminación 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 intrínseca del filtro distribuido. 
En [49] se estudia en profundidad las aplicaciones de estas partículas para este fin. La 
figura 2.25(a) muestra el layout de un filtro implementado mediante una configuración 
de líneas acopladas en tecnología 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 configuración, a 
diferencia de las soluciones convencionales consistentes en situar en cascada un filtro de 
rechazo de banda, no añade longitud extra al diseño final. En el diseño de la figura 
2.25(a) se han utilizado anillos de distinto tamaño 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) (simulación) y 2.25(c) 
(medida), donde el nivel de supresión de las bandas espurias ronda los 40dB. Por otra 

(a) 
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parte también es posible utilizar CSRRs para la eliminación 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 configuración de 
líneas acopladas en tecnología coplanar. Vemos como los CSRRs no añaden ni longitud 
ni ningún tipo de área extra en las dimensiones laterales. En la figura 2.26 (b) y 2.26 (c) 
aparecen los resultados de simulación y medida, respectivamente. Vemos como el nivel 
de rechazo se sitúa alrededor de los 40dB.  Por otra parte, esta técnica también ha sido 
utilizada para la supresión 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 simulación y medida aparecen descritos en la figura 2.27.  
Vemos como el nivel de rechazo alcanza los 35 dB.  
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 2.25.  Filtro de líneas acopladas microstrip al que se la han añadido SRRs para eliminar 
las bandas espurias. Layout (a), simulación de la respuesta con SRRs y sin ellos (b) y 
resultados de medida (c). Figura extraída de [49]. 

 

 

 

 

 

 

 

 
 
 

Fig. 2.26.  Filtro de líneas acopladas coplanar  al que se la han añadido CSRRs para eliminar 
las bandas espurias. Layout (a), simulación de la respuesta con CSRRs y sin ellos (b) y 
resultados de medida (c). Figura extraída 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 extraída de [50]. 
 
En este capítulo 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 propagación selectiva de la señal 
se producen debido a fenómenos 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 últimos presentan propiedades exóticas inexistentes en la 
naturaleza como pueden ser la inversión de la ley de Snell o la aparición 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 capítulo se han visto también algunas de las implementaciones 
más conocidas para este tipo de materiales, tanto en configuración tridimensional como 
planar, así como sus aplicaciones más destacadas, como pueden ser el diseño de lentes, 
antenas, acopladores, desfasadores, filtros, etc.  

a) 

b) c) 
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3. Implementación de filtros y diplexores de microondas 
utilizando alternancia de celdas zurdas/diestras. 
 
En este capítulo estudiaremos la posibilidad de implementar estructuras planares con 
respuestas pasa banda basadas en la combinación de celdas con velocidad de fase 
negativa (zurdas) y celdas con velocidad de fase positiva (diestras). Veremos cómo 
esta configuración mejorará en gran medida la selectividad frecuencial en la parte 
superior de la banda de paso de los filtros, respecto a la selectividad en frecuencia 
que se obtiene típicamente en estructuras con celdas zurdas solamente. Ello es debido 
a que las celdas diestras presentan un cero de transmisión por encima de la banda de 
paso, por lo que alternando etapas zurdas (las cuales presentan el cero de transmisión 
por debajo de la banda) y diestras, con bandas de paso superpuestas, se obtienen 
respuestas altamente selectivas, con dos ceros de transmisión a ambos lados de la 
banda permitida.  Se presentarán diversos prototipos de filtros de banda estrecha 
basados en esta idea, y se verá cómo además de obtenerse unas prestaciones 
razonables con respuestas simétricas, se consiguen niveles de compactación 
significativos, como consecuencia de las reducidas dimensiones de los resonadores 
utilizados, y del limitado número de etapas. Finalmente se mostrará también la 
posibilidad de aplicar el concepto de línea zurda/diestra alternada al diseño de 
diplexores. 
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3.1. Implementación de celdas RHM en tecnología planar basadas en 
SRRs y CSRRs. 
 
 
 
En la sección 2.5 se ha visto como implementar líneas de transmisión con 
comportamiento zurdo basadas en celdas combinadas de SRRs y strips inductivos (en 
tecnología coplanar) o su versión complementaria, formada por CSRRs y gaps 
capacitivos (en tecnología microstrip). En esta sección 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 está 
compuesta por un par de SRRs acoplados a una línea coplanar en los que se ha 
superpuesto un gap capacitivo. El modelo en π puede verse en la figura 3.1(b), donde L 
y C representan los parámetros de la línea de transmisión 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 capítulo anterior) y Cg se corresponde con la 
capacidad de gap introducido en la línea de transmisión.  
  
 
 

 
 
 

 
 
 
 
 
 

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

El análisis del circuito de la figura 3.1 indica que, para el caso de una estructura 
periódica de dichas celdas en cascada, la propagación de modos Bloch está permitida 
para aquellas frecuencias cuyo valor de φ=βl sea real según la siguiente expresión: 
 

  

(3.1) 

 
 

 
que se obtiene de la expresión 2.31. 

 
La ecuación 3.1 confirma que la estructura formada por la combinación 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 carácter 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 π pasa de ser inductiva a ser capacitiva, y por lo tanto no sea posible la 
propagación (recordemos que para que sea posible la propagación la impedancia serie y 
derivación del modelo π han de tener signo opuesto) ocurre justo por encima de la 
frecuencia de resonancia del SRR. Este hecho da lugar a la aparición de un cero de 
transmisión 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 transición 
muy abrupta por la parte alta de la banda de paso. Por otra parte, la transición 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 Cg domina sobre la reactancia de L. 
La figura 3.2 muestra una simulación 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 transición abrupta en la parte alta de la banda debido a la 
presencia de un cero de transmisión en 8GHz, mientras que la transición en la parte baja 
de la banda se produce de forma gradual. 
 

 

 

 

 

 

Fig. 3.2. 

 

 

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

 

 

 

 

 

 

 

 

 
Fig. 3.3. Celda base RHM basada en CSRR (a) y su modelo discreto (b). El 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 utilización de 
CSRRs. En este caso, la celda utilizada aparece en la figura 3.3(a). Vemos que está 
formada por una combinación de un CSRR acoplado a una línea microstrip con una 
conexión inductiva entre la línea de transmisión y el plano de masa. El modelo discreto 
de dicha celda aparece descrito en la figura 3.3(b). L y C son la inductancia y capacidad 
de la línea respectivamente mientras que Lp modela la inductancia de la conexión 
metálica entre la línea de transmisión y el plano de masa. El CSRR está modelado por el 
circuito LsCs resonante acoplado a la línea de transmisión a través de la capacidad C. La 
relación de dispersión correspondiente a una estructura infinitamente larga compuesta 
por celdas unitarias como la de la Fig. 3.3(a) toma la forma siguiente: 
 

 
 
 

(3.2) 
 
 
 

 
Debido a la ausencia de impedancia capacitiva en la rama en serie del modelo en T de 
dicha estructura, sólo será posible la propagación para el caso en el que la impedancia 
en derivación sea capacitiva, cosa que ocurre en una estrecha banda de frecuencias, 
justo por debajo de la frecuencia del cero de transmisión que se origina por la 
combinación de la capacidad de acoplamiento y del CSRR. Dicho cero de transmisión 
viene dado por  
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La figura 3.4 muestra una respuesta frecuencial obtenida mediante simulación de una 
estructura como la que aparece en la figura 3.3(a). Vemos como efectivamente aparece 
un cero de transmisión justo por encima de la banda de paso de nuestra celda.   
 
 

 
 
 

 

 

 

 

 

 
Fig. 3.4. Respuesta en frecuencia típica de la celda de la figura 3.3(a). 
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3.2. Filtros de banda estrecha en tecnologías coplanar y microstrip. 
 

Hemos visto previamente como las líneas de transmisión LHM que consisten en la 
combinación de SRRs con conexiones inductivas en derivación o CSRRs con gaps 
capacitivos en serie presentan una transición abrupta en la parte baja de la banda, 
mientras que en la parte alta de la banda, dicha transición es muy suave. La presencia de 
un cero de transmisión debajo pero cerca de la banda LHM explica el cambio repentino 
en el coeficiente de transmisión para frecuencias inferiores a las permitidas por dicha 
estructura. Sin embargo, el límite superior de la banda está determinado por aquella 
frecuencia para la cual la impedancia serie cambia de un comportamiento capacitivo a 
un comportamiento inductivo (para las líneas LHM de SRR) o por el cambio de la 
impedancia en derivación de inductiva a capacitiva (para las líneas de CSRRs). Este 
cambio en lugar de ser súbito es gradual y ésta es la razón de la típica transición 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 línea LHM con secciones RHM. 
Estas últimas, consistentes en SRRs combinados con gaps capacitivos en serie, o 
CSRRs combinados con strips inductivos dispuestos en derivación, exhiben un cero de 
transmisión 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 transmisión 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 artículo A se ha estudiado la posibilidad de construir filtros pasa banda basados en 
la combinación de celdas RHM y LHM implementadas en líneas de transmisión 
coplanar mediante el uso de SRRs. En la figura 6 del artículo 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 εr=2.43 y un grosor de h=0.49mm. Puede 
observarse la diferencia de tamaño en los anillos que forman las secciones de línea 
LHM y RHM. Esto es debido a que la banda de paso de ambas estructuras se sitúa 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 tamaño 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. Según el modelo descrito en [22], estas dimensiones 
proporcionan frecuencias de resonancia que se sitúan alrededor de los 7GHz (en nuestro 
caso tenemos, fo=7.22GHz y fo=6.64GHz para los SRR central y externos, 
respectivamente). Sin embargo, se ha verificado mediante simulación electromagnética 
que acoplando estos SRRs a la línea coplanar sus frecuencias de resonancia se trasladan 
a fo=8.02GHz y fo=6.98GHz. Por lo tanto, es de esperar que la banda de paso de la 
estructura se sitúe entre estas dos frecuencias. Estas frecuencias de resonancia se pueden 
determinar con mucha precisión a partir de los ceros de transmisión que presentan un 
par de anillos acoplados a una línea de transmisión, sin la presencia de gaps capacitivos 
ni strips inductivos. La geometría de los gaps y de los strips ha sido determinada con el 
objetivo de obtener capacidades en serie e inducciones en derivación adecuadas para 
enmascarar el efecto de la inducción y capacidad de la línea de transmisión en la región 
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, 
según los modelos de las figuras 7 y 8 del artículo A. Ajustando la anchura del strip 
inductivo a ww=2.16mm y la longitud del gap a lg=1.6mm, conseguimos una inducción 
en derivación y una capacidad serie de Lp= 115.76 pH y Cg=96.84 fF, respectivamente. 
Finalmente, las dimensiones laterales de la línea coplanar (W=5.4 mm, G=0.16 mm) se 
han determinado para obtener una impedancia característica de 50Ω con una anchura de 
línea relativamente grande con el objetivo de evitar el solapamiento entre anillos. La 
longitud de la zona activa del dispositivo (excluyendo las líneas de acceso para los 
conectores) es de 14.4mm. Esta longitud es aproximadamente tres veces más pequeña 
que la longitud de onda de la señal a la frecuencia de operación del filtro. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 3.5. Ejemplo de diseño de un filtro en tecnología coplanar basado en la combinación de 
celdas RHM con celdas LHM. Simulación realizada mediante Agilent Momentum en un 
substrato de εr=2.43 y un grosor h=0.49mm. Las dimensiones del dispositivo aparecen 
definidas en el artículo A.    
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La figura 9(a) del artículo A muestra la respuesta frecuencial de la estructura obtenida 
mediante simulación utilizando Agilent Momentum. En concordancia con el análisis 
realizado a partir del modelo circuital, la banda aparece entre las frecuencias de 
resonancia de los anillos central y externos, con unas pérdidas de inserción de tan solo 
2dB. El nivel de  atenuación fuera de la banda de paso se sitúa por encima de los  40 dB 
y decrece progresivamente al incrementar la frecuencia debido al comportamiento pasa 
altos de la línea coplanar combinada con los gaps capacitivos y los strips inductivos. Es 
también destacable la abrupta transición obtenida en ambos lados de la banda de paso, 
con una caída 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 artículo A y muestran una concordancia razonable con los resultados de 
simulación. Las ligeras discrepancias se atribuyen a tolerancias en el proceso de 
fabricación, ya que se ha podido verificar mediante simulación que variaciones en el 
tamaño 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 extraño que 
las pérdidas de inserción sean mayores (4dB) a las obtenidos mediante simulación. 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 artículo B. En este caso se 
ha implementado un filtro en banda S (frecuencia central de 2.4GHz) utilizando una 
combinación de celdas zurdas y diestras, donde el número de celdas se ha reducido a 
dos. En este artículo se ha explorado la eficiencia de esta técnica (en términos de 
selectividad en frecuencia) intentando reducir el tamaño del filtro al mínimo posible. De 
hecho, este límite viene determinado por el mínimo tamaño alcanzable por el SRR para 
una determinada frecuencia de resonancia con la tecnología 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, c=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 y lg=6.6mm, respectivamente. Con estas dimensiones la 
inductancia y capacidad del strip y del gap se han estimado en Lp=183pH y Cg=147fF, 
respectivamente. Las líneas de transmisión utilizadas tanto en la parte central como en 
las líneas de acceso para albergar los conectores son de 50Ω. En este caso se han 
utilizado líneas de menor anchura en la parte exterior del dispositivo con el objetivo de 
facilitar la colocación de los conectores. La longitud final del dispositivo (excluyendo 
las líneas 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 críticas como en el caso del filtro en 
banda C visto anteriormente. Debido a esto las pérdidas de inserción medidas (3.3dB) 
son más similares a las que muestra la simulación (2dB). Pese al número 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 
transición muy abrupta, con una caída 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 miniaturización de esta técnica, se ha diseñado 
un filtro de segundo orden basado en líneas 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 artículo B 
muestra los resultados de simulación de ambos filtros (líneas acopladas y basado en 
SRRs), mientras que los layouts se comparan en la figura 2 del artículo B.  Podemos ver 
que para un filtro de segundo orden basado en líneas 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 tamaño es evidente. Por otro lado podemos ver cómo 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 utilización de 
resonadores distribuidos.   
 
Esta técnica basada en la alternancia de celdas zurdas con celdas diestras también puede 
ser aplicada utilizando CSRRs en línea microstrip. Para ello es necesario diseñar los 
CSRR de manera que presenten los ceros de transmisión 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 artículo C se ha explorado esta posibilidad. La figura 3 de dicho 
artículo 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 
práctica las dimensiones finales de los CSRRs así como las dimensiones del gap y de 
los inductores en derivación se han optimizado mediante simulación con el objetivo de 
minimizar las pérdidas de inserción 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 εr=10.2 y un espesor de h=1.27mm. Los 
resultados de simulación correspondientes al dispositivo final aparecen en la figura 5(a) 
del artículo C. El circuito se ha fabricado mediante técnicas fotolitográficas estándar. La 
respuesta frecuencial obtenida mediante el analizador de redes (Agilent 8720ET) 
aparece en la figura 5(b) del mismo artículo. Vemos una coincidencia más que 
satisfactoria entre los resultados de medida y la simulación. 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. El comportamiento en la banda de rechazo es bueno, 
con un nivel de rechazo de más de 30dB hasta una frecuencia de 4GHz. Las 
discrepancias entre los resultados de medida y la simulación son debidas a los errores 
asociados a las tolerancias de los procesos de fabricación. 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 utilización únicamente de dos 
etapas favorece la compactación del dispositivo, cuyas dimensiones finales (excluyendo 
las líneas de acceso) resultan ser de 14.6mm, lo que supone un tamaño 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 diseñado un prototipo adicional con resonadores más anchos. Obviamente, el 
filtro resultante de la combinación de dichos resonadores (el layout aparece en la figura 
6 del artículo 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 drásticamente reducidas. La razón 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. Aplicación al diseño de diplexores 
 
 
Basándonos en la técnica de alternar celdas zurdas y diestras también es posible diseñar 
diplexores de microondas en tecnología planar. Un diplexor es un dispositivo de tres 
puertos utilizado para separar los canales de transmisión y de recepción en un 
transceptor de comunicaciones [51,52]. Así pues, será necesario implementar un filtro 
que opere en la banda de recepción y otro en la banda de transmisión. Las principales 
características 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 emisión y recepción). Una posible 
configuración para nuestro diplexor es la que aparece en la figura 3.6 donde el par de 
filtros están situados en una configuración tipo Y. Para evitar problemas de interferencia 
entre las señales transmitidas por el filtro que se encuentre activo y las rechazadas por el 
filtro que se encuentre en situación de rechazo convendrá ajustar la fase de la señal 
rechazada para que se acople en fase con la señal transmitida. Este proceso puede 
realizarse ajustando de forma adecuada las longitudes de las líneas de acceso a los 
filtros (l1 y l2 en la figura 3.6).  
 

 

 

 

 

 

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

 

En el artículo D se ha diseñado un diplexor basado en la configuración de la figura 3.6 
en la que los filtros han sido implementados mediante una combinación de celdas 
zurdas/diestras en tecnología microstrip. El layout de dicho dispositivo aparece en la 
figura 2 del artículo D. Los filtros de transmisión y recepción 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 artículo D. Son destacables las reducidas pérdidas de inserción, 
inferiores a 2dB (tanto en el canal de recepción como en el de transmisión), 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 sitúa entorno a los 
40dB. Son también destacables las reducidas dimensiones del dispositivo, con un 
tamaño final de 29.8mm×16.3mm, lo que corresponde a 0.63λ×0.34λ, siendo λ la 
longitud de onda de la señal a la frecuencia correspondiente al canal de transmisión.         
 
En este capítulo se ha visto como implementar celdas con comportamiento RHM tanto 
en tecnología coplanar (basadas en SRRs y gaps capacitivos) como en tecnología 
microstrip (basadas en CSRRs y en conexiones inductivas) y cómo la combinación 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 transmisión tanto por la parte 
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      Tx filter  
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alta como por la parte baja de la banda de paso. A lo largo del capítulo se han visto 
ejemplos de aplicación de este tipo de estructuras, mostrándose resultados de filtros de 
banda estrecha tanto en tecnología coplanar como en microstrip en diferentes rangos 
frecuenciales. Posteriormente se ha visto la aplicación de este tipo de filtros al diseño de 
diplexores.  
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4. Metodología de diseño de filtros pasa banda basada en 
metamateriales. 
  
En este capitulo se presenta una nueva metodología de diseño de filtros planares de 
microondas, basada en el concepto metamaterial. A diferencia de los filtros 
presentados en el capítulo anterior, consistentes en la alternancia de celdas zurdas y 
diestras, y de las líneas de transmisión zurdas presentadas en el capítulo 2, la 
estrategia de diseño que se propone en este capítulo permite diseñar filtros en base a 
especificaciones, e incluso permite sintetizar respuestas estándar, tipo Butterworth, 
Chebyshev, o cualquier respuesta originada a partir de un filtro prototipo pasa bajos 
normalizado basado en configuración en escalera. Presentaremos la celda base, 
basada en una combinación de CSRRs, gaps capacitivos y stubs en derivación, para la 
implementación de tales filtros, así como las ecuaciones necesarias para su diseño. Se 
presentarán también varios ejemplos ilustrativos, con especificaciones distintas, al 
objeto de demostrar la potencialidad de la técnica que se presenta en este capítulo. 
También mostraremos otras posibles formas de diseñar los filtros, con celdas base 
basadas igualmente en CSRRs y stubs en derivación, pero utilizando secciones de línea 
de transmisión como elementos de acoplo entre resonadores adyacentes, en lugar de 
gaps capacitivos. Se concluirá el capítulo mostrándose otros ejemplos ilustrativos de 
diseño, tales como filtros de banda ancha y filtros para aplicaciones de banda ultra 
ancha (UWBPFs). 
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4.1. Filtro pasa banda generalizado. 
 
La teoría de filtros clásica [53-62][74-80] se basa en la utilización de elementos 
discretos como inducciones y capacidades para modelar resonadores con un 
determinado comportamiento frecuencial que nos permita implementar filtros con 
características 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 
idealización no es válida en un rango de frecuencias demasiado amplio para la mayoría 
de resonadores de microondas, ya que muchos de ellos se basan en fenómenos de 
resonancia dinámica 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 diseño de filtros 
basados en cualquier tipo de resonador, y que utilizaremos como punto de partida en 
este capítulo para diseñar filtros basados en metamateriales.   
 
 
4.1.1. Respuesta prototipo pasa bajos normalizada 
 
 
Es posible implementar filtros pasa bajos que responden a aproximaciones estándar 
(Butterworth, Chebyshev, etc.) [64-66] utilizando una configuración como la que 
aparece en la figura 4.1. Este tipo de configuración 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 función 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 sitúa en 1 rad/sec, con una impedancia de fuente de 1Ω. 
Si se desea implementar un filtro cuya frecuencia de corte sea diferente se aplicará 
posteriormente una transformación de frecuencias que permite ajustar esta frecuencia 
donde se desee. En el caso de trabajar con una impedancia no unitaria aplicaremos una 
transformación de elementos [62, 81]. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Fig. 4.1. Filtros prototipos pasa bajos en configuración ladder. (a) y (b) son versiones 
equivalentes una de la otra  
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TABLA I.  

VALORES DE LOS ELEMENTOS DEL FILTRO PROTOTIPO PASABAJO 
NORMALIZADO CHEBYSHEV PARA UN RIZADO DE LAr = 0.1dB 

 

 
 
 
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 
aplicará una transformación de pasa bajos al tipo de respuesta que se desee implementar 
[62,81]. En el subapartado siguiente detallaremos el proceso de diseño completo para el 
caso de los filtros pasa banda, por ser el tipo de filtro en el que se centra esta tesis.     
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
Fig. 4.2. Respuesta pasa bajos normalizada de un filtro Chebyshev. Ω  es la frecuencia 
normalizada, Ωc la frecuencia de corte y LA las pérdidas de inserción 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 ω2 - ω1 donde ω1 y ω2 representan las frecuencias angulares 
límite de la banda de paso. En ese caso la transformación en frecuencia requerida es 
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(4.1) 

 
con 

 

(4.2) 

 

(4.3) 

 
 
donde Ω es la frecuencia normalizada, Ωc la frecuencia de corte del filtro normalizado 
(generalmente 1rad/sec), ω0 representa la frecuencia central del filtro ya transformado y 
FBW se define como el ancho de banda fraccional del filtro. Si aplicamos esta 
transformación de frecuencia a un elemento reactivo g del filtro prototipo pasa bajo nos 
queda 

 
(4.4) 

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

 

(4.5) 

 

 

(4.6) 

 

 
donde el factor de escala en impedancia γ0=Z0/g0 (Z0 es la impedancia de la fuente i g0 
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 
transformará como un cirtuito LC paralelo con los siguientes valores 
 

 
(4.7) 

 
 

(4.8) 
 

 
 
Estas transformaciones se encuentran resumidas en la figura 4.3(a). Nótese que en 
ambos casos se cumple que ω0Lp = 1/(ω 0Cp) y  ω 0Ls = 1/(ω 0Cs). Así pues un filtro prototipo 
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normalizado de orden 3 transformado a filtro pasa banda tendría un aspecto como el que 
aparece en la figura 4.3(b) 

 
 

 
 

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 Z2 en uno de sus puertos, la impedancia Z1 vista en el otro puerto es:  
 

 
(4.9) 

 
 
donde K es real y se define como la impedancia característica del inversor. Un inversor 
de impedancias introducirá un desfase de ±90 grados (o un múltiplo impar) en el 
parámetro S21 de su matriz de parámetros 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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(4.10) 

 
 

 
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 Y2 en uno de sus puertos, la admitancia Y1 vista en el otro puerto es: 
 

 
(4.11) 

 
 

donde J es real y es conocida como la admitancia característica del inversor. Al igual 
que sucede con los inversores de impedancias, también se introduce un desfase de ±90 
grados (o un múltiplo impar) en el parámetro S21. 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 
 
 

 
(4.12) 

 
 
 
De hecho un circuito diseñado para funcionar como inversor de impedancias también 
puede funcionar como inversor de admitancias teniendo en cuenta que se cumple J2=K-2. 

 
 
4.1.4. Filtros utilizando inversores de inmitancias 
 
 
Puede demostrarse utilizando técnicas de análisis de circuitos que una inductancia serie 
con un inversor a cada lado se comporta como una capacidad en derivación (tal y como 
aparece ilustrado en la figura 4.4(a)) [62]. Por otro lado, una capacidad en derivación 
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 función del valor de su impedancia o 
admitancia característica (K o J respectivamente). Utilizando estas propiedades de los 
inversores las implementaciones de los filtros pueden transformarse a una forma más 
conveniente para su realización 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 Z0, Zn+1, Lai, Y0, Yn+1, y Cai, 
pueden ser escogidos arbitrariamente y la respuesta del filtro será idéntica a la del 
prototipo original, si se utilizan los parámetros de los inversores de inmitancias Ki,i+1 y 
Ji,i+1 que aparecen indicados en la figura 4.5. 
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Fig. 4.4. Transformación de una inducción serie (a) y de una capacidad en derivación (b) bajo 
el efecto de los inversores de impedancias.  

 
 

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) quedarían de la forma que aparece en las figuras 
4.6(a) y 4.6(b). Vemos como en la figura 4.6(a) sólo se utilizan resonadores LC serie, 
mientras que en el caso de la figura 4.6(b) únicamente se emplean resonadores LC 
paralelo. 
 
Es habitual en tecnología 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 práctica, se aproximan estas reactancias 
o susceptancias cerca de la resonancia. No obstante esto es suficiente para el diseño 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 ω0 como 
 

 
(4.13) 

 
 
 
donde X(ω0) 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   
 

(4.14) 
 

 
 
donde B(ω0) es la susceptancia del resonador no ideal. Puede demostrarse que la 
pendiente de reactancia para un resonador LC serie es ω0L y que la pendiente de 
susceptancia para un resonador LC paralelo es ω0C . Así pues, reemplazando ω0Lsi y 
ω0Cpi en las ecuaciones de la figura 4.6(a) y 4.6(b) respectivamente obtenemos las 
ecuaciones indicadas en la figura 4.7. Dicha configuración se conoce como filtro pasa 
banda generalizado. 
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Fig. 4.6. Esquema de un filtro pasa banda utilizando resonadores serie (a) o resonadores en 
derivación (b) e inversores de impedancias.  
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Fig. 4.7. Filtro pasa banda generalizado utilizando resonadores serie (a) o resonadores en 
derivación (b). 

 
 

4.2. La celda base y ecuaciones de diseño. 
 
 
Basándonos en el esquema mostrado en el apartado anterior, intentaremos implementar 
filtros estándar basados en resonadores e inversores de admitancias utilizando 
metamateriales. La estrategia de diseño consistirá en utilizar la posibilidad que ofrecen 
estos medios para ajustar de manera independiente la velocidad de fase de la radiación 
que viaja a través de ellos y la impedancia característica de dicho medio. Según 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 característica de nuestro metamaterial así 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 simultáneamente una impedancia 
característica igual a la impedancia característica de referencia a la frecuencia central 
del filtro (que da lugar a la aparición de una banda de paso) y un desfase de ±90º 
(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 
desviación de esta impedancia respecto a la impedancia de referencia podemos ajustar el 
ancho de banda de dicha banda de paso. De esta forma y basándonos en el esquema que 
aparece en la figura 4.8 podemos sustituir cada uno de los bloques que aparecen 
rodeados por las líneas de puntos por celdas metamateriales debidamente diseñadas 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, faltará por emular medio inversor de impedancias por cada extremo, 
pero este hecho no supone ningún problema en el caso de considerar J=1, ya que en esta 
situación medio inversor no es más que un desfase de 45 grados, sin afectar al módulo 
del coeficiente de transmisión del filtro. 
  
 

 
 

 
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 línea 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 
derivación (Zp) dependen de la frecuencia. En la frecuencia central debemos imponer 
dos condiciones: transmisión total (la impedancia Bloch de dicha celda ha de coincidir 
con la impedancia de referencia Z0) y un desfase de ±90º. A partir de la expresión 2.31 y 
de la impedancia Bloch[41]: 
 

( ) ( ) ( ) ( )2B s s pZ j Z j Z j Z jω ω ω ω⎡ ⎤= +⎣ ⎦                            (4.15) 

 
 
llegamos a una relación numérica entre Zs y Zp imponiendo ZB=Z0 y φ=±90º. Dicho par 
de ecuaciones tiene solución para los siguientes casos Zs=-jZ0 y Zp=jZ0 o bien, Zs=jZ0 y 
Zp=-jZ0. El primer par de valores corresponde al caso de propagación LHM, por el cual 
la impedancia serie es capacitiva y el desfase que experimenta la señal al atravesar una 
celda corresponde a +90º. En el segundo caso la impedancia serie es inductiva (al igual 
que ocurre en el caso de una línea de transmisión convencional) y el incremento de fase 
en una celda será de -90º. 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 más que un desfase 
de ±90º 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 ∆i a 3dB 
será igual a 
 

 

 (4.16) 

 

 (4.17) 

 

(4.18) 

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

 
(4.19) 

 
 
Donde FBW es el ancho de banda fraccional del filtro a diseñar y gi 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 derivación que permitan imponer el ancho 
de banda vamos a considerar el caso en el que sólo existen elementos resonantes en la 
impedancia correspondiente a la rama en derivación (Zp). De esta manera, las 
variaciones en frecuencia de la impedancia entorno a la banda de paso del filtro serán 
mucho más importantes para el caso de Zp que para Zs, de manera que consideraremos 
que para las dos frecuencias en las que la atenuación en la transmisión es de 3 dB, el 
valor de Zs será aproximadamente ±jZ0. Evidentemente, esta aproximación será mejor 
cuanto más estrecha sea la banda de paso de nuestro filtro, pero en cualquier caso puede 
ser un buen punto de partida para el diseño de filtros de mayor ancho de banda. Así 
pues, suponiendo que Zs≈±jZ0, la impedancias en derivación necesaria para obtener 
unas perdidas de inserción de 3dB será de ∓ jZ0/2 e infinito. De esta manera,  las redes 
que forman las impedancias Zp y Zs deberán ser ajustadas de forma que presenten el 
valor de impedancia adecuado para cada frecuencia. Cabe destacar que para conseguir 
una respuesta en frecuencia lo más simétrica posible, es conveniente imponer 
equidistancia para las frecuencias de 3dB de pérdidas de inserción respecto a la 
frecuencia central del filtro (esta condición se impondrá en todos los ejemplos 
mostrados en este capítulo).      
 
Una vez vistas las condiciones que ha de cumplir nuestra celda metamaterial para cada 
una de las etapas del filtro, nos centraremos en el diseño de un filtro utilizando una 
celda concreta. La celda básica que utilizaremos para obtener las ecuaciones de diseño 
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 tecnología 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 conexión inductiva entre en el 
strip central y el plano de masa (realizadas mediante dos vías) en paralelo. El modelo 
discreto de dicha celda aparece descrito en la figura 4.10.  
 
 
 
 
 
 
 
 

 
 
 

Fig. 4.10. Modelo en T de la celda de la figura 4.9. 
 
 
 
El resonador paralelo formado por Lr i Cr y la capacidad Cc modelan el CSRR y la 
capacidad de acoplamiento a la línea microstrip, respectivamente [22], mientras que Cs 
y Lp representan el gap capacitivo serie y la inducción en derivación. Este tipo de celda, 
que corresponde a un modelo híbrido entre la línea de transmisión dual en tecnología 
microstrip [32] y la línea cargada con CSRR combinada con gap capacitivo [43], tiene 
la ventaja de producir una respuesta muy simétrica debido a la aparición de un cero de 
transmisión situado por encima de la banda de paso. Por otro lado, la presencia de la 
inducción Lp, 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 todavía positiva, es decir, se produce a 
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una frecuencia menor que la banda de paso generada por una celda formada únicamente 
por CSRR y gap capacitivo, lo que introduce un factor de compactación importante.  
 
Con el fin de ajustar de manera adecuada las impedancias serie y derivación tal y como 
hemos visto anteriormente deberemos imponer las siguientes condiciones 
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Dicho sistema de ecuaciones no admite una solución analítica (excepto para la 
obtención de Cs), por lo que se deberá solucionar de forma numérica. En el caso de esta 
celda, tenemos todavía un grado de libertad que nos permite introducir un cero de 
transmisión por encima de la banda de paso. Dicho cero de transmisión aparecerá 
cuando la impedancia Zp se anule, es decir, la frecuencia del cero de transmisión será 
 
 
 

(4.24) 
 

 
Este cero de transmisión 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 más adelante.  

 
 
4.3. Aplicaciones al diseño, optimización y compactación de filtros de 
microondas. 
 
 
En esta sección veremos ejemplos prácticos de aplicación de las relaciones encontradas 
anteriormente. En particular veremos un filtro formado por la repetición periódica de la 
celda base y una implementación de filtro estándar (tipo Chebyshev) basados en la celda 
base vista en la figura 4.9. Mediante la correcta colocación del cero de transmisión se 
podrá suprimir la primera banda espuria generada en nuestro filtro. Posteriormente se 
verán otras aplicaciones basadas en modificaciones de dicha celda, mediante las cuales 
es posible conseguir filtros pasa banda con mayores anchos de banda. Se presentarán 
resultados de tres filtros más, 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 estándar miniaturizados con eliminación de bandas 
espurias 
 
En el artículo E se muestran dos ejemplos de aplicación de la técnica descrita 
anteriormente. El primero de ellos es un filtro pasa banda de orden tres implementado 
mediante la repetición periódica 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 diseño del 
filtro, mayor será 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 sitúa en f0=1GHz. Al tratarse de un filtro periódico, los tres 
coeficientes del filtro pasa bajos normalizado serán 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 1Ω. Mediante este procedimiento se obtiene g=1.521. A partir de la 
ecuación (4.19) se obtiene el ancho de banda que ha de tener la celda base de la 
estructura. El cero de transmisión se ha fijado de forma que permita la eliminación de la 
primera banda espuria, generada por la presencia de resonadores parásitos de media 
longitud de onda acoplados a través de las capacidades de acoplamiento entre celdas. 
Como la posición exacta de esta banda espuria no se conoce a priori se ha situado 
inicialmente en 2f0. Se han calculado los parámetros correspondientes a la celda base 
mediante las ecuaciones expuestas anteriormente y a partir de estos parámetros se han 
obtenido las dimensiones del CSRR. La estimación 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 diseño, por lo que será 
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 posición exacta de la banda espuria (que no se sitúa exactamente en 2f0) y 
rediseñar el filtro de forma que el cero de transmisión caiga exactamente en la 
frecuencia central de la banda espuria. En este caso la banda espuria (y por lo tanto el 
cero de transmisión) se ha situado en 1.8GHz. La celda base empleada en este diseño 
con sus dimensiones más relevantes aparece descrita en la figura 3(a) del artículo E. 
Según 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 artículo. En la 
figura 5(a) del artículo E puede verse el aspecto del layout final del dispositivo, 
mientras que los resultados de simulación electromagnética y medida aparecen en las 
figuras 5(b) y 5(c) de este mismo artículo, respectivamente. Tanto en la simulación 
como en la respuesta medida se ha observado una ligera desviación respecto al ancho de 
banda predicho teóricamente. Esto es debido a la utilización de inversores de 
impedancia no ideales, ya que la variación de fase de 90º se presenta tan solo entorno a 
la frecuencia central del filtro. Es interesante destacar la comparación entre las 
simulaciones electromagnéticas del filtro implementado mediante CSRRs y un filtro 
microstrip de líneas acopladas de similares prestaciones (ver figura 5(b) del artículo E), 
donde puede verse la ausencia de bandas espurias en el primero de ellos hasta 
prácticamente una frecuencia de 3f0, mientras que para el filtro basado en la 
configuración de líneas acopladas la primera banda espuria aparece en 2f0. Es también 
destacable la reducción de dimensiones entre ambos prototipos (alrededor de un factor 
3), comparación que puede apreciarse también en la figura 5(b) del artículo E, en la que 
se muestra una reproducción a escala de ambos layouts. 
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Posteriormente se ha implementado un filtro pasa banda de tercer orden basado en la 
aproximación Chebyshev con un rizado de 0.3dB y con un ancho de banda del 9%, 
centrado a una frecuencia de f0=2.5GHz. A partir de los valores del filtro prototipo pasa 
bajos normalizado (gi) tabulados y la posición del cero de transmisión se obtienen, 
mediante las ecuaciones 4.20 – 4.24, los valores de los elementos que forman cada etapa 
(ver tabla II del artículo E). En este caso se han utilizado dos frecuencias para dichos 
ceros de transmisión, 4GHz y 5GHz para conseguir eliminar totalmente la banda de 
paso espuria. Una vez se obtienen los valores de dichos elementos, una primera 
aproximación a las dimensiones del layout final se consigue mediante las expresiones 
que aparecen en [22], aunque es necesario utilizar algún algoritmo de optimización 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 εr=10.2 y un espesor de h=0.635mm. La respuesta 
simulada y la comparación con el modelo eléctrico aparecen en la figura 8 del artículo E. 
En dicha figura también aparece la simulación obtenida a partir de la síntesis basada en 
la transformación 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 aproximación la respuesta obtenida a partir de la transformación 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 variación de fase de 90º 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 inserción y de retorno son de 1.9dB y mayores de 13dB, 
respectivamente. Finalmente, son destacables las reducidas dimensiones del dispositivo, 
con una longitud de l=2λ/5 (siendo λ  la longitud de onda de la señal en la frecuencia 
central de operación 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 artículo F se estudia la posibilidad de implementar filtros de banda ancha basados 
en una modificación de la celda de la figura 4.9, en la que la impedancia serie se realiza 
mediante una inducción y se han utilizado DS-CSRRs acoplados a una línea microstrip 
(ver figura 2.7). En este caso se trata de una celda RHM, que aparece esquematizada en 
la figura 2(a) del artículo F. Dicho modelo discreto se encuentra en la figura 2(b) del 
mismo artículo. Este tipo de estructura da lugar a una celda unitaria con un ancho de 
banda relativamente ancho, lo que la hace interesante para el diseño de filtros de banda 
ancha. Al igual que los filtros del artículo E, el ancho de banda fraccional de cada 
resonador se relaciona con los elementos del filtro prototipo pasa bajos normalizado a 
partir de la ecuación 4.19. Tal y como hemos visto anteriormente, por tratarse de una 
celda RHM, los valores de impedancia serie y derivación que nos proporcionan 
simultáneamente adaptación y desfase de -90º serán Zs=jZ0 y Zp=-jZ0 respectivamente. 
Para el caso de las frecuencias de 3dB de atenuación, las impedancias en derivación 
corresponderán a +jZ0/2 e infinito (al igual que en el caso anterior consideraremos 
Zs≈jZ0). De esta forma imponiendo las frecuencias de 3dB de atenuación la frecuencia 
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central de filtro y la posición del cero de transmisión para cada etapa llegamos a las 
siguientes condiciones: 
 

(4.25) 
 
 

(4.26) 
 
 

(4.27) 
 
 

(4.28) 
 
 

(4.29) 
 
 
Mediante el uso de esta metodología se ha implementado un filtro pasa banda en 
tecnología microstrip en base a las especificaciones que aparecen en la figura 4 del 
artículo F, correspondientes a los niveles de rechazo, ancho de banda y pérdidas de 
inserción de una aplicación para un sistema de radar de navegación aérea, escaladas en 
frecuencia. El orden se ha fijado en cinco, con los siguientes valores del filtro prototipo 
normalizado g1=g5=1.05 y g2= g3=g4=1.82. En este caso los valores de gi no se 
corresponden con una respuesta estándar (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 atenuación 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 
implementación presenta la ventaja de que dará lugar a un filtro con tan solo dos celdas 
básicas distintas de las 5 que forman el filtro, simplificando en gran medida el proceso 
de implementación de dichas celdas. A partir de estos parámetros hemos determinado 
los elementos que forman cada una de las etapas de nuestro filtro. El cero de 
transmisión se ha fijado en 5GHz 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 εr=10.2, tangente de pérdidas de tan δ=0.0023 y 
un espesor de h=1.27mm (utilizando técnicas fotolitográficas estándar). La respuesta 
simulada y medida del dispositivo aparece en la figura 6 de dicho artículo, 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 inserción medidas en la banda de 
paso son menores a 1dB entre 3.36GHz y 4.15GHz, con un valor mínimo de 0.7dB en f0. 
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 tamaño final del dispositivo, excluyendo las líneas de acceso, 
es de 30mm×16mm. 
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Fig. 4.11. Respuesta prototipo normalizada del filtro sintetizado en el artículo F. 
 

 
4.3.3. Filtros para aplicaciones de banda ultra ancha (UWBPFs) 
 
 
La tecnología UWB es una tecnología inalámbrica concebida para transmisiones a corto 
alcance de datos entre aparatos electrónicos, periféricos de PC y dispositivos móviles a 
velocidades muy altas, con un reducido consumo. Este tipo de transmisión se basa en la 
utilización de pulsos de muy corta duración, por lo que se requieren sistemas de 
comunicación que dispongan de un gran ancho de banda. El espectro definido para la 
transmisión de señales UWB se extiende desde los 3.1GHz hasta los 10.6GHz. Para la 
eliminación de señales interferentes, se requiere de filtros de gran ancho de banda. En 
los artículos G y H se ha estudiado la aplicación de la técnica descrita anteriormente 
para la implementación de filtros con ancho de banda ultra ancho (UWB) [82-84]. En el 
primero de ellos se ha diseñado un filtro pasa banda periódico 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 periódico 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 línea microstrip y un elemento inductivo en derivación. En este 
caso, el inversor de impedancias se implementa mediante una línea microstrip de 90º de 
longitud eléctrica.  El layout del filtro aparece descrito en la figura 2(a) del artículo G,  
mientras que el modelo discreto de la celda base utilizada puede apreciarse en la figura 
2(b) del artículo G. En este caso, puesto que no existe impedancia serie en la 
configuración de nuestro resonador, la banda de paso aparecerá para aquella frecuencia 
que anule la admitancia del resonador en derivación, mientras que el cero de 
transmisión aparecerá para aquella frecuencia que anule la impedancia de dicho 
resonador. Por el contrario, las frecuencias de 3dB de pérdidas de inserción 
corresponderán a aquellas para las que la impedancia en derivación tome los valores 
Z=±jZ0/2. Sustituyendo los valores de impedancia adecuados según el modelo discreto 
nos queda: 
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(4.32) 

  

 

(4.33) 

 

 
Mediante estas ecuaciones (imponiendo al igual que en los casos anteriores 
equidistancia entre las frecuencias ω1 y ω2 ), fijando el cero de transmisión a una 
frecuencia de 12GHz (en este caso la banda espuria debida a los resonadores parásitos 
de longitud λ/2 se encuentra demasiado cerca de la banda de paso como para poder 
situar el cero de transmisión en tal frecuencia) y mediante el valor de las gi=1.521 para 
un filtro periódico 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 
artículo G (se ha considerado un substrato Rogers RO3010  con una constante 
dieléctrica εr=10.2 y un grosor de h=127µm). La respuesta en frecuencia obtenida 
mediante simulación se muestra en la figura 3 del artículo G. Vemos como además de la 
banda espuria que aparece cerca de la banda de paso (debida a los resonadores parásitos 
de longitud λ/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 
líneas de acceso del filtro. El layout final y la respuesta simulada de nuestro filtro 
aparecen en la figura 4 del artículo G. Vemos como el ancho de banda resultante de la 
simulación resulta ser ligeramente menor al nominal. Este efecto se explica en base a la 
utilización de inversores de admitancia de ancho de banda limitado, ya que tan solo 
ofrecen un desfase de 90º 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=635µm, 
pero con la misma εr=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 críticas del diseño han quedado al alcance de 
la resolución de nuestra tecnología. La respuesta medida puede apreciarse en la figura 5. 
Vemos como existe una buena coincidencia entre la simulación original (cuyo layout 
aparece en la figura 4 del artículo G) y la medida (excepto por el factor de translación 
en frecuencia). El ancho de banda medido ha alcanzado el 87% con unas pérdidas de 
inserción 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 3f0. 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 artículo H vemos la implementación del segundo de los prototipos, consistente en 
un filtro periódico de 9 etapas basado en el mismo tipo de celda que el prototipo 
anterior (por lo que las ecuaciones de diseño serán las mismas). Para el caso de un filtro 
periódico de 9 etapas el valor de los elementos del prototipo normalizado es de gi=1.9, 
por lo que no será necesario utilizar resonadores tan anchos como en el caso anterior, 
hecho que nos permitirá poder situar el cero de transmisión de cada una de las celdas 
más alejado de la frecuencia central y así 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 transmisión, 
que se ha situado inicialmente en 2f0, para recolocarlo posteriormente hasta hacerlo 
coincidir con la posición de la banda espuria. El procedimiento para obtener los 
parámetros del modelo discreto ha consistido, igual que en el apartado anterior, en la 
imposición de las frecuencias ω1 y ω2, la frecuencia central y el cero de transmisión. 
Una vez obtenidos dichos parámetros se han utilizado las expresiones que aparecen en 
[22] para hacer una primera estimación de las dimensiones geométricas de los 
elementos que forman cada una de las celdas del filtro. Posteriormente ha sido necesario 
un proceso de optimización de dichas dimensiones hasta obtener una respuesta 
electromagnética coincidente con la simulación eléctrica de la celda implementada con 
elementos discretos. El layout final de la celda básica aparece en la figura 2(a) del 
artículo H (se ha utilizado un substrato comercial Rogers RO3010 con un grosor de 
1.27mm), mientras que el layout y la fotografía del filtro completo pueden verse en la 
figura 5(a) y 5(b) del mismo artículo, 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 artículo 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 
colocación del cero de transmisión y al gran número de etapas. El nivel de pérdidas en 
la banda de paso está 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 
prácticamente toda la banda de paso. Este filtro cumple con el estándar UWB impuesto 
por la FCC (Federal Communication Commission) en cuanto a ancho de banda. 
 
En este capítulo hemos visto una metodología de diseño 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 metodología 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 periódico de tres etapas mediante el cual se ha podido verificar 
el factor de compactación alcanzado mediante el uso de esta técnica respecto a los 
diseños distribuidos, así como la posibilidad de mejorar la banda de rechazo del mismo, 
ya que las características de la celda base utilizada permiten situar un cero de 
transmisión en una frecuencia convenientemente seleccionada para así eliminar la 
presencia de bandas de paso espurias. Posteriormente se ha empleado la misma técnica 
para implementar un filtro pasa banda basado en la aproximación Chebyshev, 
evidenciando la posibilidad que ofrece este método de diseño para implementar filtros 
estándar 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, mostrándose 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 características controlables, mediante los cuales es posible obtener dispositivos que 
presentan simultáneamente reducidas dimensiones y buen comportamiento en la banda 
de rechazo, ya que en muchos de los prototipos implementados ha sido posible la 
supresión de la primera de las bandas espurias del dispositivo.  
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5.  Síntesis de filtros basados en resonadores semi-discretos  

 
En este capítulo se estudian las aplicaciones de resonadores semi-discretos para la 
implementación de filtros de banda ancha. Dichos resonadores se obtendrán a partir de 
la modificación de los modelos de los resonadores basados en CSRRs vistos 
anteriormente. Veremos como también este tipo de resonadores permiten la supresión 
de bandas espurias debido a la presencia del cero de transmisión que introducen por la 
parte alta de la banda de paso. Finalmente, se mostraran varios ejemplos de aplicación 
de este tipo de resonadores.     
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5.1. Resonadores semi-discretos 
 

 

A lo largo de este capítulo estudiaremos implementaciones de filtros basados en la 
utilización de resonadores concentrados combinados con inversores de impedancia 
distribuidos implementados con líneas de transmisión de 90º de longitud eléctrica. Este 
tipo de resonadores presentan la ventaja de tener un tamaño menor que la longitud de 
onda de la señal a la frecuencia de operación 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 utilización de SRRs o 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 modificación del modelo visto en la figura 2(b) del artículo 
G, en la que se ha suprimido la capacidad Cr de dicho modelo. La admitancia en 
derivación, formada por la combinación en paralelo de Lp y el resonador en serie, 
presenta dos singularidades, una es la frecuencia de resonancia fz y la otra la de 
antiresonancia f0. Estas frecuencias anulan la impedancia y la admitancia, 
respectivamente, y vienen dadas por:  
 
 

 
 

(5.1) 

 

(5.2) 

 

Las líneas de transmisión de 90º comprendidas entre dos resonadores adyacentes, actúan 
como inversores de admitancia con una admitancia normalizada J=1. Debido a esto, los 
filtros pasa banda implementados mediante esta técnica pueden describirse según el 
esquema que aparece en la figura 4.7(b). Según este modelo, la banda central del filtro 
aparece en la frecuencia para la cual se anula la admitancia del resonador, que para 
nuestro caso, vendrá dada por f0. El ancho de banda fraccional viene controlado por los 
elementos que forman el resonador en derivación. Si dicho resonador estuviese 
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compuesto únicamente por un resonador LC paralelo (como en la figura 4.6), los valores 
de L y C vendrían dados por la transformación de frecuencias vista en la sección 4.1:          
 
 

 

(5.3) 
 
 
 

(5.4) 
 
 
 
 

Donde los gi corresponden a los elementos del filtro prototipo pasa bajos normalizado, 
FBW es el ancho de banda fraccional de filtro y ω0=2πf0. Para los filtros descritos en el 
modelo de la figura 5.1, es necesaria una ecuación adicional para determinar de forma 
unívoca los valores de los tres elementos que forman cada resonador en derivación. Esta 
ecuación 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 condición obtenemos: 
 

 
(5.5) 

 
 
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 (f0, FBW) para 
cualquier aproximación sobre la que conozcamos los valores de gi. Con respecto al cero 
de transmisión introducido por la ecuación 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 2fo, debido a la presencia de resonadores parásitos de media longitud de onda 
introducidos por los inversores de admitancias. Por otra parte, este cero de transmisión 
también puede ser utilizado para incrementar la pendiente en la banda de rechazo de 
nuestro filtro.  
 
Una vez hemos conseguido determinar los valores de Lp, Lr, y Cr, el siguiente paso que 
debemos realizar es el de traducir estos valor en layout físico. Una de las posibilidades 
es la que aparece en la figura 5.2 (en tecnología microstrip). El resonador está formado 
por la combinación en paralelo de un strip inductivo conectado a masa, que implementa 
la inducción Lp del modelo discreto de la figura 5.1, y la combinación serie de un 
segmento de línea de alta impedancia (que implementa la inducción Lr) y una línea de 
baja impedancia que introduce una capacidad al plano de masa (implementando la 
capacidad descrita por Cr en el modelo de la figura 5.1.). Finalmente, las líneas de 
transmisión que implementan los inversores de impedancias se han realizado mediante 
el uso de meandros, con el objetivo de compactar al máximo la estructura.  Del control 
de las dimensiones de los segmentos de las líneas de transmisión y de su impedancia 
característica se derivan los valores de Lp, Lr, y Cr.    
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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 Lr-Cr a masa vendrán dadas por las expresiones que aparecen en (5.6) y 
(5.7) [41]:   
 

 
(5.6) 

 
(5.7) 

 

donde λ(fo) es la longitud de onda de la señal en la frecuencia central del filtro y las 
anchuras, WLr y WCr se fijan de forma arbitraria para obtener una relación entre 
impedanca alta e impedancia baja Zh/Zl. La longitud del stub que viene modelado por Lp 
se obtiene mediante una expresión formalmente idéntica a la ecuación 5.6: 

 
 

(5.8) 

 

donde Zs es la impedancia característica del stub. 
 
Otra posibilidad de implementación física del resonador la encontramos en la figura 5.3. 
En este caso la capacidad en derivación se ha implementado mediante un anillo 
ranurado en el plano de masa. El metal contenido dentro del anillo está conectado al 
strip inductivo mediante la utilización de vías metálicas. Así pues, esta rama estará 
descrita por la combinación serie de Lr y Cr, mientras que la conexión adicional a masa 
vendrá descrita por la inducción Lp. 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 resolución de la 
tecnología 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 

0
0( )

r

r
L

h

L fl f
Z

λ=

( )0 0rC l rl Z C f fλ=

( )0
0p

p
L

s

L f
l f

Z
λ=



 67

de algún proceso de optimización 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 artículo I se estudian las posibilidades de la técnica propuesta en este capítulo, 
utilizando el resonador descrito en la figura 5.2. El primer diseño corresponde a un filtro 
pasa banda Chebyshev de tercer orden con 0.16dB de rizado centrado a una frecuencia 
central f0=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 formarán nuestro filtro también lo 
serán. Para determinar los valores de los elementos se han resuelto las ecuaciones 5.1-
5.5 forzando la aparición del cero de transmisión a una frecuencia doble de la de trabajo 
del filtro (fz=2f0). Los resultados de dichos parámetros los encontramos en la tabla I del 
artículo I. 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 optimización incluida en Agilent Momentum para conseguir un ajuste satisfactorio 
entre la respuesta eléctrica de una única celda y la obtenida mediante la simulación 
electromagnética. Las dimensiones finales de layout aparecen en la figura 3 del artículo 
I. El dispositivo se ha fabricado en un substrato Rogers RO3010 con una constante 
dieléctrica εr=10.2, una tangente de pérdidas tan δ =0.0023 y un grosor de h=0.63mm 
(mediante el uso de un proceso fotolitográfico estándar). Los resultados de simulación 
(utilizando Agilent Momentum) y de medida (obtenidos mediante un analizador de redes 
vectorial Agilent 8720ET) aparecen en la Figura 4 del artículo I (no se han considerado 
pérdidas en la simulación). Vemos cómo gracias a la presencia del cero de transmisión, 
situado en la posición adecuada, el espurio situado alrededor de 2f0 ha sido 
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sustancialmente eliminado. La respuesta en frecuencia es bastante simétrica y presenta 
unas pérdidas de inserción menores a 1dB y unas pérdidas de retorno mayores de 11dB.  
Gracias a las líneas de transmisión de 90º implementadas mediante meandros, se ha 
podido compactar la estructura hasta alcanzar unas dimensiones de 0.40λ×0.12λ, donde 
λ es la longitud de onda de la señal a f0. Las ligeras discrepancias entre la simulación y 
los resultados experimentales son debidas al modelo de vías considerado en la 
simulación, en las que se han implementado como paredes verticales con la misma 
anchura que los stubs. En una aproximación más realista dichas vías 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 artículo I es un filtro Chebyshev de noveno orden 
con un rizado de 0.5dB centrado en una frecuencia de f0=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 operación del filtro, con unas 
pérdidas de inserción 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 II del artículo I). Como en el caso anterior, ha sido necesario 
emplear un algoritmo de optimización 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 artículo I, donde la dimensiones finales en este caso son de 
0.62λ×0.16λ, siendo λ la longitud de onda de la señal 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=f0/2), con una pérdidas de inserción 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 simulación y los medidos es más que satisfactoria (en este caso se han 
considerado vías cilíndricas de un diámetro de 300µm durante la simulación y han sido 
implementadas físicamente en el diseño 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 colocación del 
cero de transmisión. En este caso se ha requerido más de una iteración por no 
encontrarse la banda de paso espuria situada exactamente a una frecuencia de 2f0. De 
hecho, los resonadores de λ/2 parásitos están acoplados mediante impedancias en 
derivación que introducen un cierto desfase. Por lo tanto, el procedimiento empleado ha 
sido el de situar inicialmente el cero de transmisión en 2f0, obtener el layout de dicho 
filtro y mediante simulación verificar la posición del espurio y reajustar la posición del 
cero de transmisión hasta que coincida exactamente con la posición de la banda espuria. 
La figura 7 del artículo I muestra los resultados de medida obtenidos en un filtro pasa 
banda en el que no se ha realizado el proceso iterativo de recolocación de cero de 
transmisión. Vemos como la presencia de la banda espuria degrada en gran medida el 
rechazo en la parte alta de la banda. 
 
En el artículo J se estudian las aplicaciones del resonador basado en una capacidad 
ranurada en el plano de masa. La figura 3(a) de dicho artículo muestra un filtro pasa 
banda de tercer orden con un ancho de banda fraccional del 40%, centrado a una 
frecuencia central de f0=3GHz. Este dispositivo se ha fabricado en un substrato Rogers 
RO3010 con un espesor de h=0.64mm, una constante dieléctrica de εr=10.2 y una 
tangente de pérdidas de tan δ=0.0023, mediante el uso de un proceso fotolitográfico 
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estándar. Los resultados de simulación y de medida aparecen en la figura 3(b) del 
artículo J. Éstos muestran buenas pérdidas de inserción y de retorno, mientras que la 
banda de rechazo presenta discrepancias entre simulación y medida. Esto se debe a la 
geometría de vía utilizada durante la situación, en la que se han utilizado vías 
unidimensionales. Sin embargo, la banda espuria ha sido parcialmente suprimida debido 
a la presencia del cero de transmisión, aunque una mayor supresión es posible 
considerando vías cilíndricas y empleando la técnica iterativa mostrada en el artículo I. 
Para conseguir una mayor compactación se ha diseñado un segundo prototipo en el que 
las líneas de transmisión que realizan la función de  inversores de impedancias han sido 
implementadas mediante meandros, como aparece ilustrado en la figura 4(a) del artículo 
J (en este caso centrado a 5GHz y con un ancho de banda fraccional del 38%). En este 
nuevo prototipo se ha añadido un cero de transmisión adicional en la parte baja de la 
banda de rechazo mediante la aproximación de las líneas de acceso de entrada y salida. 
En este caso, el cero de transmisión en la parte alta de la banda se ha utilizado para 
incrementar la pendiente de transición en la banda de rechazo (se ha situado en 
7.5GHz). Es destacable el nivel de compactación alcanzado en dicho prototipo, ya que 
sus dimensiones finales son 12.3mm×7mm. 
 
En este capítulo se ha presentado una modificación de los resonadores basados en 
CSRRs mostrados en el capítulo anterior, acoplados mediante líneas de transmisión de 
90º de longitud eléctrica. Este tipo de configuración permite la implementación de 
filtros de banda ancha, con un buen comportamiento en la banda de rechazo debido a 
que dichos resonadores presentan un cero de transmisión por encima de la banda de 
paso, lo que permite suprimir el espurio introducido por la línea de 90º que actúa 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 
implementación así como el buen comportamiento en la banda de rechazo.       
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6. Conclusiones y líneas futuras 
 
 
En esta tesis hemos estudiado la posibilidad de aplicar las propiedades de los 
metamateriales y resonadores concentrados al diseño de filtros de microondas. Se ha 
visto cómo debido al carácter cuasi-estático de los resonadores que constituyen los 
metamateriales es posible conseguir un factor de compactación 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 eliminación de espurios. 
Los aspectos más importantes tratados en cada uno de los capítulos de esta tesis pueden 
resumirse en los siguientes puntos: 
 

• En el capítulo 2 se ha presentado una introducción 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, así como las configuraciones más conocidas. En particular, este 
capítulo 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 disposición volumétrica como en planar, y se 
han citado algunas de las aplicaciones de este tipo de medios al diseño de 
dispositivos de microondas, como pueden ser filtros de rechazo, desfasadores, 
antenas, etc.  

 
• En el capítulo 3 se ha explorado la potencialidad para el diseño de filtros pasa 

banda de banda estrecha y diplexores de una estructura formada por una 
combinación de celdas zurdas con celdas diestras, ya que la celda zurda 
introduce un cero de transmisión por debajo de la banda de paso, mientras que la 
celda diestra lo hace por encima de ésta. La combinación de ambas estructuras 
produce una respuesta en frecuencia muy simétrica y con gran selectividad. Se 
ha visto que esta configuración ofrece muy buenos resultados en la banda de 
rechazo, incrementando considerablemente la simetría en la respuesta del filtro 
respecto a las estructuras zurdas. Esta técnica se ha utilizado para el diseño de 
varios filtros tanto en tecnología microstrip como coplanar, así como para el 
diseño de diplexores en tecnología microstrip. En el artículo A se presentan 
resultados correspondientes a un filtro de tres etapas en tecnología 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 tecnología coplanar 
centrado a una frecuencia de 2.4GHz, con un ancho de banda fraccional de un 
5%. Los detalles de esta implementación aparecen en el artículo B. Dicho 
prototipo se ha implementado utilizando únicamente dos etapas, con el objetivo 
de destacar al máximo las potencialidades en el terreno de la miniaturización que 
presentan este tipo de estructuras. Es destacable la reducción de dimensiones 
obtenida respecto a una implementación basada en líneas 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 tecnología microstrip se ha llevado a cabo en los artículos C y D. En el 



 71

primero de ellos se han diseñado 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 artículo D para el diseño 
de un diplexor que opera a 2.4GHz en la rama de recepción y a 3GHz en la de 
transmisión. El dispositivo está compuesto por dos filtros pasabanda dispuestos 
en configuración en Y sintonizados para tener su frecuencia central en cada una 
de las bandas de interés. Son destacables las reducidas dimensiones del 
dispositivo final (0.63λ × 0.34λ) así como el buen comportamiento respecto a 
pérdidas de inserción (IL<2dB) y aislamiento (~40dB).    

 
• En el capítulo 4 se ha propuesto una metodología de diseño de filtros pasa banda 

que permite la síntesis de filtros que se ajustan a aproximaciones estándar 
(Chebysheb, Butterworth, etc), cuya principal característica 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 característica 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 artículo E aparecen dos ejemplos de aplicación de la técnica 
anterior. Gracias al tipo de celda utilizado para la implementación de los 
prototipos que aparecen en este artículo ha sido posible colocar un cero de 
transmisión sobre la primera banda espuria del filtro y así mejorar el 
comportamiento en la banda de rechazo. El primero de los prototipos de este 
artículo es un filtro pasa banda periódico de tres etapas diseñado a una 
frecuencia de operación de 1GHz con un ancho de banda fraccional de un 10%. 
De los resultados de simulación y medida puede extraerse que este tipo de 
diseño está libre de bandas espurias hasta una frecuencia de 3GHz, mientras que 
sus dimensiones son tres veces menores que las de un filtro de líneas acopladas 
con el mismo comportamiento en la banda de paso. Es también destacable el 
bajo nivel de pérdidas observado (IL<1.5dB) así como el buen comportamiento 
de las pérdidas de retorno (RL>17dB). En este mismo artículo aparece la 
implementación 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 colocación del cero de 
transmisión, 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 
máximo la primera banda espuria del filtro. Este prototipo significó el primer 
filtro basado en celdas metamateriales con características controlables tanto en 
ancho de banda como en tipo de respuesta. En el artículo F se ha utilizado una 
celda diestra para implementar un filtro de banda ancha. Las características de 
este tipo de celda permiten generar resonadores anchos, por lo que serán 
indicadas para la realización 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 diseñado para satisfacer 
unas determinadas especificaciones en cuanto a rechazo (40dB a 2GHz y 5GHz), 
por lo que se ha utilizado una aproximación basada en un filtro prototipo pasa 
bajos que cumple con estas especificaciones. Los resultados de medida 
mostraron unas pérdidas de inserción de tan solo 0.7dB, mientras que las 
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especificaciones de rechazo quedaban satisfechas. Escalando este filtro se 
obtienen prestaciones aptas para su aplicación en radar de navegación aérea y 
con dimensiones mucho menores que las que se obtienen en filtros 
implementados mediante técnicas estándar. Finalmente en este capítulo aparecen 
dos ejemplos de filtros de banda ultra ancha. En este caso la celda utilizada 
implementa únicamente un resonador en derivación, por lo que será necesario 
utilizar un inversor de admitancias adicional, que en este caso se ha 
implementado utilizando una línea de transmisión de λ/4. El artículo G muestra 
un filtro periódico 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 transmisión 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 
queda muy cerca de la banda de paso, por lo que el cero de transmisión no se 
puede colocar en la posición deseada. Con este fin se ha colocado en cascada 
con el filtro una serie de etapas destinadas a la supresión de la primera de las 
bandas espurias. El artículo H muestra un filtro periódico 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 más estrechos, permitiendo en 
este caso la colocación del cero de transmisión en la posición adecuada para la 
supresión de la primera banda espuria. Los resultados experimentales muestran 
un buen comportamiento en la banda de rechazo, la cual está libre de espurios 
hasta al menos una frecuencia de 20GHz (límite de frecuencia del sistema de 
medida utilizado). Estos últimos diseños son adecuados para sistemas de 
comunicaciones indoor que requieren elevados anchos de banda de transmisión 
(sistemas UWB).    

 
• En el capítulo 5 hemos estudiado una configuración basada en resonadores 

concentrados obtenidos mediante una modificación del modelo discreto de una 
de las celdas metamaterial del capítulo 4. Este resonador permite alcanzar 
respuestas muy anchas, por lo que es adecuado para el diseño de filtros con gran 
ancho de banda. Al igual que los resonadores presentados en el apartado anterior, 
también es posible introducir un cero de transmisión en la parte alta de la banda 
de paso, que puede ser utilizado para la eliminación de bandas espurias o para 
incrementar el rechazo a una frecuencia determinada. Este tipo de resonador 
necesita también de la utilización de inversores de impedancia adicionales, que 
se han implementado mediante líneas de transmisión de λ/4. En el artículo I se 
estudia la aplicación de uno de estos resonadores al diseño 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 diseños se ha utilizado una configuración de tipo meandro para 
compactar las líneas de transmisión que forman los inversores de admitancias. 
El primero de los prototipos está implementado siguiendo una aproximación 
Chebyshev de tercer orden con un rizado de 0.16dB. Ésta presenta unas pérdidas 
de inserción inferiores a 1dB, mientras que sus dimensiones en términos de 
longitud de onda son de 0.4λ×0.12λ, lo que pone de manifiesto el carácter semi-
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discreto del resonador utilizado. Los resultados de simulación muestran que el 
dispositivo está libre de bandas espurias hasta una frecuencia de 10GHz. Para el 
segundo prototipo se ha utilizado una aproximación 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 inserción menores que 3dB y con unas 
dimensiones en términos de longitud de onda de 0.62λ×0.16λ. En el artículo 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 perímetro cerrado ranurado en el plano de masa, por lo que el 
modelo discreto de este resonador será el mismo que el utilizado anteriormente, 
pero su implementación en layout no lo será. En este artículo aparecen dos 
prototipos de banda ancha. El primero de ellos se ha diseñado a una frecuencia 
central de 3GHz con un ancho de banda fraccional de un 40%, implementado 
con tres resonadores. El cero de transmisión se ha colocado en la posición 
adecuada para eliminar la primera banda espuria, este objetivo se ha conseguido 
satisfactoriamente en la simulación electromagnética, pero las discrepancias 
entre esta simulación y los resultados de medida, debido a la excesiva idealidad 
del modelo utilizado para representar las vías hace que aparezca una estrecha 
banda espuria en los resultados de medida. Las pérdidas de inserción medidas 
han resultado ser muy pequeñas (del orden de 0.2dB). En el segundo prototipo 
las líneas que emulan los inversores de admitancias se han implementado en 
forma de meandro para compactar más la estructura. Dicho prototipo se ha 
diseñado 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 transmisión por la parte baja de la banda de paso mediante el 
acercamiento de las líneas de acceso del filtro, hecho que proporciona un camino 
adicional a la señal de manera que para cierta frecuencia la señal 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 
12.3mm×7mm. 

 
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 diseño e 
implementación de filtros de microondas de reducidas dimensiones. Se ha verificado 
que dichos dispositivos tienen características 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 eliminación de las primeras bandas espurias y sus reducidas 
dimensiones los hace muy interesantes para aplicaciones en las que el área del 
dispositivo es un factor crítico. Específicamente se ha demostrado la idoneidad de los 
filtros propuestos en aplicaciones tales como radar de navegación aérea o sistemas de 
comunicación UWB. Gracias al reducido tamaño (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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Líneas futuras 
 
 
 
Mediante las estructuras mostradas en este documento se han podido implementar 
filtros con características que van desde bandas de paso estrechas hasta filtros de banda 
ultra ancha. Sin embargo, en la implementación de estos últimos, ha sido necesario 
utilizar algún 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 utilización de elementos distribuidos, y ésta se basa, análogamente a algunas 
estructuras que se vieron en el capítulo 2, en la condición de operación balanceada. Para 
ello se puede utilizar la inducción serie introducida por la línea de transmisión base de 
la estructura (en principio parásita y no considerada en la mayoría de dispositivos que 
aparecen en este documento) ya que su presencia permite la introducción 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 línea 
CRLH presentada en [36], a la aparición de banda zurda y otra diestra. El diagrama de 
dispersión resultante es susceptible de ser balanceado, sin más que imponer que las 
resonancias de la rama serie y la de la rama en derivación aparezcan a la misma 
frecuencia. Bajo la condición de operación balanceada ambas bandas (zurda y diestra) 
muestran una transición continua, sin que aparezca una banda de frecuencias prohibida 
entre ellas. Esta propiedad puede ocasionar la aparición de varios ceros de reflexión 
(hasta tres) a lo largo de la banda de paso generada por una única 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 tecnología microstrip, diseñadas para operar en régimen 
balanceado [98]. Puede observarse el gran ancho de banda obtenido, así como un muy 
buen comportamiento en la banda de rechazo. Puede verse también como el número de 
ceros de reflexión es mayor que el número de etapas que forman el filtro. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
      
 
 
 
 
 

 
Fig. 6.1. Layout (a) y respuesta experimental (b) de un filtro UWB diseñado para operar en 
régimen balanceado. El área del dispositivo es inferior a 1cm2. Figura extraída de [98].  
 
 

(a) (b) 
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Este fenómeno 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 topología basada en celdas zurdas como las que aparecen en la figura 6.2(a), 
diseñadas debidamente para operar en régimen balanceado. La figura 2.6(b) muestra los 
resultados de simulación para esta estructura, en los que puede observarse el gran ancho 
de banda obtenido en la banda de paso.  
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Fig. 6.2. Layout (a) y respuesta simulada (b) en función del número de etapas de un filtro pasa 
altos diseñado para operar en régimen balanceado. Figura extraída de [99].  
 
 
Otra línea de trabajo que se ha iniciado recientemente y que empieza a dar los primeros 
resultados consiste en la utilización de líneas de transmisión 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 característica necesaria para el funcionamiento del 
dispositivo, aunque los valores de impedancia sean relativamente grandes o pequeños. 
Esto supone una ventaja respecto a los diseños basado en líneas de transmisión 
convencionales, ya que en muchas ocasiones la resolución tecnológica disponible o los 
requerimientos de espacio no permiten alcanzar la impedancia característica o el desfase 
necesario. La figura 6.3 muestra un ejemplo de aplicación de esta técnica en el que se ha 
implementado un divisor de potencia de relación 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. 
 
 
 

 
 
Fig. 6.3. Layout (a) y respuesta experimental (b) de un divisor de potencias de relación 1:4. 
Figura extraída de [100].  
 
 
Finalmente, con el objetivo de conseguir filtros con mayores niveles de compactación y 
mejores prestaciones se ha considerado la implementación de este tipo de filtros 
utilizando tecnologías microelectrónicas. La utilización de este tipo de tecnología 
permitiría incrementar notablemente la resolución de los layouts, alcanzando así 
mayores valores tanto de capacidad como de inducción por unidad de longitud, dando 
lugar a una importante reducción de las dimensiones de cada una de las celdas que 
forman este tipo de dispositivos. Actualmente se ha iniciado una colaboración con el 
instituto IMEC, en Bélgica para realizar una serie de prototipos de filtros basados en 
metamateriales en tecnología MCM-D y así evaluar las prestaciones alcanzables de este 
tipo de estructuras sobre tecnologías microelectrónicas. 
 
Además de las aplicaciones que se han nombrado anteriormente, dentro del 
recientemente concedido proyecto Eureka  METATEC, se espera aplicar las ventajas 
que ofrecen los metamateriales para el diseño de sistemas de identificación por 
radiofrecuencia (RFID). Este sistema de identificación se basa en la utilización de 
etiquetas formadas por una pequeña antena y un chip que contiene cierta información. 
Esta etiqueta es capaz de responder a una señal de interrogación enviando la 
información almacenada. En el marco de dicho proyecto se esperan obtener etiquetas de 
muy reducido tamaño y con funcionamiento multibanda, hecho que les permitiría 
funcionar en cualquiera de las frecuencias de operación definidas por los diferentes 
estándares de cada país, situando de esta manera a estos dispositivos en una posición 
muy competitiva en el mercado de la RFID.   
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Anexo A 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Método de extracción de los parámetros eléctricos de líneas de 
transmisión microstrip cargadas con CSRR. 
 
En los capítulos anteriores se han visto técnicas que permiten la síntesis de filtros 
mediante la utilización de celdas basadas en el concepto  metamaterial. Este proceso de 
síntesis se basa en la determinación de los parámetros eléctricos del modelo discreto 
que describe cada una de las celdas, y en su posterior traducción a layout. Dicho 
proceso de traducción se ha llevado a cabo a través de la estimación de las 
dimensiones de cada uno de los elementos que forman nuestro diseño mediante las 
expresiones vistas a lo largo de este documento, y su posterior optimización hasta 
conseguir la respuesta en frecuencia deseada. No obstante, dichas expresiones 
suministran únicamente una estimación de los parámetros geométricos necesarios para 
la implementación de cada una de las celdas que formarán nuestro filtro, ya que las 
condiciones de utilización de dichas expresiones no se ajustan a los casos considerados. 
Para intentar solucionar este problema se ha propuesto un método de extracción de 
parámetros eléctricos que nos pueda permitir la caracterización de este tipo de celdas y 
por lo tanto una mayor sistematización del proceso de síntesis. 
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A1. Introducción 
 
 
 
En la literatura existen numerosos trabajos que nos proporcionan procedimientos y 
expresiones útiles para realizar estimaciones de la frecuencia de resonancia de SRRs 
[102-106] y de los parámetros eléctricos de SRRs y CSRRs [22]. No obstante, los 
valores obtenidos para el caso de los CSRRs acoplados a una línea de transmisión 
presentan una cierta desviación respecto a los valores medidos, ya que las condiciones 
de aplicación de dichos procedimientos no se corresponden con las situaciones reales. 
En el artículo K se detalla un método de extracción de parámetros eléctricos propuesto 
para el ajuste tanto de líneas de transmisión con permitividad efectiva negativa 
formadas por CSRRs acoplados a líneas microstrip, como de líneas de transmisión 
zurdas formadas por un CSRR acoplado a una línea 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 capítulo 4). No obstante, el tipo de análisis 
realizado permite parametrizar el CSRR en función de sus dimensiones y realizar 
extrapolaciones que nos lleven a obtener las dimensiones finales en función de los 
parámetros eléctricos necesarios para el diseño de nuestro dispostivo.          
 
 
 
A2. Descripción del método 
 
 
 
La técnica se basa en la extracción de los parámetros del circuito equivalente de una 
línea de transmisión cargada con un CSRR [22]. Se han considerado dos casos para la 
aplicación del método, el primero de ellos consiste en la extracción de los parámetros 
del modelo discreto de una celda que forma parte de una línea de transmisión con 
permitividad negativa (se trata de una línea cargada con un CSRR), mientras que el 
segundo caso corresponde a la extracción de parámetros de una celda que forma parte 
de  una línea de transmisión LHM (en este caso se trata de una línea de transmisión 
cargada con un CSRR combinada con una gap capacitivo). Las topologías de dichas 
celdas así como sus modelos discretos [22] aparecen descritos en la figura 2 del artículo 
K. En estos modelos, L es la inducción de la línea, Cg es la capacidad de gap y C es la 
capacidad de acoplamiento entre la línea y el CSRR. El CSRR se describe mediante un 
resonador LC paralelo caracterizado por  Cc y Lc, 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 aproximación), se pueden identificar dos 
frecuencias: la frecuencia que anula la impedancia en derivación (frecuencia del cero de 
transmisión, fz) y la frecuencia que anula la admitancia en derivación (que coincide con 
la frecuencia de resonancia intrínseca del CSRR, f0). Estas frecuencias vienen dadas por 
las siguientes expresiones:     

                                                                          (A.1) 
 
 

                                                      (A.2) 
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Estas frecuencias pueden determinarse experimentalmente, o pueden ser obtenidas 
mediante simulación electromagnética. En fz se produce un cero de transmisión, por lo 
que dicha frecuencia puede determinarse con gran precisión. La frecuencia f0 puede 
determinarse mediante una representación en carta de Smith del coeficiente de reflexión 
de la respuesta de una celda terminada con un puerto de 50Ω a cada extremo, ya que 
para esta frecuencia la conexión en derivación a tierra se abre, por lo que la impedancia 
de entrada vista por el puerto de entrada estará compuesta por la rama serie de la 
estructura (L, para la línea de permitividad negativa, y L y Cg para la línea LHM) y por 
la resistencia del puerto de salida (50Ω). Por lo tanto, a la frecuencia f0 la curva 
correspondiente a S11 cortará el círculo de resistencia unitaria normalizada en la carta de 
Smith. De este resultado puede obtenerse también la impedancia de la rama serie a esa 
frecuencia. Ésta proporcionaría directamente el valor de L para el caso de la línea de 
permitividad negativa. Para el caso de de la línea LHM, L puede ser estimada de forma 
independiente mediante un calculador de líneas de transmisión, o del valor extraído de 
la línea de permeabilidad negativa, corregida por la presencia del gap, mientras que Cg 
puede ser obtenida determinando su valor de manera que ajuste la impedancia obtenida 
mediante simulación o medida.      
 
Las expresiones (A.1) y (A.2) dependen de 3 parámetros. Por lo tanto no podemos 
extraer directamente los valores de los elementos del CSRR y de la capacidad de acoplo. 
Por este motivo añadimos una condición adicional [41]:   
  

)()( 2/2/ ππ ωω jZjZ ps −=                                      (A.3) 
 
Donde  Zs(jω) y Zp(jω) son la impedancia serie y derivación del modelo en T (ver figura 
2.18(a)), respectivamente, y ωπ/2 es la frecuencia angular para la cual la fase del 
coeficiente S21 de la simulación o de la medida de nuestra celda (que es una magnitud 
obtenible experimentalmente) es φ(S21)=π/2. Así pues, de (A.1-A.3) podemos 
determinar los tres elementos reactivos que contribuyen a la impedancia en derivación. 
Para determinar el valor de R, éste se va incrementando hasta que las simulaciones 
eléctricas y los resultados de medida coinciden. En la práctica, este parámetro se ajusta 
utilizando el coeficiente de transmisión de la estructura con permitividad negativa, ya 
que el nivel de rechazo presenta una alta sensibilidad a este parámetro. Una vez 
determinado R, el factor de calidad descargado viene dado por Q=RωoCc.      
  
 
A3. Resultados 
 
 
Para demostrar la validez del método, éste se ha aplicado para la determinación de los 
parámetros eléctricos de las celdas que aparecen en la figura 2 del artículo K. Dichas 
estructuras se han fabricado en un substrato Rogers RO3010 (constante dieléctrica 
εr=10.2, espesor h=1.27mm y tanδ = 0.0023) mediante una fresadora LPKF HF100. Las 
dimensiones de los CSRR son las siguientes (ver figura 1 del artículo K): c=0.33mm, 
d=0.19mm y rext=5.65mm, la separación del gap capacitivo y el grosor son de 0.3mm y 
3.85mm, respectivamente, y el grosor de las líneas de acceso es de 1.15mm. En la figura 
3 del artículo K aparecen la simulación electromagnética (realizada con Agilent 
Momentum) y los resultados de medida (obtenidos mediante una analizador de redes 
vectorial Agilent 8720ET) de los coeficientes de transmisión (magnitud y fase), mientras 
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que en la figura 4 del artículo K aparecen representados los resultados experimentales 
del coeficiente de transmisión en carta de Smith. Las ligeras discrepancias entre la 
simulación electromagnética y los resultados de medida para la estructura LHM se 
atribuyen a las tolerancias del proceso de fabricación. Siguiendo el procedimiento 
descrito anteriormente, se han obtenido las frecuencias relevantes así como los 
parámetros eléctricos para ambas estructuras utilizando los resultados experimentales 
(los resultados aparecen resumidos en la tabla I del artículo 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 artículo K. En todos los casos se 
observa muy buena coincidencia entre simulación 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 tecnologías 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 extracción de los parámetros 
eléctricos de celdas compuestas por líneas microstrip cargadas con CSRRs. Dicho 
método ha sido utilizado para la extracción de parámetros 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— 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 3rd-order (30% fractional bandwidth) and a 9th-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 3fo. Filter dimensions are as 

small as 0.40λ×0.12λ (3rd-order prototype) and 0.62λ×0.16λ (9th-order prototype), λ being signal wavelength at fo. 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, fo, and the frequency that nulls its impedance (transmission zero frequency, fz). By coupling 

these semi-lumped resonant elements through 90o (at fo) 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 3rd- and a 9th-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. FILTER TOPOLOGY 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, Lp, implemented by means of a grounded stub, and  a series-resonator 

Lr-Cr, 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 Lp and the series resonator (from 

now on the shunt resonator), exhibits two singularities at the resonant, fz, and anti-resonant, fo, frequencies. These frequencies 

null the impedance and admittance, respectively, of the shunt resonator and are given by: 
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The 90o 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 fo. 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]: 
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where gi’s are the elements of the low pass filter prototype, FWB is the fractional filter bandwidth and ωo=2πfo. 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: 
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Thus, equations (1) through (5) allows us to infer the element values per filter stage from filter specifications (fo, FBW) for any 

given filter approximation, namely from the tabulated values of gi. 

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 2fo 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 Lp, Lr and Cr 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 Lr-Cr series resonator to 

ground are roughly given by [9]: 
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where λ(fo) is signal wavelength at the central filter frequency and the widths, wLr and wCr, of the inductive strip and capacitive 

patch are arbitrarily set to obtain a high/low characteristic impedance Zh/Zl. 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.:  
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Zs 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 3rd-order Chebyshev  (0.16dB ripple) band pass filter centered at fo=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 fz=2fo. The results are given in table I. 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 I 

ELEMENT VALUES FOR THE EQUIVALENT CIRCUIT MODEL OF THE  3RD-ORDER FILTER 

 

  

 

The device has been fabricated on a Rogers RO3010 substrate with dielectric constant εr = 10.2, loss tangent tan δ = 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 2fo 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 90o meander lines the final filter dimensions have been compacted, these being as 

small as 0.40λ×0.12λ, where λ is signal wavelength at fo. 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 9th-order Chebyshev  (0.5dB ripple) band pass filter centered at fo=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 II). 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 0.62λ×0.16λ (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=fo/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 µm diameter have been considered in the simulation and physically implemented in the 

G Lp (nH) Cr (pF) Lr (nH)
1.15 0.77 2.74 0.26 
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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 2fo 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 2fo, 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 II 

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

PARAMETERS 

Cell  g Lp 
(nH) 

Cr 
(pF) 

Lr 
(nH) 

lLp-wLp 
(mm) 

lLr-wLr 
(mm) 

LCr-wCr 
(mm) 

1 1.750 3.128 5.295 1.655 5.6-0.5 3.5-0.5 4.5-5.1 
2 1.269 4.315 3.839 2.283 7.3-0.5 6.0-0.5 3.6-3.6 
3 2.667 2.052 8.070 1.086 4.4-0.5 2.1-0.5 4.8-7.1 
4 1.367 4.004 4.136 2.118 6.8-0.5 5.4-0.5 3.6-4.1 
5 2.723 2.010 8.240 1.063 4.4-0.5 2.1-0.5 4.8-7.1 
6 1.367 4.004 4.136 2.118 6.8-0.5 5.4-0.5 3.6-4.1 
7 2.667 2.052 8.070 1.086 4.4-0.5 2.1-0.5 4.8-7.1 
8 1.269 4.315 3.839 2.283 7.3-0.5 6.0-0.5 3.6-3.6 
9 1.750 3.128 5.295 1.655 5.6-0.5 3.5-0.5 4.5-5.1 

 

 

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 

15.6mm×4.8mm) and below IL<3dB  for the 9-order prototype centered at 1GHz (dimensions 72.8mm×18.4mm). 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 9th-order filter without adjustment of the transmission zeros. An spurious band arises 

at 1.55GHz. 
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