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RESUMO

Esta tese trata de filtros e diplexadores por ressoadores acoplados na faixa de
micro-ondas. Filtros por ressoadores triangulares espiralados sao projetados e construidos
em tecnologia de microfita e seus resultados experimentais e de simulagao apresentados. Os
triangulares nao espiralados, em mesma tecnologia, sao projetados com iguais especificagoes,
construidos e medidos. Resultados comparativos sao relatados entre os filtros com os dois
tipos de ressoadores, em que se destaca a reducao nas dimensoes daqueles formados por
ressoadores espiralados em relagao aos nao espiralados. Um filtro em estrutura coaxial,
combline, projetado também pela teoria geral de acoplamento, é construido em tecnologia
de impressao 3D e seu desempenho relatado. Um filtro e um diplexador de microfita por
ressoadores acoplados, reconfiguraveis por dispositivos do estado sé6lido, sao projetados,

com resultados de simulacao e experimentais relatados.

Palavras-chave: Ressoadores acoplados. Ressoadores espiralados. Filtro reconfiguravel.

Diplexador reconfiguravel. Filtro combline. Impressao 3D.



ABSTRACT

This thesis deals with filters and diplexers by coupled resonators in the microwave
range. Triangular spiral resonator filters are designed and fabricated in microstrip techno-
logy and their experimental and simulation results presented. The Non-spiral triangular
ones, in the same technology, are designed, fabricated and measured. Comparative results
are reported between the filters with the two types of resonators, in which the reduction in
the dimensions of those ones formed by the spiral resonators in relation to the non-spiral
ones. A coaxial structure filter, combline, designed also by the general coupling theory is
fabricated in 3D printing technology and its performance reported. A microstrip coulped
resonator filter and a diplexer, reconfigurable by solid state devices, are designed, with

simulation and experimental results reported.

Keywords: Coupled resonators. Spiral resonators. Reconfigurable filter. Reconfigurabel
Diplexer. Combline Filter. 3D Printing.



2.1
2.2

2.3

24

2.5

2.6

2.7

2.8

2.9

2.10

2.11

2.12

2.13

2.14

2.15

2.16

2.17

2.18
2.19

LISTA DE FIGURAS

Representagao simbolica de um filtro. . . . . . . . ... ..o 22
Resposta ideal em frequéncia para filtros (a) passa-baixas, (b) passa-altas, (c)
passa-faixa e (d) rejeita-faixa. . . . . .. ... 22

Diagrama de um filtro conectado a uma fonte de impedancia interna Ry e a

uma carga também Rg. . . . . . . ... 22
Exemplo simples de um filtro passa-baixas. . . . . . . . . . ... ... .. ... 23
Resposta em frequéncia do prototipo do filtro passa-baixas da Figura 2.4. . . . 23
Prototipo do filtro passa-baixas daquele da Figura 2.4. . . . . .. .. ... .. 24

Prototipos de filtro passa-baixas de ordem N com elementos normalizados,
iniciados por capacitor (a) ou por indutor (b). . . . . ... ... 24
Diagrama do filtro passa-baixas da Figura 2.3 com os parametros de incidéncia
ai, as e dereflexao by, bo. . . . . . . 25
Aproximacoes de Tchebyshev e Butterworth para prototipos de filtro passa-
baixas deordem N =5.. . . . . . . . ... 27
Aproximacgoes de Tchebyshev e Butterworth para o prototipo de filtro passa-
baixas de ordem N =5 e frequéncia de corte Q.. (a) Perda de transmissao e
(b) perda de reflexdo. . . . . . ... 29
Resultado da transformacao em frequéncia para a realizagao do filtro passa-faixa. 30
Resposta Butterworth de um filtro passa-faixa com N =5. . . . . .. ... .. 31
Resposta Butterworth de um filtro passa-faixa com N =5, expressa em perda
de transmissao. . . . . . ... L 31
Equivaléncia entre elementos de circuito do passa-baixas e os do passa-faixa,
com Lj; e Cj; dados por (2.31a) e (2.31b), e L7, e C/; dados por (2.33a) e (2.33b),
respectivamente. O elemento indutivo (a) transforma-se em um circuito tanque
série, e o capacitivo (b), em um circuito tanque paralelo. . . . . .. ... ... 33

Filtros passa-faixa com N células. (a) Obtido a partir do prototipo de passa-

baixas da Figura 2.7a e (b) do protétipo da Figura 2.7b. . . . . . . . ... .. 33
Representacao de um inversor de impedancia (a) e dois exemplos de inversores
comK=wL (b)e K=1/wC (c). . . . ... ... 35
Equivaléncia entre circuitos. Circuito tanque série conectado a dois inversores
de impedancia (a) e seu circuito equivalente LC paralelo (b). . . . . . .. . .. 35
Filtro passa-faixa com inversores de impedéncia. . . . . . . . . . . .. .. ... 36

Representagao de um inversor de admiténcia (a) e dois exemplos de inversores
comJ=1/wL (b)eJ=wC (C). . . . . . .. 38



2.20 Equivaléncia entre circuitos ressoadores LC. Circuito tanque conectado em pa-

ralelo a dois inversores de admiténcia (a) e seu circuito tanque série equivalente

2.21 Filtro passa-faixa com inversores de admitancia. . . . . . . . . . .. ... ...

3.1 Diagrama simplificado de um transponder de satélite. . . . . . . . . .. . ...

3.2 O diplexador operando com a fun¢ao de um duplexador em um circuito trans-

3.3 Circuito de N portas por n ressoadores magneticamente acoplados. . . . . . .
3.4 Representacao de rede para o circuito de N portas da Figura 3.3. . . . . . ..
3.5 Circuito de N portas por n ressoadores eletricamente acoplados. . . . . . . ..
3.6 Representacao de rede para o circuito de N portas da Figura 3.5. . . . . . ..
3.7 Dois diferentes esquemas de acoplamento entre ressoadores. Os pontos repre-
sentam os ressoadores, a linha continua entre eles representa o acoplamento
direto, e a linha tracejada, o acoplamento cruzado. . . . . . .. ... ... ..
3.8 Circuitos de duas portas por ressoadores acoplados. . . . . . . ... ... ...
3.9 Equivaléncia entre circuitos ressoadores magneticamente acoplados. (a) Um par
de ressoadores LC série magneticamente acoplados, (b) seu circuito equivalente
com inversor de impedéancia K = wL,, representando o acoplamento entre os
ressoadores, e (c) o circuito equivalente com o inversor de impedancia em sua
representacao de elementos concentrados. . . . . . . .. ...
3.10 Equivaléncia entre circuitos ressoadores eletricamente acoplados. (a) Um par
de ressoadores LC paralelo eletricamente acoplados, (b) seu circuito equivalente
com inversor de admitancia J = wC,, representando o acoplamento entre os
ressoadores, e (¢) o circuito equivalente com o inversor de admiténcia em sua
representacao de elementos concentrados. . . . . . . .. ...
3.11 Representagao de um multiportas de 4 acessos com 9 ressoadores acoplados.
3.12 Representacao de um diplexador com n ressoadores acoplados. . . . . . . . ..
3.13 Resposta ideal de |S21| em frequéncia, para o prototipo de filtro passa-baixas
com frequéncia de corte Q. = 1rad/s (a) e para o novo prototipo, com Q.
qualquer (b). . . ..
3.14 Resposta ideal em frequéncia para o prototipo de um diplexador com frequéncia
de corte Q.. . . . . e e e

o8

66

3.15 Transformagao em frequéncia do prototipo de diplexador (a) para o realizavel (b). 68

3.16 Resposta Tchebyshev tipica de |S11(jQ)|, [S21(jQ)| e |S31(jQ)| para o prototipo
de um diplexador com n ressoadores acoplados. . . . . . ... ...

3.17 Um par de ressoadores por elementos concentrados, sincronamente sintonizé-
veis, com acoplamento magnético (a); e seu equivalente, com um inversor de

impedancia K = wL,, representando o acoplamento magnético (b). . . . . . . .



3.18 Um par de ressoadores sincronamente sintonizaveis, eletricamente acoplados (a)
e seu circuito equivalente com um inversor de admitancia J = wC,, representando
o acoplamento elétrico entre eles (b). . . . . . ... L

3.19 Circuito equivalente de um ressoador de entrada/saida com carga tnica.

3.20 Resposta em fase de S1; para o circuito da Figura 3.19. . . . . . .. .. .. ..

3.21 Resposta do atraso de grupo de S1;1 para o circuito da Figura 3.19. . . . . . .

3.22 Circuito equivalente de um ressoador de entrada/saida com carga dupla.

3.23 Resposta ressonante, em amplitude, de So; para o circuito da Figura 3.22.

4.1 Linha de transmissao em estrutura de microfita. . . . . . . . .. .. ... ...
4.2 Ressoador quadrado de malha aberta em estrutura de microfita (a) e seu circuito
tanque LC paralelo equivalente (b). . . . . . . ... ... L
4.3 Exemplos de esquemas de alimentacao para o ressoador da Figura 4.2a. . . . .
4.4 Analise da forma de alimentagao ilustrada na Figura 4.3a. (a) O atraso de grupo
de S11 como uma funcao da frequéncia para diferentes valores do parametro de
controle #;,; (b) o fator de qualidade externo como uma fungao de 5. . . . . .
4.5 Analise da forma de alimentagao ilustrada na Figura 4.3d com wj,, = 0,5 mm.
(a) O atraso de grupo de S1; em fungéao da frequéncia para diferentes valores do
parametro de controle g;,; (b) o fator de qualidade externo Q, e a frequéncia
de ressonancia f; extraida, em funcao de gjg. . . . . ...
4.6 Pares de ressoadores quadrados de malha aberta com acoplamento elétrico (a),
magnético (b) emisto (¢). . . . . ...
4.7 Circuitos equivalentes por elementos discretos dos pares de ressoadores acopla-
dos da Figura 4.6. Acoplamento (a) elétrico, (b) magnético e (c) misto. . . . .
4.8 Esquema de alimentacao utilizado na extragao dos coeficientes de acoplamento
do par de ressoadores da Figura 4.6b. . . . . . . ... ... oL
4.9 Resposta em frequéncia da perda de transmissao do esquema de acoplamento
da Figura 4.8, para s = 2mm e diferentes valores do parametro gj,. . . . . . .
4.10 Frequéncia de ressonancia f; do par de ressoadores da Figura 4.8 em fungao
do espagamento g;,. Cada ponto da curva foi calculado pelo uso de (3.108), e
com os valores de f,1 e fy2 extraidos das curvas de [So1lqg. . . . . . . .. ...
4.11 Resposta em frequéncia da perda de transmissao do esquema de acoplamento
da Figura 4.8 com g1 = g2 = 1,34 mm, para varios valores do espacamento s.
4.12 Coeficiente de acoplamento k (a) e frequéncia de ressonancia f; (b) em funcao
do espagamento s, calculados a partir dos valores de f,1 e fp2 extraidos da
Figura 4.11. . . . . . 0o o e

4.13 Resposta em frequéncia da perda de transmissao do esquema de acoplamento da

96

97

98

Figura 4.8 com g; = 1,34 mm e g9 = 6,5 mm, para varios valores do espagamento s.100



4.14 Coeficiente de acoplamento (a) e frequéncia de referéncia f7;, extraida (b), em
funcao do espacamento s do par de ressoadores assincronamente sintonizaveis.
4.15 Esquema utilizado para a extracao do coeficiente de acoplamento. . . . . . . .
4.16 Resposta em frequéncia obtida para a configuragao de acoplamento da Fi-
gura 4.15 com diferentes espacamentos entre os ressoadores. . . . . . . . . ..
4.17 Valores extraidos para a frequéncia de ressonancia f; (a) e para o coeficiente
de acoplamento k (b), em fungao do espagamento s entre o par de ressoadores
da Figura 4.15. . . . . . . .
4.18 Esquema de alimentagao utilizado para a extragao do fator de qualidade externo
Q. de um ressoador quadrado de malha aberta, pelo atraso de grupo de Sy;.
4.19 (a) Resposta em frequéncia do atraso de grupo de S1; para diferentes valores
da posi¢ao f;, do esquema da Figura 4.18. (b) Fator de qualidade externo e
frequéncia de ressonéancia extraida em funcaode . . . . . . . . .. ... L.
4.20 Layout do filtro de dois polos com ressoadores quadrados de malha aberta
assimétricos. . . . . . . L L. L e
4.21 Resultados de simulacao para a resposta do filtro da Figura 4.20 quanto as
perdas de reflexao e de transmissao. . . . . . . . ... ...
4.22 O filtro passa-faixa combline. . . . . . . . . ... L.
4.23 Um ressoador do filtro combline da Figura 4.22 (a); o Diagrama de Smith
ilustrando as impedancias dos pontos A (secdo de Ap/4 mais o capacitor) e
B (curto-circuito) (b); e o circuito tanque RLC paralelo representativo do
ressoador (C). . . ...
4.24 Esquema utilizado para a extracao do fator de qualidade externo no ressoador
de entrada/saida de um filtro coaxial combline. A extrutura é mostrada em
dois diferentes angulos de visdo: (a) posigdo mostra o pino central de cada
CONECHOT. . . . . . . . o e e e
4.25 Vista superior da parte interna da estrutura ilustrada na Figura 4.24. . . . . .
4.26 Perda de transmissao |So1|qp para o esquema da Figura 4.25 obtida com
der1 =409mme Lp =1957mm. . . . . . . . . ...
4.27 Curva extraida para o fator de qualidade externo do esquema da Figura 4.25
em funcao do espacamento deri. . - - . . . . oo e
4.28 Esquema utilizado para a extracao do coeficiente de acoplamento entre os
ressoadores de um filtro coaxial combline. . . . . . . . . ... ...
4.29 Vista superior da parte interna da Figura 4.28. . . . . . . . . ... ... ...
4.30 Perda de transmissao |S21|qp do esquema de acoplamento da Figura 4.29 obtida
coms=9306mmes=21434mm. . . .. . . . .. ... ...
4.31 Curva de acoplamento obtida para o par de ressoadores da Figura 4.29 em

funcao do espagamento s entre eles. . . . . . .. ..o



4.32 Exemplo ilustrativo para o layout de um filtro de dois polos. (a) Geometria
original. (b) Geometria modificada. . . . . . .. ... oL
4.33 Perda de transmissao simbolica para os filtros da Figura 4.32. . . . . . . . ..
4.34 Filtro reconfiguravel pela introdugao de diodos PIN. . . . . . . ... ... ...
4.35 Exemplo de topologia de um diplexador de quatro ressoadores de microfita com
geometria retangular de malha aberta assimétrico. . . . . . . .. ... ... ..
4.36 Versao reconfiguravel do exemplo de diplexador da Figura 4.35. . . . . . . ..
4.37 Respostas simbolicas para as perdas de transmissao do diplexador reconfiguravel
com os diodos em seus estados ON e OFF. . . . . . . ... ... .. ... ...

4.38 Procedimentos para a realizacao dos dispositivos propostos nesta tese. . . . . .

5.1 Estrutura projetada do filtro combline com Lg = 81,86 mm, Wg = 37,5 mm,
Hp = 20mm, tg = 5mm, Wg = 5mm e dpc1 = dpc2 = dpc = 6,35 mm. (a) Vista
em perspectiva ilustrando os quatro ressoadores juntamente com os condutores
internos dos conectores SMA e (b) vista superior da parte interna do filtro
ilustrando as dimensoes planares. . . . . . . .. ... oL

5.2 Resultados de simulacao para o filtro projetado no CST, com metal Perfect
FElectric Conductor (PEC) em vez de cobre, antes e depois da otimizagao de
suas dimensoes internas. . . . . . ... L.

5.3 Resposta em frequéncia obtida das simulacoes no CST do filtro projetado
com suas dimensoes otimizadas, considerando PEC o metal utilizado, em
comparacao com a resposta ideal calculada com a matriz [A]. . . .. .. ...

5.4 Fotografia do filtro passa-faixa coaxial combline incluindo o par de conectores
SMA.

5.5 Resultados experimentais e de simulagao obtidos para o filtro combline. (a) A
perda de transmissao exibida em trés faixas localizadas de frequéncia. (b) A
perda de reflexao. A condutividade do cobre foi utilizada nas simulagoes. . . .

5.6 Ressoadores triangulares de microfita. (a) Ressoador triangular de malha aberta
original, TOLR. (b) Ressoador triangular espiralado proposto, TSR.. . . . . .

5.7 Esquemas de acoplamento analisados para os ressoadores triangulares ilustrados
na Figura 5.6. (a) TOLR e (b) TSR. . . . . ... ... .. .. ... ...

5.8 Curvas de acoplamento extraidas para os ressoadores TOLR e TSR acoplados
de acordo com os esquemas da Figura 5.7. . . . . . .. ... ... ... ..

5.9 Fator de qualidade externo em fungao da posi¢ao da linha de alimentagao ;,
para o ressoador triangular ndo espiralado (a) e o espiralado (b). . . . . . . ..

5.10 Layout dos filtros de dois polos por ressoadores do tipo TOLR (a) e TSR (b).



5.11

5.12

5.13

5.14

5.15
0.16

5.17

5.18

5.19

5.20

0.21

0.22

5.23

5.24

0.25

Resposta em frequéncia calculada com o uso da matriz geral de acoplamento
[A] e aquela obtida das simulacoes, com o CST, dos filtros de dois polos com
os layouts ilustrados na Figura 5.10, considerando PEC em vez de cobre como
o condutor utilizado. . . . . . ... .. 128
Perdas de transmissao e de reflexao, obtidas por simulacao com o CST, para
os filtros de dois polos com ressoadores TOLR e TSR incluindo as perdas
dielétricas, e cobre como condutor, com espessura de t = 0,036 mm. . . . . . . 129
Fotografia dos filtros passa-faixa realizados com TOLR e TSR. . . . . . . . .. 129
Resultados experimentais para as perdas de transmissao e de reflexao dos filtros
de dois polos da foto exibida na Figura 5.13. . . . . . . . ... ... ... ... 130
Layout dos filtros de trés polos projetados com ressoadores TOLR (a) e TSR (b).131
Resposta em frequéncia calculada com o uso da matriz geral de acoplamento
[A] e aquela obtida das simulagoes com o CST dos filtros de trés polos com os
layouts ilustrados na Figura 5.15, considerando PEC em vez de cobre como o
condutor utilizado. . . . . . . ... 131
Perdas de transmissao e de reflexao, obtidas por simulacao com o CST, para
os filtros de trés polos com ressoadores TOLR e TSR incluindo as perdas
dielétricas, e cobre como condutor, com espessura de t = 0,036 mm. . . . . . . 132
Perda de transmissao para o circuito equivalente do diodo em polarizacao direta,

RL série com R = 4817Q e L = 941,6 pH (a) e, em polarizagao inversa, RC

sériecom R=761Qe C=129fF (b). . . . . . . ... ... ... ... ..... 133
Perda de transmissao exibida pelo circuito equivalente LC paralelo com L =

56nH e C = 66,97 pF para o indutor choke. . . . . . . . . . ... ... .. ... 134
A geometria do filtro original. . . . . .. ..o 134

Resposta em frequéncia para o filtro original (layout ilustrado na Figura 5.20).
Os resultados foram obtidos com Lo, = 11 mm e g = 3,3 mm, e considerando
camada metalica de PEC e de cobre com espessuras ¢ = 0,018 mm e ¢t = 0,036 mm. 136
Diagrama do filtro de dois polos para reconfiguracao com diodos apenas nos
ressoadores. (a) Layout com a abertura para os diodos. (b) Layout incluindo
osdiodos. . . ... 137
Diagrama do filtro de dois polos para reconfiguracao com diodos nos ressoadores
e nas linhas de alimentagao. (a) Layout com a abertura para os diodos. (b)
Layout incluindo os diodos. . . . . . . ..o 137
Resultados de simulagao para as perdas de transmissao (a) e de reflexao (b),
obtidas para o filtro reconfiguravel com dois (Figura 5.22b) e com quatro diodos
(Figura 5.23b). . . . . . . 138
Layout do dispositivo final incluindo as linhas de polarizagao (a) e layout com

os componentes de polarizagao inseridos. . . . . . . ... .00 139



5.26

5.27

0.28

5.29

5.30

0.31

5.32

5.33
5.34

2.35

5.36

5.37

5.38

Resultados de simulacao para a perda de transmissao e de reflexao do filtro

reconfiguravel da Figura 5.25b, considerando as perdas no dielétrico e a fita

metéalica de material cobre com t = 0,018 mm. . . .. .. ... ... ... ... 140
Fotografia do filtro passa-faixa reconfiguravel. . . . . . . . . .. ... .. ... 141

Resultados experimentais para o filtro reconfiguravel da foto ilustrada Fi-
gura 5.27. (a) Perdas de transmissao. (b) Perdas de reflexdo. . . . . . . .. .. 141
Topologia escolhida para o diplexador de quatro ressoadores acoplados. Os
ressoadores sao representados pelos circulos enumerados, e o acoplamento entre
eles, pelas linhas que os conectam. . . . . . . . ... ... ... ... ... .. 143
Perda de reflexao |S11(f)lap e perdas de transmissao |So1(f)|ag € |S31(f)lap do
prototipo de diplexador de 4 ressoadores com topologia ilustrada na Figura 5.29.145
Perdas de reflexao |So2(f)|aB € |S33(f)|aB nas portas de saida, e isolacao entre
elas, |S32(f)|aB, do prototipo de diplexador de 4 ressoadores com a topologia
ilustrada na Figura 5.29. . . . . . . ... oL 146
Perda de reflexao |S11(f)|a, perdas de transmissao |S21(f)laB, [S31(f)laB €
|S32(f)laB (isolacao) do diplexador de 4 ressoadores com a topologia ilustrada
na Figura 5.29. . . . . .o 147
Layout do diplexador original. . . . . . . . . . . ... oL 148
Resultados de simulacao obtidos para o diplexador original, com geometria
ilustrada na Figura 5.33, considerando dielétrico sem perdas e material condutor
perfeito (PEC). (a) Perda de reflexdo |S11|¢p na porta de entrada e perdas de
transmissao |Sa1lqp € [S31]a- (b) Isolagao |Ss2|qp entre as portas de saida, e as
perdas de reflexao |So2|gg € |S33/lag em cada uma delas. . . . . . . ... .. .. 149
Comparagao entre os resultados obtidos com a otimizacao da matriz de aco-
plamento (curvas em vermelho) e os de simulac¢ao obtidos para o diplexador
com a geometria ilustrada na Figura 5.33 (curvas em preto). (a) Perdas de
transmissao |S21]q € |S31las. (b) Perdas de reflexao |S11]qp na porta de entrada
e isolacao |S32|qp entre as portas de saida. . . . . . ... ..o 150
Resultados de simulacao obtidos para o diplexador original com trés diferentes
valores do parametro gj,1. (a) Perdas de transmissao |S21]qB € |S31laB, € (b)
perda de reflexao |S11|qg na porta de entrada. . . . . . ... ... ... L. 151
Resultados de simulacao para o diplexador original com g;,1 = 0,40 mm, in-
cluindo as perdas dielétricas e considerando fita metélica de cobre com espessu-
ras ¢t de 0,018 mm e 0,036 mm, para comparagao de desempenho. (a) Perdas
de transmissao |S21|qp € |S31]lap. (b) Perda de reflexao [S11lgg. - - - - . . . . . 152
Diplexador modificado pelos cortes nos ressoadores para criar a abertura
necessaria para a inser¢ao dos diodos PIN (a), e o layout incluindo os quatro
diodos (b). . . . . . 153



5.39 Diplexador modificado incluindo cortes também nas linhas de alimentagao 2 e

3 para a insercao dos diodos PIN (a), e o layout ja incluindo os seis diodos (b). 153
5.40 Diplexador modificado incluindo cortes também nas trés linhas de alimentacao

para a inser¢ao dos diodos PIN (a), e o layout incluindo os sete diodos (b). . . 153
5.41 Resultados de simulacao obtidos para o diplexador reconfiguravel usando 4, 6

ou 7 diodos, com os layouts respectivamente ilustrados nas figuras 5.38b 5.39b

e 5.40b, considerando camada metalica com material PEC e os diodos nos

estados ON/OFF de polarizagao, em comparagao com a resposta do diplexador

original. (a) Perdas de transmissao |S21lqp € |S31laB, € (b) perda de reflexao

[S11lg na porta de entrada. . . . . . .. ... 154
5.42 Diagrama final do diplexador reconfiguravel com 6 diodos. (a) Layout do

circuito RF com as linhas de polarizagao. (b) Layout do dispositivo final

incluindo também os componentes para a reconfiguragao. . . . . . . . . . . .. 155
5.43 Resultados de simulagao obtidos para o diplexador reconfiguravel em sua versao

final usando 6 diodos (Figura 5.42b), considerando as perdas no dielétrico

e as trilhas metélicas de cobre com espessura t = 0,018 mm. (a) Perdas de

transmissao |S21lap e [S31las, e (b) perda de reflexao |S11|qp na porta de entrada.156
5.44 Diagrama final do diplexador reconfiguravel com 7 diodos. (a) Layout do

circuito de Radio Frequency (RF) com as linhas de polarizagao. (b) Layout do

dispositivo final incluindo também os componentes para a reconfiguragao. . . . 157
5.45 Resultados de simulagao obtidos para o diplexador reconfiguravel em sua versao

final usando 7 diodos (Figura 5.44b), considerando as perdas no dielétrico e as

trilhas metalicas de cobre com espessura ¢t = 0,018 mm, em comparagao com a

resposta do diplexador original. (a) Perdas de transmissao [S21lq € |S31laB, €

(b) perda de reflexao |S11|qp na porta de entrada. . . . . . .. ... ... ... 158
5.46 Fotografia do diplexador reconfiguréavel com 7 diodos. . . . . . . . . .. .. .. 159
5.47 Resultados experimentais para o diplexador reconfiguravel com 7 diodos da foto

ilustrada Figura 5.46. (a) Perdas de transmissao |So1|qB € [S31laB; (b) perda de

reflexdo |S11|gp na porta de entrada; e (c) perda de reflexao |S2|qp na porta 2

e |Ss3lgg na porta 3. . ... L 160
A.1 Diagrama de fluxo do algoritimo de otimizagao pelo Método do Gradiente. . . 170

B.1 Estagios de fabricacao de um objeto (cone) pela tecnologia de estereolitografia. 173
B.2 Tlustragao do principio de Fused Deposition Modeling (FDM). . . . .. .. .. 174



LISTA DE ACRONIMOS

CAD Computer Aided Design

FDM Fused Deposition Modeling
PEC Perfect Electric Conductor

RF Radio Frequency

SLA Stereolithography Apparatus
SLS Selective Laser Sintering
TOLR Triangular Open-loop Resonator

TSR Triangular Spiral Resonator



2.1
2.2
2.3
2.3.1
2.3.2
2.4

3.1
3.2
3.2.1
3.2.2
3.2.3
3.2.4
3.3
3.3.1
3.3.2
3.3.3
3.3.4
3.4

3.4.1
3.4.2
3.5

4.1
4.1.1
4.1.2
4.1.3
4.2
4.2.1

SUMARIO

INTRODUCAO

FUNDAMENTOS DA TEORIA DE FILTROS

O filtro passa-baixas . . . . ... ... . ... ... ... ... ...,
Filtros passa-faixa . . . . . . . ... . ... ... ... .. ...
Inversores de imitancia . . . . . . .. ... ... 0L
Inversores de impedancia . . . . . . . . . ...
Inversores de admitancia . . . . . . . .. ... Lo

Conclusoes . . . . . ..

CIRCUITOS MULTIPORTAS POR RESSOADORES ACOPLA-

DOS

Multiplexadores e diplexadores . . . . . . . . . ... ... ........
Matriz geral de acoplamento para circuitos multiportas . . . . . . .
Circuitos por ressoadores magneticamente acoplados . . . . . .. ... ...
Circuitos por ressoadores eletricamente acoplados . . . . . . . ... ... ..
Matriz geral de acoplamento . . . . . . . . . ...
A obtencao dos elementos m;; e g.x da matriz geral de acoplamento . . . . .
Teoria Geral de Acoplamento . . . . . . . .. .. ... ... .......
Circuitos por ressoadores sincronamente sintonizaveis . . . . . . . . . . . ..
Circuitos por ressoadores assincronamente sintonizaveis . . . . . . . . . . ..
Formulacao geral para a extracao dos coeficientes de acoplamento . . . . . .
Formulacao geral para a extracao dos fatores de qualidade externos . . . . .
Extracao dos coeficientes de acoplamento e fatores de qualidade

exXternos . . . . . ...
Procedimento para extragao dos coeficientes de acoplamento . . . . . . . ..
Procedimento para extragao dos fatores de qualidade externos . . . . . . . .

Conclusoes . . . . . .

PROJETO DE FILTROS E DIPLEXADORES POR RESSOADO-
RES ACOPLADOS E RECONFIGURACAO

Filtros de microfita por ressoadores acoplados . . . . . . .. .. ...
A estrutura planar de microfita . . . . . . . ... ...
Ressoadores de microfita . . . . . . . . . ... ...
Exemplo de projeto: Filtro de dois polos . . . . . . . ... ... ... ....
O Filtro combline em extrutura coaxial . . ... ... ... ... ...
O filtro combline . . . . . . . . . .



4.3
4.3.1
4.3.2
4.4
4.5

5.1
5.2
5.2.1
5.2.2
5.3
5.3.1
5.3.2
5.3.3
5.4

6.1
6.2

B.1
B.2
B.3
B.4

Reconfiguragao de dispositivos de microfita . . . . . . . . . ... ...
Reconfiguragao de um filtro . . . . . . . .. ...
Reconfiguragao de um diplexador . . . . . . . . .. ...
Roteiro para realizacao dos dispositivos desta tese . . . . . . . . ..

Conclusoes . . . . . .

RESULTADOS EXPERIMENTAIS E DE SIMULACAO

O filtro coaxial combline em tecnologia de impressao 3D . . . . ..
O ressoador triangular espiralado . . . .. . .. .. ... ... ... ..
Osfiltros de dois polos . . . . . . . . . . . . ...
Os filtros de trés polos . . . . . . . . . . ..
Os dispositivos reconfiguraveis . . . . . ... .. .. ... ... .....
Os componentes elétricos para a reconfiguracao . . . . . . . . .. ... ...
O filtro reconfiguréavel . . . . . . . ...
O diplexador reconfiguravel . . . . . . .. ... oL

Conclusoes . . . . . ..

CONCLUSOES E TRABALHOS FUTUROS

Conclusoes . . . . . ..
Trabalhos futuros . . . . . . . . . . . .

REFERENCIAS
APENDICE A — O METODO DO GRADIENTE

APENDICE B - TECNOLOGIA DE IMPRESSAO 3D

Vantagens do uso de impressao 3D . . . . . . . ... ... ... .. ..
Tecnologia SLA . . . . . . . .
Tecnologia FDM . . . . . . . . .. ... ... ...
Tecnologia SLS . . . . . . . . . ...

119
119
123
127
130
132
132
134
142
161

163
163
164

166

169



17

INTRODUCAO

Nos tltimos anos, filtros e diplexadores tém encontrado aplicacoes muito frequentes
em sistemas de telefonia celular [1-5]. Com a atual necessidade de transmissao de voz,
dados e imagens, ha a exigéncia de que os circuitos envolvidos tenham a capacidade
de operar em varias faixas de frequéncia, apresentem alta isolacao entre seus acessos
e, além disso, que tenham dimensoes cada vez menores e baixo peso. Os sistemas
transceptores de estagoes radiobase de telefonia celular tendem a ocupar mais espago
quando instalados. Os transponders de satélites, além de pequenos espagos para abrigar
seus circuitos, exigem reducao no peso de seus componentes. Dimensoes e peso dos
dispositivos sao, portanto, temas de interesse sempre presentes entre fabricantes e usuarios
de sistemas de telecomunicagoes.

Diversas sao as tecnologias de construcao de filtros passa-faixa a depender da banda
de frequéncia em que se deseja operar (microfita, stripline, estruturas coaxiais, guias de
ondas etc). Para a regiao inferior da faixa de micro-ondas, a estrutura em microfita é
preferivel por ser de facil fabricacao, leve, planar, de baixo custo e integrar-se com facilidade
aos demais elementos do circuito. Filtros e diplexadores sao dois tipos de dispositivos
largamente utilizados em micro-ondas e que estao presentes em todos os transceptores de
telecomunicacoes.

Um diplexador é um dispositivo passivo de trés portas que divide o sinal de RF
da porta de entrada em dois outros com banda espectrais distintas emergindo das duas
outras portas. Sendo um dispositivo reciproco, ele pode operar como combinador de sinais,
reunindo em uma s6 porta dois sinais de RF com bandas espectrais distintas. Isso ocorre,
por exemplo, quando uma antena é conectada & porta comum para separar dois canais
de voz, de recepcao e de transmissao, operando simultaneamente. As estacoes radiobase
de telefonia celular e o proprio aparelho celular, por exemplo, hoje largamente utilizados
no mundo inteiro, sao exemplos claros de sistemas que usam tais dispositivos. Os filtros
passa-faixa que sao projetados com secoes retas de linhas de transmissao paralelas de
meio comprimento de onda, lado a lado, formando ressoadores acoplados, ja estao sendo
hoje em dia substituidos por se¢oes de linhas de transmissao de meio comprimento de

onda, ressoando na mesma frequéncia, mas em forma de quadrado com uma abertura
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nas extremidades. Sao os ressoadores quadrados de malha aberta [6,7]. O uso desses
ressoadores contribui para a reducao nas dimensoes das estruturas. Com isso, tanto
os filtros quanto os diplexadores tém sofrido reducao em suas dimensoes. Nao muitos
trabalhos cientificos, entretanto, tém sido publicados com esse objetivo [1,3-5,8|. Teoria
complexa e eficiente foi elaborada por Hong e Lancaster [9], envolvendo uma matriz geral
de circuitos acoplados, a matriz de acoplamento. A partir dessa teoria, diversos dispositivos
podem ser projetados (filtros, multiplexadores, divisores de poténcia etc). Na intengao de
reducao ainda maior nas dimensoes dos filtros e diplexadores, alguns autores, incluindo a
autora desta tese, analisaram os ressoadores em microfita quadrados espiralados [4, 10, 11],
que aproveitam a regiao interna do ressoador para abrigar parte do comprimento do
dispositivo sem prejudicar a frequéncia de ressonancia nem seu desempenho.

Visando também a uma reducao ainda maior nas dimensoes de filtros por ressoadores
acoplados, esta tese propoe ressoadores triangulares espiralados, que podem, a principio,
ser utilizados no projeto de qualquer dispositivo por ressoadores acoplados, segundo a
teoria de acoplamento. Comparacao aqui feita entre os filtros com ressoadores espiralados
e nao espiralados mostra redugao nas dimensoes dos primeiros sem se verificar prejuizo
em seus desempenhos. A proposta de ressoadores triangulares espiralados no projeto de
filtros constitui um dos itens originais desta tese.

Diplexadores por ressoadores acoplados em microfita tém também despertado o
interesse dos pesquisadores em micro-ondas. Véarios diplexadores descritos na literatura
utilizam em sua topologia um divisor de poténcia como juncao a partir da qual o sinal
de micro-ondas ¢ distribuido para os dois ramos de saida do dispositivo. Isso exige um
circuito de casamento para cada ramo de saida, o que torna o sistema final de dimensoes
relativamente grandes. Diplexadores por ressoadores acoplados utilizando a metodologia
da matriz de acoplamento dispensam essa juncao, e o sinal é dividido entre as duas
bandas através de um ressoador distribuidor, o que torna essa teoria atrativa. Visando a
reducao nas dimensoes dos diplexadores, entretanto, poucos trabalhos tém sido relatados
na literatura [1,3,4]. Aqueles citados sempre apresentam expedientes adicionais, ajustes
experimentais, que por vezes nem mesmo resultados satisfatérios conseguem apresentar.
O projeto de diplexadores aqui procura definir os dispositivos apenas com os ressoadores
espiralados. Técnica de otimizacao da matriz de acoplamento é utilizada minimizando-se
uma fun¢ao (Fungao Custo) que depende dos parametros de acoplamento do diplexador,
e que estao relacionados com as dimensoes fisicas dos ressoadores, com o espagamento
entre eles e com a posigao da linha de alimentacao e de saida do diplexador. Obter essas
quantidades requer técnicas cuidadosas de extracao, que sao descritas com detalhes nesta
tese.

Para regides na faixa de micro-ondas a partir da banda X (8 a 12 GHz), é preferivel
o uso de estruturas de guias de ondas ou coaxiais na construcao de dispositivos, por

serem blindadas para os campos eletromagnéticos e suportarem niveis de poténcia muito
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superiores aos de microfita. Um tipo de filtro passa-faixa muito utilizado é o filtro combline.

Os filtros combline sao filtros passa-faixa, inicialmente concebidos e divulgados por
Matthaei, Young e Jones [12]. Operando numa faixa de frequéncias de 100 MHz a 20 GHz,
sao muito utilizados em sistemas de comunicagoes e em outras aplicacoes de micro-ondas
por exibirem bom desempenho, linearidade, baixas perdas, e boa resposta diante de sinais
espurios. S&o comumente construidos em stripline e em guias de ondas [2,6,7,13, 14|.
Dispositivos em stripline ainda sofrem a desvantagem de ter um meio parcialmente aberto,
o que produz perdas por radiacao. Construi-lo em guia de onda torna-o um dispositivo de
grandes dimensoes e de peso consideravel.

Esta tese descreve um filtro combline em estrutura coaxial, construido em tecnologia
de impressao 3D e projetado para a frequéncia central de 3 GHz. Resultou em estrutura de
pequenas dimensoes e peso reduzido. Trata-se do primeiro filtro combline [15], j& publicado
na literatura, construido em tecnologia de impressao 3D para a banda S (2 a 4 GHz) de
micro-ondas. Constitui mais um aspecto original desta tese.

Por fim, o tema de reconfiguragao de filtros e de diplexadores é aqui tratado.
Reconfigura-los, para o caso desta tese, significa fixar novas bandas de operacao para o
mesmo dispositivo. Com esse objetivo, diodos PIN sao inseridos nas linhas de microfita,
realizando o chaveamento de acordo com seu estado de polarizagaio ON/OFF. Assim, essa
funcao continua sendo tarefa dos dispositivos originais, o que dispensa a aquisi¢ao de outros
similares para operarem nas novas bandas desejadas. Isso em muito contribui para reduzir o
numero de componentes que normalmente integram os sistemas de telecomunicagoes quando
se deseja operacao em bandas distintas. Nesta tese, a reconfiguracao de um filtro com dois
ressoadores e de um diplexador com quatro, fazendo uso de diodos PIN, foi realizada, e
os resultados de simulagao e experimentais sao apresentados. Ressoadores quadrados de
malha aberta e os espiralados sao utilizados na formagao desses dispositivos. Reconfigurar
os ressoadores quadrados de malha aberta e os espiralados é também procedimento original
desta tese, nao sendo ainda encontrado na literatura.

A tese consiste em seis capitulos e dois apéndices.

O Capitulo 2 trata da revisao da teoria de filtros passa-baixas e passa-faixa.
Apresenta a teoria dos inversores de imitancia (impedancia ou admitancia) e mostra sua
importancia na analise dos filtros por ressoadores acoplados.

O Capitulo 3 revisa a teoria e o procedimento para a formulagao da matriz geral de
acoplamento de circuitos multiportas por ressoadores acoplados. Revisa também a Teoria
Geral de Acoplamento, que descreve técnicas de extracao dos coeficientes de acoplamento
e dos fatores de qualidade externos para a obtencao das dimensoes dos dispositivos.

O Capitulo 4 trata da tecnologia de microfita para a construgao de filtros e
diplexadores, bem como descreve o projeto de um filtro combline em estrutura coaxial,
com enfoque na matriz geral de acoplamento. Além disso, descreve uma técnica de

reconfiguracao utilizando diodos do estado sélido (PIN).
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O Capitulo 5 apresenta a proposta de um ressoador triangular espiralado e seu
uso na composicao de filtros de dois e de trés polos, com resultados experimentais e de
simulacao relatados. Um filtro combline, fabricado com tecnologia de impressao 3D, é
também aqui descrito, projetado e realizado. Um filtro e um diplexador reconfiguraveis
sao também aqui propostos.

O Capitulo 6 apresenta as conclusoes do trabalho e realizacoes desta tese. Trabalhos
futuros sao também propostos.

O Apéndice A descreve o Método do Gradiente aplicado na otimizacao da matriz
de acoplamento utilizada no projeto do diplexador.

O Apéndice B faz breve descrigao da tecnologia de impressao 3D utilizada na

fabricagao do filtro combline.
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FUNDAMENTOS DA TEORIA DE FILTROS

Este capitulo faz uma breve revisao da teoria de filtros a partir do filtro passa-baixas,
que é a base para o projeto dos filtros passa-altas, rejeita-faixa e passa-faixa. Enfase
sera dada, entretanto, aos filtros passa-baixas e aos passa-faixa. Os primeiros, por sua
importancia bésica, e os tltimos, pelo papel que desempenham no desenvolvimento desta
tese, quer no projeto do filtro combline, quer no dos filtros por ressoadores triangulares
espiralados em microfita, quer no projeto do filtro e do diplexador reconfiguraveis em
microfita. A teoria revisada neste capitulo possibilita também a comparacao dos filtros
passa-faixa, aqui tratados, com os modelos representativos dos circuitos envolvendo estru-
turas acopladas propostas por Hong e Lancaster [9], vistos mais adiante nesta tese. Dessa
comparagao, obtém-se expressoes tteis para o célculo dos coeficientes de acoplamento e
fatores de qualidade externos em termos dos elementos do protoétipo do filtro passa-baixas,
que trazem o tipo de resposta (Tchebyshev, Butterworth, eliptico etc) e as especificagoes
para o desempenho desejado do filtro. No modelo de anélise desses filtros, os inversores de

imitancia desempenham importante funcao e, por isso, sao aqui tratados com destaque.

2.1 O filtro passa-baixas

Filtros em geral sao dispositivos de duas portas utilizados para limitar o espectro
de frequéncia que se deseja obter de um determinado sinal. A Figura 2.1 mostra a
representacao simbolica de um dispositivo de duas portas, ilustrando na porta 2 a resposta
a excitacgao do sinal na porta 1. A resposta de um filtro a uma excitacao na porta de
entrada é mais comumente obtida no dominio da frequéncia, muito embora possa também
ser expressa no dominio do tempo. A resposta ideal, em frequéncia, para os respectivos
filtros passa-baixas, passa-altas, passa-faixa e rejeita-faixa é ilustrada na Figura 2.2 em
termos da magnitude da fungao transferéncia |H(jw)| (definida ainda nesta secgao), em
que w é a frequéncia angular dada em rad/s, com méaxima amplitude |H(jw)| = 1. Para o
filtro passa-baixas, por exemplo, a funcao transferéncia se mantém constante até certa
frequéncia angular w, (rad/s), definida como sua frequéncia de corte, quando finalmente
cai para zero de forma abrupta. Isso significa que, nessa faixa de frequéncia limitada

por w,, toda poténcia entregue a porta de entrada seria recebida na porta de saida sem
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que houvesse perdas na transmissao do sinal. Filtros reais, entretanto, nao apresentam
respostas como essas, mas sao aproximadas por expressoes polinomiais, conforme seré

visto ao longo deste capitulo.

Porta 1 (Excitacao) Porta 2 (Resposta)
— > Filtro >

Figura 2.1: Representagao simbolica de um filtro.

|H(jw)| [H(jw)| |H(jw)| |H(jw)|
1 1 e 1 1
> ‘
Wc w We w Wel We2 @ Wel We2 @

(2) (b) (©) (d)

Figura 2.2: Resposta ideal em frequéncia para filtros (a) passa-baixas, (b) passa-altas,
(c) passa-faixa e (d) rejeita-faixa.

Neste texto a variavel Q serd usada sempre que se fizer referéncia a frequéncia
associada ao prototipo de filtro passa-baixas cuja frequéncia de corte é Q.. O protétipo
de um filtro passa-baixas ¢, em geral, definido como um filtro que permite a transmissao,
com minima atenuacao, das baixas frequéncias de um sinal incidente em uma de suas
portas, até atingir sua frequéncia de corte Q., atenuando fortemente as frequéncias acima
dela. A frequéncia de corte se da em Q. quando os elementos do filtro estao normalizados
em relacao a resisténcia ou conduténcia da fonte, que passa a ser considerada gg = 1. A
frequéncia de corte é aquela para a qual a magnitude da funcao transferéncia |H(jQ)| tem
seu valor reduzido a 1/v2 do seu valor maximo ao longo da faixa de passagem (ou de
—3dB em relagao a poténcia méaxima).

A Figura 2.3 ilustra o diagrama de um filtro conectado a uma fonte de resisténcia
interna Ry e a uma carga também Rjy. Dessa forma é indiferente sua alimentacao ser pela

porta 1 ou pela porta 2.

Ro

V(i) Filtro Ry

1’ 2

Figura 2.3: Diagrama de um filtro conectado a uma fonte de impedéancia interna Ry e a
uma carga também Ry.

Como exemplo simples, a Figura 2.4 ilustra o diagrama de um filtro passa-baixas

formado por um tnico indutor de indutancia L = 2Ry, por exemplo, e impedancia de carga



2.1. O FILTRO PASSA-BAIXAS 23

Ry. Considerando-se a funcao transferéncia H(jQ) = V(jQ)/V(jQ), pode-se rapidamente

verificar que

Ry
H(jQ) = . 2.1
() 2Ro + j(Q/Q)2Rg 21)
Ro
S
Ll p—og, | 2 +
V(jiQ) Vo(j2) Z Ro
1 9 -

Figura 2.4: Exemplo simples de um filtro passa-baixas.

O valor maximo para |H(jQ)| ocorre em Q = 0; ou seja, |H(jQ)|uax = 1/2. Na frequéncia
de corte, Q = Q, temos |H(jQ)| = (1/2)/V2. Se considerarmos Q. = 1 rad/s em (2.1),

temos a resposta do passa-baixas ilustrada na Figura 2.5.

0,6

|H(jQ)

0,0 0,5 1,0 1,5 2,0

Q (rad/s)

Figura 2.5: Resposta em frequéncia do prototipo do filtro passa-baixas da Figura 2.4.

Observamos finalmente que, se os elementos do filtro estiverem normalizados em relagao a
resisténcia da fonte, a fungao transferéncia em (2.1) nao se altera e, portanto, o diagrama
da Figura 2.4 é equivalente ao da Figura 2.6. Esse é o protétipo de um filtro passa-baixas,
de apenas um elemento, com resposta de méaxima planura (Butterworth). O valor da
indutancia esta, assim, normalizado em relacao a impedancia interna da fonte. Esse valor
em particular, g; = 2, é aquele encontrado em tabelas sobre projeto de filtros passa-baixas

cuja funcao transferéncia apresenta caracteristicas de Butterworth.
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Il
—

80

Il
[\

81 +
V(o) Vo) § g0 =

1’ 2/

Figura 2.6: Prototipo do filtro passa-baixas daquele da Figura 2.4.

Filtros sdo comumente formados por varios elementos cuja natureza (indutor ou
capacitor) depende do tipo de resposta desejada para |H(jQ)|: Butterworth, Tchebyshev,
gaussiana, eliptica etc. O prototipo de um filtro passa-baixas de N elementos é formado
por indutores e capacitores conectados de forma alternada, em série ou em paralelo, numa

configuracao escada como mostram os circuitos da Figura 2.7.

8N 84 82

8N+1 § T 85 T 83 T g1§ 80
(a)
85 83 81
-———- 5000 i 3000 i 3500
gN+1 § —— &N T 84 T 82 § 80
(b)

Figura 2.7: Prototipos de filtro passa-baixas de ordem N com elementos normalizados,
iniciados por capacitor (a) ou por indutor (b).

A realizagao desses circuitos ¢ feita segundo a sintese de Cauer [16]. Esta sintese
leva aos filtros da Figura 2.7, que exibem a mesma forma para a resposta desejada, quer
iniciem com indutor, quer com capacitor apés a impedancia de carga. Quanto maior
o nimero de elementos de um filtro, resposta mais proxima da desejada é obtida. Os
prototipos de filtros passa-baixas considerados nesta tese apresentam circuitos obtidos pela
Sintese de Cauer, por fornecerem modelos de circuitos para filtros passa-faixa convenientes
na representacao dos filtros por ressoadores acoplados. Além disso, os valores de seus
elementos podem ser facilmente calculados por expressoes analiticas, ou encontrados em
tabelas disponiveis na literatura para diversos tipos de resposta. Esses protoétipos tém
em geral, como foi definido, frequéncia de corte Q. = 1 rad/s, sendo seus elementos
normalizados em relacao & impedéancia interna do gerador. A impedéancia interna do
gerador e a da carga sao geralmente iguais. Isso nao ocorre para os filtros de Tchebyshev

com numero par de elementos.
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O filtro da Figura 2.3 é reproduzido na Figura 2.8 com os parametros de incidéncia

ai, as e de reflexao by, bs.

Ro
AAAY, ;1, 1
@ \% Filtro
hoy

Figura 2.8: Diagrama do filtro passa-baixas da Figura 2.3 com os pardmetros de
incidéncia aq, as e de reflexao by, bs.

Esses parametros [16] sdo expressos por

a = - (% + \/R_OI,-) (2.2)

T2

b = % (\/‘;To - \/R_oli), (2.3)

em que V; e I; sao tensao e corrente na porta i, com i = 1,2. Os parametros de incidéncia

e de reflexao se relacionam pela matriz de espalhamento

St Si2
[S]= , (2.4)
So1 S22
segundo a expressao
by _ S11 Si12 | @ . (2.5)
by So1 S22 as
Podemos entdo escrever
b1 = S11a1 + S12a2 (2.6)
e
b2 = So1a1 + S992as. (2.7)

O parametro S91 é considerado a funcao transferéncia no estudo de filtros e é obtido pela
razao entre o parametro de onda refletida na porta 2, by (aqui representando o sinal

transmitido), e o de incidéncia, a;, na porta 1, quando se casa a porta 2 (a2 = 0); ou seja,

S91 = — . (2.8)

A forma que a resposta de um filtro passa-baixas assume depende do comportamento

de uma funcao Fy(Q), conhecida como funcao filtragem, e de um parametro €, que fixa a
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ondulacao da resposta na banda de passagem do filtro. Eles se relacionam por [9]

1S = —t . (2.9)
1+ €2F2(Q)

O indice N indica a ordem da funcao filtragem, bem como o niimero de elementos que
compoem o filtro passa-baixas. Foi visto neste capitulo que varios tipos de resposta podem
ser obtidos para os filtros. As respostas Butterworth e Tchebyshev sao as mais utilizadas
e serao aqui brevemente tratadas e comparado o desempenho de ambas as respostas.
Considere-se inicialmente a resposta Tchebyshev cuja forma depende principalmente da
fungao filtragem Fy(Q) = Ty(Q), em que Ty(Q) é o polinomio de Tchebyshev de ordem N.
Ele pode ser obtido a partir de [16]

cos(NcosT Q) se Q<1
Tn(Q) = 1 (2.10)
cosh(Ncosh™ Q) se [Q]>1

Facilmente se vé que Ty(Q) =1 e T1(Q) = Q. Embora também calculados diretamente das
relagoes (2.10), os polindmios de ordens mais altas sdo mais facilmente obtidos com a

relacao de recorréncia
Tn(Q) = 2QTN-1(Q) — Ty-2(2). (2.11)

A magnitude da funcao transferéncia do prototipo de um filtro passa-baixas com resposta

Tchebyshev de ordem N e frequéncia de corte Q. qualquer é dada por
1

\/1 +ET2Q/Q,)

1S521(/Q)| = (2.12)

Notemos que a resposta do filtro que tem como fungao filtragem um polinémio de
Tchebyshev é, na banda passante, uma funcao da constante de ondulacao €. Quando a
frequéncia Q assume valor Q., |S21(jQ)| atinge sua maxima atenuagao, o que depende
portanto do valor de €. A resposta Tchebyshev nessa banda oscila, portanto, entre um
valor maximo e um minimo cuja diferenga é a ondulagao (Ripple), expressa em dB mais
adiante.

Filtros de Butterworth, por outro lado, possuem méaxima planura (€ = 1) e tém
funcao filtragem dada por (Q/Q.)"N. Dai, a magnitude de sua funcio transferéncia de um

prototipo de passa-baixas de Butterworth ¢ dada por

1

VI+(Q/Q)N

Nesse caso, a funcdo alcanca |S21(jQ)| = 1/V2 quando atinge sua frequéncia de corte

1521/ Q)| = (2.13)
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Q., independentemente da ordem do polinémio. A Figura 2.9 mostra a resposta em
frequéncia para as aproximagoes de maxima planura (Butterworth) e ondulagao constante
(Tchebyshev) para um filtro passa-baixas de ordem N =5 e frequéncia de corte Q.. Para
a resposta Tchebyshev, fez-se € = 0,5 para melhor visualizagao da ondulacao. Nota-se
que, na frequéncia de corte, Q = Q., a fungao transferéncia da resposta Tchebyshev cai
apenas a 1/V1 + €2 de seu valor méximo, enquanto cai a 1/V2 desse valor para a resposta
Butterworth. Além disso, fora da banda de passagem do filtro, a atenuacao da resposta
Tchebyshev é maior do que a de Butterworth. Ou seja, embora a resposta Tchebyshev
oscile na banda de passagem entre valores toleraveis, apresenta melhores valores em Q. e

fora da banda de interesse.

1 NS~
1/V1 + €2 N
\\
\
\
_ 1/v2
—~~
G
™~
N—"
N
kel
- - -- Butterworth
Tchebyshev
0
0 Qe
Q (rad/s)

Figura 2.9: Aproximacoes de Tchebyshev e Butterworth para prototipos de filtro
passa-baixas de ordem N = 5.

Em projetos reais de filtros, todavia, € ¢ um ntmero real e pequeno se comparado
a unidade. A resposta de interesse de um filtro (|S21(jQ)|) é sempre expressa em decibéis,
quer seja pela perda de insergao ou, equivalentemente, pela perda de transmissao (mais
comumente utilizada), a serem definidas a seguir.

O quadrado da magnitude do coeficiente de transmissao de um circuito de duas
portas pode ser obtido pela razao entre a poténcia recebida pela carga, Pcgrgq, € a incidente

na outra porta, Pj,.. A partir de (2.8) para S, pode-se mostrar que [16]:

P, carga

1S21(jw)|? =
Pinc

, (2.14)
que assume, portanto, valores entre 0 (quando nenhuma poténcia chega a carga) e 1 (toda
poténcia incidente é transmitida). A perda de inser¢ao, La(w), é definida em decibéis e é

dada por

P, carga

Li(w) = —101og (2.15)

inc
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Combinando (2.14) e (2.15), podemos entao escrever
La(w) = —=1010g |S21(jw)|? dB. (2.16)

Vemos de (2.16) que a perda de inser¢ao é uma grandeza positiva e que assume zero como
valor minimo. Isso corresponde a |So1(jw)|? = 1.

O desempenho de um filtro também pode ser analisado por sua perda de retorno,
que ¢ definida em termos do coeficiente de reflexao, S11, em decibéis, na porta de entrada;
ou seja:

Lgi(w) = =101og |S11(jw)|* dB, (2.17)

ou ainda,
Li(w) = ~101og[1 — |Sx1 (jw)|*] dB, (2.18)

uma vez que, para circuitos passivos de duas portas e sem perdas (circuitos LC),
IS1(jw)? +[S21(jw)* = 1. (2.19)

E mais comum, entretanto, expressar o desempenho de um filtro pelas perdas de transmissao
e de reflexao, que sao observaveis com valores negativos e méximo em zero. Definimos,

pois, perda de transmissao
Lr(w) = 101og |S21(jw)|? dB = —La(w), (2.20)
e perda de reflexao,
Lg(w) = 10log |S11(jw)|* dB = 10log[1 - |S21(jw)|*] dB = —Lg/(w). (2.21)

Para ilustrar o comportamento da perda de transmissao e de reflexao, consideremos
o exemplo de um prototipo de um filtro passa-baixas, Tchebyshev, de ordem N e frequéncia
de corte Q.. De acordo com (2.12), temos para filtros de Tchebyshev de ordem N:
1 1

\/1 + €2T1\2](1) V1 + €2

|S21(j Q)| = (2.22)

Fazendo, entdo, w = Q. em (2.20) ¢ (2.21) e combinando-as com (2.22), obtemos as

seguintes relacgoes para filtros prototipos de Tchebyshev:

1
Lr(Q.) = 101og (1 n 62) ~ 10log (1 - 100v1LRmax) dB = Ly, (2.23)
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que ¢ a ondulacao em dB, aqui denominada L7g, e a constante de ondulagao
€ = V10~0llrr — 1, (2.24)

Em (2.23), Lrmax = Lr(Q¢) € o valor maximo da perda de reflexdo na banda passante.
Respostas Tchebyshev sao, em geral, especificadas em termos desse valor (Lgmsx) ou, de
forma analoga, de sua ondulacao. Para um filtro com Lgnsx = —7,0dB, por exemplo,
obtemos ondulagao de Lrg = Ly(Q.) = —0,850dB, conforme (2.23), o que leva, ainda, a
€ = 0,465, por uso da relacao (2.24). Considerando essas especificagoes para um prototipo
de filtro passa-baixas de Tchebyshev com ordem N = 5, podemos verificar o valor de Lyg e
de Lrmax nas respectivas curvas obtidas para as perdas de transmissao e de reflexao da
Figura 2.10, para a resposta Tchebyshev. A mesma figura mostra, ainda, o desempenho
de outro filtro de mesma ordem, com resposta Butterworth. Uma vez que |S21(j1)]? = 1/2,
conforme (2.13), sua perda de transmissao é Ly(€.) = —3dB na frequéncia de corte Q.,
como se pode ver na Figura 2.10a. A Figura 2.10b traduz a perda de reflexao para ambos
os filtros em que se deve notar a ondulagao que também esté presente na perda de reflexao

para o caso da resposta de Tchebyshev.

—-7,5
-10

-20

|
T
1S11(GQ)|aB

[S21(j)]aB

—-12 -
-30

- --- Butterworth
Tchebyshev

-40 s :
0 Q.

=15 | - - - - Butterworth
Tchebyshev

-18
Q (rad/s) Q (rad/s)
(a) (b)

Figura 2.10: Aproximacoes de Tchebyshev e Butterworth para o prototipo de filtro
passa-baixas de ordem N =5 e frequéncia de corte Q.. (a) Perda de transmissao e (b)
perda de reflexao.

2.2 Filtros passa-faixa

Como visto anteriormente, o filtro passa-baixas é a base para a realizacao dos
demais filtros. Sendo o filtro passa-faixa assunto de grande interesse nesta tese, apenas
esse tipo de filtro, além do passa-baixas visto na secao anterior, seré tratado nesta secao.

Seja p = jQ a frequéncia angular complexa do protétipo de passa-baixas e s = jw
a frequéncia angular complexa do filtro passa-faixa. A transformacao de frequéncias do

prototipo de filtro passa-baixas para o passa-faixa é expressa por:
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Q. S wy
_ S, @) 2.25
P=FBw (wo s ) (2.25)

onde Q. é a frequéncia de corte do filtro passa-baixas,

c2 — Wel

FBW = 2 (2.26)

wo

é a largura de banda fracional, e

W = VWc1We2 (2.27)

é a frequéncia central de operacao do filtro passa-faixa com frequéncias de corte w.1 e
we2. Os diagramas da Figura 2.11 mostram como os pontos p = jQ do plano complexo p
sao mapeados no eixo s = jw do plano complexo s. Pode-se rapidamente verificar que o
intervalo 0 < p < jQ. é mapeado em jwy < 5 < jwe2 e o intervalo —jQ. < p < 0 é mapeado
em jw.1 < s < jwg. Embora os intervalos negativos sejam irrealizaveis fisicamente, os
intervalos de frequéncias positivas resultantes do mapeamento sao considerados e participam
da concepcao do filtro passa-faixa.

JQ jw
Jwe2
JQe plano p . plano s

Jwo

Jwel

on o
—jwc1

—jwo

—jwc2

Figura 2.11: Resultado da transformacao em frequéncia para a realizacao do filtro
passa-faixa.

Substituindo p = jQ e s = jw em (2.25), obtemos a relagdo entre a frequéncia Q do

prototipo do passa-baixas e a frequéncia w do filtro passa-faixa:

Q.
Q= L9, (2.28)
FBW \wy w

Levando, por exemplo, essa frequéncia do prototipo passa-baixas para (2.13), obtemos o

modulo da funcao transferéncia do filtro passa-faixa correspondente:

1S21G0)] = ! . (2.29)
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Desejando-se que as frequéncias de corte do filtro passa-faixa estejam situadas em w¢ =
Srad/s e weo = 6rad/s, obtém-se wg = 5477rad/s e considerando N = 5 a ordem do
polindémio de Butterworth, obtemos a resposta da Figura 2.12. A mesma resposta expressa

como perda de transmissao (201og|S21(jw)|) é ilustrada na Figura 2.13.

1,0
1/v2
=
3
= 05 i
—
[\
el
0,0
4 5 6 7

w (rad/s)

Figura 2.12: Resposta Butterworth de um filtro passa-faixa com N = 5.

|S21(jw)laB

-15 ‘
4,5 5,0 5,5 6,0 6,5

w (rad/s)

Figura 2.13: Resposta Butterworth de um filtro passa-faixa com N = 5, expressa em
perda de transmissao.

A realizacao do circuito que representa o filtro passa-faixa é feita verificando que
transformacao sofre a impedéancia indutiva e a capacitiva no protétipo do filtro passa-baixas
quando Q em (2.28) é levado a jQL e 1/jQC. A partir de agora, vamos chamar g; a

indutancia ou capacitancia de um elemento genérico i do filtro passa-baixas normalizado
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em lugar de L ou C. Caso esse elemento seja um indutor, entao:

. . Q w w(
jQgi = jo (———)gi

FBW \wy w
Q.g; 1
= ](,() Cgl + . (230)
FBWwq . FBW
Jw w2 gi

Vemos, portanto, que um indutor do circuito de um filtro passa-baixas normalizado de

indutancia g; deve ser substituido por um circuito tanque L},C;; série, em que

’ chiRO
L. =2 — 2.31
N/ FBWCL)O ( a)
¢ FBW
o _TOW 2.31b
S woegiRo ( )

ja desnormalizados em relacao a impedancia da fonte, Ry.
Similarmente, se o elemento genérico i for um capacitor, entao a impedancia pode

ser assim expressa:

I 1
. ] - ] QC
/0 JFBW (w% - %) 8i
1
= . (2.32)
)

Vemos, entao, que um capacitor do circuito de um filtro passa-baixas normalizado, de

a o o )
capacitancia g;, deve ser substituido por um circuito tanque Lpl.Cpl. paralelo, em que

, _ FBWRy

. 2.33
Pt ‘UO-chi ( a)
° Q
Cl =8 (2.33h)
P = FBWwoR,

ja desnormalizados em relagao a impedéancia interna de fonte, Ry.

A Figura 2.14 traz um resumo das substitui¢gdes que devem ser feitas nos elementos
do circuito do filtro passa-baixas normalizado.

Diante da analise feita, os circuitos com N elementos da Figura 2.7 da Segao 2.1
resultam em filtros passa-faixa se essas transformagoes forem feitas; ou seja, os prototipos
de filtro passa-baixas ilustrados na Figura 2.7 transformam-se nos filtros passa-faixa da

Figura 2.15 se os elementos L, e C; resultantes obedecerem as relacoes (2.31a) e (2.31b)
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L,
% B N g —— - L, c,
“T
(a) (b)

Figura 2.14: Equivaléncia entre elementos de circuito do passa-baixas e os do
passa-faixa, com L{; e C;; dados por (2.31a) e (2.31b), e L, e C,, dados por (2.33a) e
(2.33b), respectivamente. O elemento indutivo (a) transforma-se em um circuito tanque
série, e o capacitivo (b), em um circuito tanque paralelo.

para os circuitos tanque série, bem como as relagoes (2.33a) ¢ (2.33b) para os circuitos
tanque paralelo. Notemos ainda que os elementos L’ e C’ de ordem fmpar estao conectados
em paralelo na Figura 2.15a e em série na Figura 2.15b. As resisténcias de fonte, Ry, e de
carga, Ry, do filtro passa-faixa sao os elementos de fonte e carga do filtro passa-baixas
prototipo (Figura 2.7), desnormalizados em relagao a impedancia interna de fonte Ry. Ou
seja, R, = gn+1Ro € R = goRp, com go = gy+1 = 1, exceto para filtros de Tchebyshev de
ordem N par, em que se tem gy4+1 # 1. Nesses casos, Ry deve ser necessariamente diferente

de R, para que haja transferéncia maxima de poténcia.

Ly Cin L, Csll4 a’: L, Cs
- | ;
|
|
R, L1/05 CI;5 L1/03 C1/73 | L;,l CI’71 Ry,
|
|
a}
(a)
L’ Css L’ Cs a' L. Ca
s5 53 I | s1 I
I ||
|
’ ! ’
Rg ;)N C,;N Lp4 Cz’l | L1,72 sz R
|
|
a
(b)

Figura 2.15: Filtros passa-faixa com N células. (a) Obtido a partir do protétipo de
passa-baixas da Figura 2.7a e (b) do prototipo da Figura 2.7b.

Os filtros passa-faixa da Figura 2.15 podem ainda ser convertidos em filtros contendo
apenas circuitos tanque série, se fizermos uso de inversores de impedéancia, ou circuitos
tanque paralelos, se utilizarmos inversores de admitancia. Isso pode ser feito a partir de

algumas propriedades dos inversores de imitancia (impedancia ou admitancia), o que sera
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revisado na se¢ao a seguir.

2.3 Inversores de imitancia

Os inversores de imitancia sao inversores de impedéancia ou de admitancia. Espe-
cialmente utilizados em filtros passa-faixa ou rejeita-faixa com largura estreita (< 10 %),
eles tém a propriedade de converter elementos de circuito conectados em série em ele-
mentos conectados paralelamente, ou vice-versa [17|. Existem varios tipos de circuitos
de duas portas que podem operar como inversores de imitancia. Todos eles produzem
um deslocamento em fase de algum multiplo impar de £90° na resposta em frequéncia de
S91. Entre estes circuitos, um tipo de transformador de imitancia comumente utilizado em
filtros de banda estreita é uma segao de linha de transmissao de comprimento 4/4. Outros
inversores de imitancia muito utilizados sao os que envolvem circuitos mistos, formados
tanto por trechos de linhas de transmissao como por elementos concentrados (capacitor ou
indutor) em paralelo (no caso de inversores de impedancia) ou em série (para inversores
de admitancia) [9,17].

2.3.1 Inversores de impedancia

Um inversor de impedancia consiste usualmente de um transformador de compri-
mento A/4 ideal. Ele, quando terminado por uma impedancia de carga Z;, transforma
essa impedancia de tal forma que

Zin = K271, (2.34)

onde K ¢é definida como impedancia caracteristica do inversor. Notemos portanto que, se
Z; for uma impedéancia indutiva de indutancia L, o inversor transforma esse elemento
em um capacitor de impedéancia Z;, = K?/(jwL). Se Z; for uma impedancia capacitiva
de capacitancia C, tera sua impedancia invertida pelo transformador, de forma a tornar-
se um elemento indutivo com impedancia Z;, = K? - (jwC). Assim, pode-se dizer que,
essencialmente, a fungao de um inversor de impedéancia é converter uma impedéancia indutiva
em uma impedancia capacitiva e vice-versa. A Figura 2.16 mostra, respectivamente, a
representacao de um inversor de impedéancia com impedancia caracteristica K e dois
circuitos tipicos de inversores de impedéancia muito utilizados em projeto de filtros. Os
elementos que apresentam sinal negativo sao absorvidos por elementos adjacentes a eles
conectados. No circuito da Figura 2.16b, a defasagem de S2; é de +90°, enquanto no
circuito da Figura 2.16¢, a defasagem ¢ de —90°. Essa ¢é a razao pela qual aparecem os
sinais + e ¥ na matriz [ABCD]| de um inversor de impedéancia [18].

A impedancia caracteristica do inversor ilustrado na configuragao da Figura 2.16b
é dada por K = wL, enquanto que na configuracao da Figura 2.16c, K = 1/wC. Esses
inversores desempenham papel fundamental na Teoria Geral de Acoplamento. Eles facilitam

o entendimento e analise dos circuitos que representam o acoplamento entre os ressoadores
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K L C %
(a) (b) K=wL (¢) K=1/wC

Figura 2.16: Representacao de um inversor de impedancia (a) e dois exemplos de
inversores com K = wL (b) ¢ K = 1/wC (c).

de um filtro, permitindo assim a formulacao necessaria para a obtencao dos coeficientes de
acoplamento e fatores de qualidade externos nos projetos de filtros, conforme seré visto no
Capitulo 3.

Algumas propriedades dos inversores de impedéncia s@o bastante uteis em projetos
de filtros. Como exemplo, o circuito LC série conectado de ambos os lados por inversores,
de impedancia caracteristica K, iguais, convenientemente escolhida, é equivalente a um

circuito tanque paralelo com indutancia Lg e capacitancia Cy, como ilustrado na Figura 2.17.

(a) (b)

Figura 2.17: Equivaléncia entre circuitos. Circuito tanque série conectado a dois
inversores de impedancia (a) e seu circuito equivalente LC paralelo (b).

Considerando uma impedéncia de carga Z; nos terminais de saida desses circuitos, obtemos

as respectivas impedancias de entrada:

'wC1K2
1 —(w/wo)* + jwC1K?[Z
em que w, = YL1Cq, para o circuito ilustrado na Figura 2.17a, e
'wL2
Zin2 / (236)

T 1= (w/wo)? + jwlaZ

onde w, = VL2Co, para o circuito da Figura 2.17b.

Comparando as impedancias de entrada em (2.35) e (2.36), obtemos

K = LQ/Cl, com L1C1 = LQCQ, (2.37)
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o que garante a equivaléncia entre os circuitos da Figura 2.17. O tratamento apresentado
em [18] mostra ainda que, fazendo uso dessa propriedade, é possivel redesenhar o circuito
correspondente ao filtro passa-faixa da Figura 2.15a de forma que ele contenha apenas
circuitos tanque LC série, como ilustra a Figura 2.18. Assim o circuito tanque paralelo
formado por L;l e CI’)1 da Figura 2.15a pode ser substituido pelo par de inversores com
impedancias caracteristicas K19 e Ka1, ficando o circuito tanque série de indutancia Lg; e
capacitancia Cp; conectado entre os inversores. A impedancia de entrada vista no plano

de referéncia aa’ de cada um desses circuitos é dada por

Loz €03 ) i Ly Co2 Ly Co
T
Rog KN+1,N| K39 3 K1 Ko Ror
a!

Figura 2.18: Filtro passa-faixa com inversores de impedéncia.

JjoL,
'y : + p :
jwCly  1—(w/wo)? + jwL /Ry

’ ] ’
L, j(ﬂ _ﬂ) e Sk (2.38)
Cly|"\wo w Ly 1 - (w/w)? + JoLy, /Ry ’
para a Figura 2.15a, e
. jwCo K2
Zing = JjwLo2+ - + 24 - 2
JwCp2 1- (w/wo) + ](UC01K10/ROL
7 C 'wC01K2
_ [Lo2 j(ﬂ_ﬂ)Jr |02 / —2L . (239)
Coz |"\wo  w Loz 1 = (w/wo)? + jwCo1Kiy/RoL

para a Figura 2.18. Comparando (2.38) e (2.39), vemos que Zj1 € Zjp2 s40 as mesmas

Lo R
Kio = 0,1 oL (2.40)
C) Ry
/ ;1\ 1/2 el
Ky = i (L02Cs2) / _ LpICsQ _ Loo Lo (2 41>
Co1 \L!,Co2 Co1Co2 L,Chy'

onde usamos as relagoes C},/Co2 = Lo2/L}, e L;l/C()l = L01/C1’ﬂ, ja que LI’)lC]’)1 = Ly1Co1 =
wa2 e L;2C;2 = LyoCp2 = u)az.

funcoes de w, desde que
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Realizando procedimento andlogo ao longo de outros planos de referéncia dos
circuitos, obtemos as seguintes expressoes para a impedancia caracteristica dos demais
inversores:

Lok Lo k-1

Wal
L%k(%zk—l

Kij-1 = , k par, (2.42)

LoxLok-1

’ 4
Cpk Ls,k—l

Kij-1 = , k impar, (2.43)
RogRe Loy

N , 2.44
[ N pa (2.44)

Knan =

Rog Lon
R.C),

Kn+1nN = , N impar, (2.45)
com L! e C! dados pelas relagoes em (2.31) e (2.33). Da Figura 2.15a vemos que: o
elemento C1,71’ presente em (2.40), esta associado a um capacitor em paralelo, dado entao
por (2.33b); os elementos L/, e C;’k_l presentes na expressao de Ky x—1 em que k é par (2.42),
correspondem, respectivamente, as relagoes (2.31a) e (2.33b). Com analise semelhante para
as expressoes (2.43)-(2.45), podemos finalmente expressar as impedancias caracteristicas

dos inversores do filtro ilustrado na Figura 2.18 como

(2.46)

LOlRQLFBW(.UO
Ko = Q ,
c8180

em que usamos a relagao Ry = goRo,

Kipoy = LBWen JLocloict o3 N (2.47)
T Q. Sk8k-1 T '

RQgLQNFBWa)()
Kyiin = ) 2.48
’ \/ 8N+18N (2.48)

O aspecto notavel da transformagao acima que envolve a insercao dos inversores
de impedancia K, como mostra a Figura 2.18, esta na arbitrariedade em se atribuirem
valores para as induténcias Lo, Lo2, Lo3,...,Loy. Assim, os valores das capacitancias
sao automaticamente fixados pela relagao Cor = 1/ (w%LOk) em que wq é a frequéncia de
ressonancia comum a todos os ressoadores. Isso permite que se faca Loy = Loz = Log =
.-+ = Loy o que leva a Cy; = Cyg = Cpz = --- = Cony. Logo, os ressoadores utilizados no
circuito podem ser feitos todos iguais entre si. Em se fazendo isso, a equivaléncia entre os
circuitos da figuras 2.15a e 2.18 se mantém por conta dos valores que devem ser atribuidos

as impedancias caracteristicas K dos inversores. Isto é, a inser¢ao dos inversores compensa
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a arbitrariedade dos valores de capacitancia e indutancia atribuidos.

No Capitulo 3 mostraremos que as expressoes (2.46) e (2.48), obtidas para a
impedéancia caracteristica dos inversores das extremidades do filtro da Figura 2.18, sao
lteis na obtencao de expressao analitica importante para o célculo do fator de qualidade
externo nas extremidades de filtros por ressoadores acoplados. A expressao (2.47), que
corresponde aos inversores de impedancia intermediarios, é, por sua vez, fundamental
para a formulagao de expressao analitica importante para o calculo dos coeficientes de
acoplamento no projeto de filtros por ressoadores acoplados. Algumas propriedades dos
inversores de admitancia, analogas as que vimos aqui para os inversores de impedancia,
sao também tuteis em projetos de filtros e serao tratadas a seguir. Como veremos no
Capitulo 3, inversores de admitancia sao tao importantes quanto os de impedéancia para a

Teoria Geral de Acoplamento.

2.3.2 Inversores de admitancia

Um inversor de admitancia com admitancia caracteristica J ¢ um circuito de duas
portas que tem a seguinte propriedade: se uma carga de admitéancia ¥z for conectada a

uma de suas portas, a admitancia Y;, vista na outra porta sera dada por
Yin = J2/Y1. (2.49)

Inversores de admitancia tém, portanto, a propriedade de transformar uma admitancia
capacitiva em uma admitancia indutiva, ou vice-versa. A Figura 2.19 mostra a represen-
tacao de um inversor com admitancia caracteristica J, bem como dois exemplos desses

inversores, com os valores de J indicados na figura.

L C
0 058

J —L§ §—L —ci i

-C

(a) (b) J=1/wL (¢) J=wC

Figura 2.19: Representacdo de um inversor de admiténcia (a) e dois exemplos de
inversores com J = 1/wL (b) e J = wC (c).

Em projetos de filtros passa-faixa, é possivel substituir os circuitos tanque LC série,
conectados em série no circuito do filtro, por circuitos tanque LC paralelo, conectados
em paralelo no circuito, se fizermos uso de inversores de admitancia. Isso é possivel
mediante o uso de uma importante propriedade dos inversores de admitancia, ilustrada na

Figura 2.20. Procedimento analogo aquele realizado para inversores de impedancia mostra
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que a equivaléncia entre esses circuitos (Figura 2.20a e Figura 2.20b) existe se

J =+/Cy/ L, (2.50)

com L1C1 = LQCQ = w%.

(a) (b)

Figura 2.20: Equivaléncia entre circuitos ressoadores LC. Circuito tanque conectado em
paralelo a dois inversores de admitancia (a) e seu circuito tanque série equivalente (b).

A Figura 2.21 ilustra um filtro passa-faixa formado por N circuitos tanque paralelo
conectados entre si por inversores com diferentes admitancias caracteristicas. O circuito é
obtido a partir daquele mesmo filtro passa-faixa ilustrado na Figura 2.15a. O objetivo
¢ mostrar como o mesmo circuito (Figura 2.15a), antes projetado com inversores de
impedancia (Figura 2.18), pode também se transformar em um circuito contendo apenas

ressoadores LC paralelos conectados entre si por inversores de admitancia.

al

!
|
|
|
!
Rog UN+1,N Los Coz| Js2 ' Loz Coz| Jo1 | Lox Co1| Jio Ror
|
|
|
|

a

Figura 2.21: Filtro passa-faixa com inversores de admitancia.

Procedimento analogo ao que foi realizado para obtencao das impedéancias caracte-
risticas do circuito ilustrado na Figura 2.18 resulta nas expressoes para as admitancias
caracteristicas (2.51)-(2.55). Ou seja, comparando as admiténcias de entrada vistas, por
exemplo, nos planos de referéncia aa’ das figuras 2.21 e 2.15a, obtemos Jig e Jo;. Com-
parando as admitancias de entrada nos planos de referéncia subsequentes, sao obtidas as
demais admitancias caracteristicas dos inversores, que garantem a equivaléncia entre os

circuitos.
Co1

. 2.51
C/ RoLRL (2:51)

Jip =
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Jekk-1 = | ———=—, k par, (2.52)

Jik-1 = | =——, k impar, (2.53)

N par (2.54)

/ Con
J = |l=——, N i , 2.55
N+1,N C;N R;Rog , Impar ( )

onde Lo Cor =1/ wq 2 em que o valor de Lox e Cox bem como o das terminacoes resistivas
Ror e Rog podem ser arbitrariamente escolhidas, desde que essas relagoes para J;; sejam
satisfeitas. Lembrando que R;, = ggRy € R, = gn+1Rp, e substituindo os elementos Ll.’j e

Cl.’j por suas correspondentes expressoes dadas em (2.31) e (2.33), temos, finalmente:
Cn FBW
Jio = 01—0)0’ (2.56)
Q:RoLg180
FBW CorCo k-
Jekot = U e’ A O SN (2.57)
Q. 8k8k-1
C()NFBWC()O
INHIN = 4| ————. 2.98
LN VQCROggN+1gN (2.58)

Analogamente ao tratamento dado ao filtro passa-faixa da Figura 2.18, em que inversores

de impedéancia foram inseridos no circuito, a inser¢cao dos inversores de admitincia no
circuito da Figura 2.21 traz seu aspecto notavel. Assim, os valores das indutancias sao
automaticamente fixados pela relacao Loy = 1 /(a)gCOk) em que wqy ¢ a frequéncia de
ressonancia comum a todos os ressoadores. Isso permite que se faga Cp; = Cp2 = Coz =
---=Coy o que leva a Ly = Lgo = Loz = -+ = Lony. Logo, os ressoadores utilizados no
circuito podem ser feitos todos iguais entre si. Essas relagoes assim escritas, bem como
aquelas obtidas em (2.46)-(2.48) para as impedancias caracteristicas do circuito ilustrado
na Figura 2.18, sao bastante tteis na analise de filtros por ressoadores acoplados feita no
Capitulo 3.

2.4 Conclusoes

Revisao da teoria de filtros passa-baixas e passa-faixa, assunto em que se apoia
toda esta tese, foi feita neste capitulo. Inversores de impedéncia e de admitancia foram

aqui tratados e destacado o papel que podem desempenhar quando convenientemente
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introduzidos no circuito de um filtro. Vimos que filtros passa-faixa podem ser representados
por ressoadores do tipo LC série, conectados em série no circuito, se ladeados por inversores
de impedancia, com impedancias caracteristicas convenientemente calculadas. Vimos
também que os mesmos filtros podem ser representados por ressoadores do tipo LC
paralelo, conectados em paralelo no circuito, se ladeados por inversores de admitancia, com
admitancias convenientemente calculadas. Esse expediente sera de grande valia na anélise
de circuitos por ressoadores acoplados para a obtencao da matriz geral de acoplamento
que sera apresentada no Capitulo 3. Ela parte da consideracao de que todos os ressoadores

sao iguais.
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CIRCUITOS MULTIPORTAS POR RESSOADORES ACOPLADOS

Os circuitos que serao estudados neste capitulo sao formados por ressoadores LC
que nao possuem conexao fisica entre si, mas encontram-se eletromagneticamente acoplados;
isto é, nao ha fios por onde passaria corrente para alimentar cada ressoador do circuito.
Em vez disso, uma excitacao é inicialmente gerada por uma fonte de corrente ou de tensao
no primeiro ressoador e, por acoplamento eletromagnético, os demais ressoadores sao
excitados. O acoplamento, que pode ser elétrico, magnético ou misto, faz entao com que
correntes sejam induzidas nos capacitores e indutores, o que possibilita a transmissao do
sinal entre as portas de acesso. O elétrico se da pela capacitancia muatua gerada pela
corrente induzida principalmente entre capacitores de ressoadores vizinhos; o magnético,
pela indutancia mutua presente principalmente entre indutores de ressoadores vizinhos; e
o misto, pela superposicao de ambos os acoplamentos.

O estudo de dispositivos por ressoadores acoplados utiliza modelos de circuito que
relacionam os coeficientes de acoplamento e fatores de qualidade externos com os elementos
dos circuitos a serem modelados, que dao a forma desejada a resposta em frequéncia da
saida do dispositivo. Para o caso de um filtro, por exemplo, os coeficientes de acoplamento
e fatores de qualidade externos sao obtidos em func¢ao dos elementos do prototipo do
filtro passa-baixas de forma a produzir a resposta em frequéncia desejada (Tchebyshev,
Butterworth, eliptica etc). A teoria de circuitos por ressoadores acoplados mostra, como
serd aqui descrito, que os coeficientes de acoplamento e fatores de qualidade externos
podem ser extraidos por técnicas de simulagao computacional, o que significa poderem ser

obtidos em func¢ao das dimensoes dos circuitos acoplados.

3.1 Multiplexadores e diplexadores

Antes de apresentar a teoria envolvendo a matriz geral de acoplamento para circuitos
multiportas, a descricao de um multiplexador e, em particular, de um diplexador deve ser
feita, uma vez que este tltimo é um dos objetos de estudo e realizacao desta tese.

Os multiplexadores podem operar com ambas as fungoes, demultiplexagao ou
multiplexagao. Em telecomunicagoes, a primeira delas consiste em separar um sinal de

radiofrequéncia (com N faixas de frequéncia) vindo de uma antena, em N canais de
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comunicagao por uso de N filtros passa-faixa, cada um sintonizado em sua frequéncia
central propria. Para cada um dos filtros, a rejeicao na banda indesejada precisa ser alta
para evitar que o sinal da outra banda cause interferéncia. A multiplexacao, por sua
vez, consiste em combinar os varios canais de entrada em um tnico sinal de saida. Nesse
contexto, pode-se entao dizer que um multiplexador desempenha o papel de separar ou
combinar os canais de transmissao e recep¢ao para uma unica antena, que pode operar
como transmissora ou receptora de sinais. Exemplo tipico do uso de multiplexadores é
ilustrado na Figura 3.1 onde se tem um diagrama simplificado de um transponder de
satélite com dois multiplexadores: um para o circuito uplink e outro para o downlink. No
uplink, os canais sao separados, restaurados, amplificados e submetidos ao multiplexador

do circuito downlink para ser radiado de volta a Terra.

Amplificadores

de poténcia

Antena (uplink) Antena (downlink)

Receptor de

baixo ruido

Multiplexador de entrada
Multiplexador de saida

Figura 3.1: Diagrama simplificado de um transponder de satélite.

Diplexadores, por sua vez, sao multiplexadores de trés acessos que consistem, em
sua forma convencional, num divisor de poténcia com dois acessos de saida, cada um
conectado a um filtro passa-faixa centrado em sua respectiva frequéncia de operagao.
Diplexadores, quando usados em transceptores de sistemas de comunicagao, sao chamados
de duplexadores. A Figura 3.2 mostra o diagrama de um duplexador. Ele possibilita

recepcao de sinais, simultaneamente, por uma tnica antena.

Diplexador
| TX \ Amplif o
| | Transmissao
i Filtro Conversor [«——
| " Amplif
| RX ! NG Recepcao
i — Filtro Conversor

Figura 3.2: O diplexador operando com a func¢ao de um duplexador em um circuito
transceptor.
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Operando no modo de transmissao, um gerador, representado por um radio digital, envia
para o diplexador um sinal cuja poténcia é amplificada a niveis relativamente altos para a
antena. Esse sinal tem de ser fortemente atenuado pelo filtro da transmissao para nao
causar interferéncia com o sinal que chega para a recepcao pela antena, que também opera
como receptora. Boa isolacao se d& se ambos os filtros apresentam alta rejeicao fora de
sua banda passante. O amplificador de baixo ruido do circuito de recepgao deve amplificar
apenas o fraco sinal que chega da antena. Os sistemas atuais de comunicacao sem fio quase
sempre utilizam diplexadores conectados a uma tnica antena. Com a expansao desses
sistemas, cresce a exigéncia de que se reduzam as suas dimensoes para que eles possam ser
acomodados em espagos cada vez menores.

Os multiplexadores, quando construidos com ressoadores acoplados, dispensam o
uso de divisores de poténcia e de circuitos casadores, o que favorece a reducao de suas
dimensoes, diminuindo portanto o espaco ocupado nas estagoes radiobase. Triplexadores
por ressoadores acoplados também foram tema de estudo da autora desta tese. Contribuigao
foi dada no estudo desses dispositivos com o projeto e anélise pela otimizagao da matriz
geral acoplamento (vista na proxima segdo) de um triplexador com 6 ressoadores para
aplicagdo em comunicagao sem fio [19], e com o estudo de triplexadores com 9 ressoadores
[20], em duas diferentes topologias, para comparacao do desempenho no que diz respeito
a seletividade das trés bandas de operacao e a isolacao entre as portas de saida dos

dispositivos.

3.2 Matriz geral de acoplamento para circuitos multiportas

Em projetos de circuitos de N portas por ressoadores acoplados, os parametros
de espalhamento sao expressos em termos dos coeficientes de acoplamento e dos fatores
de qualidade externos. Um procedimento que leva a relagao entre essas quantidades e
que envolve a matriz geral de acoplamento foi apresentado por Skaik [21]| e sera aqui
reproduzido.

A analise desses circuitos comega por considerar que o acoplamento entre seus
ressoadores é puramente magnético ou puramente elétrico, como descrito em [9,21]. Isso
facilita, sem perda de generalidade, a obtencao da matriz geral de acoplamento, que é o

principal objetivo desta secao.

3.2.1 Circuitos por ressoadores magneticamente acoplados

A Figura 3.3 ilustra um circuito de N portas com n ressoadores acoplados. O
circuito é alimentado por uma fonte de tensao, ey, e seus ressoadores sao formados por
circuitos tanque RLC série, conectados em paralelo. O elemento resistivo, R;, de cada
ressoador nao representa suas perdas 6hmicas intrinsecas, mas representa uma possivel

porta de acesso do circuito geral e considera-se que a porta de entrada esta conectada
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ao primeiro ressoador. O acoplamento entre eles se da pela induténcia mutua entre os
indutores dos circuitos tanque RLC série. Isso caracteriza um acoplamento puramente

indutivo ou, em outras palavras, puramente magnético.

M, . . M1

\
M13 Mnn 2
Cy

M12

M, ,n— 1

R1
@ Ly Lo Lp-1 Ly

€s

Figura 3.3: Circuito de N portas por n ressoadores magneticamente acoplados.
De acordo com a Lei das Malhas de Kirchhoff, temos:

(R + jwLy + 1/jwC)it — jwLigiz - -+ = jwLiyiy = e,
—jwLatii + (R2 + jwLy + 1/jwCo)ig - - - — jwLayiy = 0,

' (3.1)
jwLntit = jwLygia - - + (Ry + jwLy + 1/jwC)in = 0.

Assim, a anélise do circuito descrita na forma matricial [Z] - [i] = [e], em que [Z] é a

matriz impedancia, resulta em

211 212t Zn i es
221 222 22 i2 0
" = | (3.2a)
] inl <n2 " Znn | | ln ] | 0 ]
com
R+ jwL; +1/(jwGC;) se i=j
Zij = l l l , (3.2b)

—jwL;j se [ #]

em que L;; = Lj; ¢ a indutancia mitua entre dois ressoadores i e j quaisquer. Pelo
que foi visto na Secao 2.3 do Capitulo 2, podemos arbitrar L; = Lo = --- = Ly = L e,
consequentemente, C; = Co = --- = Cy = C, por terem a mesma frequéncia de ressonéancia
wy = 1/VLC. Considerando, portanto, todos os ressoadores idénticos, podemos reescrever

a matriz impedancia como

[Z] = woL - FBW - [Z], (3.3)
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em que FBW = Aw/wqy é a largura de banda fracional e [Z] é a matriz impedéancia

normalizada, dada por

211 212 0 Zn

— 221 222 o

zl={ . . R (3.4a)
znl ZnZ e Znn

onde

~ Ri/(wol - FBW)+p se i=j
7 = P o (3.4D)
—ij,-J-/(wOL : FBW) se 1# ]

Assumindo que w/wgy = 1, para aproximagcao de banda estreita, temos

o TP —jmi2 e —jmig
e

—j L cee
Jmar o= +p JM2n

1

| i =M TP
onde
J [w wo
== -— 3.6
P="TFBw (w() a)) (3:6)

é a variavel da frequéncia complexa do passa-baixas, ja mencionada no Capitulo 2;

L
Gei = “% . FBW = Q,; - FBW (3.7)
i
é o fator de qualidade externo normalizado, em que Q.; = woL/R; é, por definicao, o fator

de qualidade externo; e

_L;/L M
~ FBW  FBW

¢ o coeficiente de acoplamento magnético normalizado, com M;; = L;;/L, por definicao.

(3.8)

m,‘j

A representagao de rede do circuito da Figura 3.3 é ilustrada na Figura 3.4. Nela,
consideramos que a porta 2 esta conectada ao ressoador x, a porta i ao ressoador k, e a

porta N, ao ressoador y.



3.2. MATRIZ GERAL DE ACOPLAMENTO PARA CIRCUITOS MULTIPORTAS 47

Rede de N portas |
com n ressoadores Vi @ ; Ry
magneticamente acoplados |

4??
\bi
INn ﬂ
+
l
wi@En
1
i
45
\bN

Figura 3.4: Representagao de rede para o circuito de N portas da Figura 3.3.

De acordo com a equagao matricial (2.5), que relaciona os parametros de espalhamento com
as variaveis de ondas incidentes e refletidas (também definidas no Capitulo 2), podemos

generalizar para a rede de multiportas:

b b;
ai as=az=--=an=0 ai as=az=...an=0
onde i =2,3,...,N refere-se as portas de saida do circuito. De acordo com a Figura 3.4,
temos para a porta 1:
e es —2i1R
ajl > by = S—ll, (3.10)

"ok 2VR:

e para uma dada porta i de saida, conectada ao ressoador k:

a; = 0 b,’ = ik\/Rk. (3.11)
Combinando (3.9) com (3.10) e (3.11), podemos entdo escrever

b
Sy = — =1

1 02:(13:...:(1}\,:0

2R111

s

(3.12)
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b; 2VR 1Ry
Sq= 2 - SV (3.13)
A |gy=az=--=an=0 €s

ou seja, se a i-ésima porta for, por exemplo, a porta 2, conectada ao ressoador x (conforme

ilustra a Figura 3.4), temos:

b OVRIRi
Sop = 2 = NV (3.14)
ai as=ag=--=an=0 €s

Resolvendo (3.2) de forma a isolar as correntes, e usando a relagao (3.3), temos,

por exemplo, para as correntes iy € iy:

W= ———[Z]11. 3.15
11 wOL-FBW[ l11 ( a)
= 7]y (3.15h)
"= oL - FBW kL '

Assim, podemos reescrever (3.12) e (3.13) em termos dos elementos da inversa da matriz

impedancia normalizada,

2R; —1
Si=1-—\7 3.16
11 woL.FBW[ I (3.16)
e
2 RiRy, —-1
S = ————[Z];4, 3.17
= R (3.17
ou ainda, de acordo com (3.7),
2 —-1
qel
¢ 2
—
Si1 = [Z]j1 - (3.19)

VQeIQek

Por analogia, temos para a N-ésima porta:

2 m—l

Vdeley b

onde g,y ¢ o fator de qualidade externo no ressoador y, onde esta conectada a porta N.

Sn1 = (3.20)

Essas relacoes mostram, finalmente, que os parametros de espalhamento sao fungoes
dos coeficientes de acoplamento e dos fatores de qualidades externos nas portas. Expressoes
analogas a essas podem ser obtidas envolvendo a matriz admitancia, conforme seré visto a

seguir para circuitos por ressoadores eletricamente acoplados.
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3.2.2 Circuitos por ressoadores eletricamente acoplados

Suponhamos agora n circuitos tanque RLC paralelos acoplados entre si pela capa-
citdncia muatua entre seus capacitores. A Figura 3.5 ilustra o circuito formado por esses n
ressoadores acoplados. A porta de entrada do circuito estéa conectada ao ressoador 1 e é
representada pelo elemento de condutancia Gi. Os outros elementos G; conectados em

paralelo aos demais ressoadores representam as N — 1 possiveis portas de saida do circuito.

/ . M
M1, . nl
— Mu.
Mis n,n-2
AT X\

+ + + +

is ®01 §V1 L %cl - I %Cz — ng- Lo % —— Va1 g Ly %cn — ann§

Cn—l — Gn—l —

Figura 3.5: Circuito de N portas por n ressoadores eletricamente acoplados.

Fazendo a anélise do circuito pela Lei de Kirchhoff dos Nos, obtém-se

(G1+ jwCi +1/jwLi)vi = jwCigva - -+ = jwCiyVy = i,
—jwCo1vy + (G2 + jwCs + 1/ jwLla)vy -+ - — jwCayv, = 0,

(3.21)
—jwCiv1 = jwCpavy -+ + (Gy + jwCy + 1/ jwLy)v, = 0,
ou ainda, na forma matricial [Y] - [v] = [i], em que [Y] é a matriz admitancia:
it Y12t Yin Vi I
21 Y22 vt )2 V2 0
yar ¥y Yon | = . (3.22a)
_ynl Yn2 - ynn_ _Vn_ _0_
com
Gi+ jwCi +1/(jwL;) se i=j
Yij = , (3.22b)

—ja)C,-j se iij

onde Cj; = Cj; ¢ a capacitancia mutua entre um par de ressoadores i e j quaisquer.
Considerando, como visto na Secao 2.1, que todos os ressoadores possuem a mesma

capacitancia C para seus capacitores e a mesma indutancia L para seus indutores, ressoando
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portanto em uma mesma frequéncia wg = 1/VLC, a matriz admitancia expressa em (3.22)

pode ainda ser escrita em termos da matriz admitancia normalizada [Y] como a seguir.

[Y] = woC - FBW -[Y], (3.23)
em que m é dada por
Yir Yi2o ot Y
7] = ?21 Yoottt Yon , (3.240)
| Yn1 Yu2 0 Y |

com

Gi/(woC - FBW) + se =]
= i/(wo )+p J (3.24b)
—jwCij[(woC - FBW) se i# j

Definindo-se coeficiente de acoplamento elétrico entre um par de ressoadores i e j por [9]
M;; = Gj/C (3.25)

e fator de qualidade externo em uma dada porta conectada ao ressoador i como
Qi = woC/Gi, (3.26)

e ainda, assumindo que w/wp ~ 1 em (3.24b), obtemos a matriz admitancia normalizada

[¥] na forma simplificada

Lvp —jma e —jmy,
. 1 .
_ —im ——4+p - —jmy
T e (3.27a)
| _jmnl _jan q% +p |
onde
Gei = Qei - FBW e mjj = M;;/FBW (3.27b)

sdo, respectivamente, o fator de qualidade externo e o coeficiente de acoplamento elétrico
normalizados, e p é a variavel da frequéncia complexa definida em (3.6).

A representacao de rede de um circuito de N portas por ressoadores acoplados
como aquele da Figura 3.5 é ilustrada na Figura 3.6, onde, por exemplo, a porta 2
(representada pelo elemento resistivo de conduténcia G) esta conectada ao ressoador x.

Comparando esses dois circuitos, podemos ver que a tensao e a corrente na porta 1 sao
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dadas, respectivamente, por Vi = vi e I} = iy — vi{G1. Para uma certa porta i, V; = vy e

Se.

I; = viGy.

L 22

+ !

|

|

|

Vo

|

|

-

&
—

|

a

G L 8

I+ + !

l Rede de N portas l

| |

is @Gl § ' V1 com n ressoadores Vi

| |

} eletricamente acoplados }

| = |

& &
“ —

b;

an
In N

~

|

|

|

VN |

|

|

-
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Figura 3.6: Representagao de rede para o circuito de N portas da Figura 3.5.

As variaveis de onda incidente e refletida nas portas 1 e i s@o entao:

is ZV1G1 - is

NN
a; = 0, b[ = Vk\/Gk.

Assim, podemos escrever para o coeficiente de reflexdo na porta 1,

al =

QV1G1

1,

ag=az=--=an=0 Ls

e para o coeficiente de transmissao na porta i,

b
Si1=—2

al

_ 2viVG Gy

az=az=--=an=0 Ls

(3.28)

(3.29)

(3.30)

(3.31)

Isolando [v] em [Y] - [v] = [i] e usando (3.23), podemos expressar os parametros de

espalhamento nas portas 1 e i por
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2G1 —1
S11= ———[Y]; -1, 3.32
n= o g (3.32)
QVGle —-1
1=——-7Y]:; .
Si1 a)OC-FBW[ lk1s (3.33)
ou ainda,
2 —-1
Sll = _[Y]11 - 1, (334)
gel
2 —-1
Sit = ——=I[Y1x1> (3.35)

Vae1qer
conforme (3.27b).

Comparando as matrizes impedancia (3.5) e admiténcia (3.27a) normalizadas,
vemos que elas possuem a mesma formulagao; isto é, ambas dependem dos elementos
normalizados m;; e g.;, diferindo apenas pela natureza do acoplamento. A préxima secao
mostra como isso leva & definicdo da matriz geral de acoplamento e, consequentemente, a

solugao unificada para os parametros de espalhamento.

3.2.3 Matriz geral de acoplamento

Hong e Lancaster |9] analisaram circuitos por ressoadores acoplados considerando,
sem perda de generalidade, duas situagoes hipotéticas. Na primeira, consideraram um
circuito de duas portas formado por n ressoadores acoplados apenas magneticamente entre
si e com isso obtiveram os parametros de espalhamento em termos da matriz impedéancia
normalizada. Na segunda hipotese, apenas o acoplamento elétrico estava presente entre
os ressoadores. E isso levou a obtencao dos parametros de espalhamento em termos da
matriz admitancia normalizada. A analise desses circuitos mostrou que as duas matrizes
apresentam a mesma formulagdo e que, portanto, o resultado independe da natureza do
acoplamento. Definiu-se entao a matriz geral de acoplamento [A].

Nas subsecoes anteriores deste mesmo capitulo, mostramos como Skaik [21] gene-
ralizou o procedimento realizado em [9] para o caso de circuitos com multiplos acessos,
acrescentando elementos resistivos aos circuitos ressoadores para representar suas portas.
Como mostraremos a seguir, o autor obteve a matriz geral de acoplamento para circuitos
multiportas por ressoadores acoplados, que é a generalizacao da matriz [A] obtida por
Hong e Lancaster [9] para circuitos de duas portas.

Comparando as matrizes impedancia e admitancia normalizadas, (3.5) e (3.27a),
respectivamente, e confrontando as expressoes para o coeficiente de reflexao, (3.18) e (3.34),

e coeficientes de transmissao em (3.19) e (3.35), podemos escrever, conforme [21]:

S =+ (1 - i[A];ll) , (3.36)
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2
Si1 = —[A]_la 3.37
t Vdelqek k1 ( )
em que i = 2,3,...,N corresponde ao indice de porta (de saida), e k, ao indice de ressoador.

Em outras palavras, os indices de (3.37) indicam que uma dada porta i esta conectada ao

ressoador k. A matriz geral de acoplamento [A] é, portanto:

qi1 +p —jmiz - —jmiy
. 1 .
(A= | " e TP e (3.38)

onde os coeficientes de acoplamento m;; = mj; podem ser de natureza elétrica, magnética,
ou mista.

Para o caso particular de circuitos com duas portas, a matriz geral de acoplamento
em (3.38) sofre modificacdo apenas em sua diagonal principal, onde estdo presentes os
termos correspondentes aos fatores de qualidade externos; ou seja, os fatores de qualidade
externos que aparecerao na diagonal principal serao apenas aqueles correspondentes a

porta de entrada e a de saida, g.1 e gepn, respectivamente. Para filtros, por exemplo, temos

19]:

1 . .
Zol TP —Jmz2 - —nMip
—jma1  p e —jmy
[A] = , _ L (3.39)
| _jmnl _jmn2 q%"'p |

As matrizes [Z] e [Y] que deram origem a matriz geral de acoplamento [A] foram
obtidas considerando que todos os circuitos ressoadores LC que formam os dispositivos
multiportas analisados possuem os mesmos valores de indutéancia e de capacitancia; ou
seja, esses dispositivos ressoam em uma tnica frequéncia central dada por wy = 1/VLC
e, portanto, sao formados por ressoadores sincronamente sintonizaveis. Isso significa que
a matriz [A] em (3.38), e consequentemente em (3.39), vale apenas para circuitos por
ressoadores sincronamente sintonizaveis. E possivel, entretanto, obter a matriz [A] para
circuitos por ressoadores assincronamente sintonizaveis [21] a partir desse caso particular
[9]; ou seja, novas bandas de frequéncia sao criadas em torno de wg se forem acrescentados
termos extras —jm;; a diagonal principal de [A], em (3.38). Assim, cada ressoador i podera
apresentar uma frequéncia de ressonancia diferente, dada por wg; = 1/VL;C;. De fato, esse
termo adicional esta relacionado com a frequéncia de ressonéancia, o que serd demonstrado
a seguir, pela analise da variavel da frequéncia complexa, p, do protétipo do passa-baixas,
definida em (3.6).

Reescrevendo p de forma que a largura de banda fracional FBW seja explicitamente
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expressa:

LWy | W w(
=j—|—-— 3.40
P=ir. (wo w) (3.40)

e considerando uma frequéncia wg; na vizinhanga de wg, tal que

wo; = wo + Awj, (3.41)
com Aw;; < 1, obtém-se:
,Lwo t+ Aw;i w _ wo + Awij
I Aw wo + Aw;; w

L wo(1 + Aw;i/wo) w/w 1 + Aw;i/wo

- J Aw 1 + Awji/wy w/wy

1 o (1 +Aw;i/w)?

- FBW | wg w/wo
. 1 w w( 2Aa)i,'

= j——=||l——-—| - , 3.42
]FBW [(wo w ) wo ] ( )

onde se fez (Aw;i/wp)? = 0, uma vez que Aw;; < 1, e usamos novamente a aproximacao de
banda estreita (w/wp = 1).
Observemos que o resultado obtido em (3.42) inclui a expressao (3.40), podendo

portanto ser expressa por

L= p— jmi, (3.43)

onde se define o coeficiente de autoacoplamento normalizado

1 2Aw;
iy = —— (3.44)
FBW wy
Manipulacao algébrica de (3.41), em que consideramos Aw?l. ~ (0, nos d&, ainda:
2Aw;; = (w§; — W)/ woi, (3.45)
1
woiwo = §(a)(2)i + wg), (3.46)
que combinadas com (3.44), resulta em
2 2
1 wp; — Wo Mii
= = , 3.47
i = FBW (wgi +w?)|” FBW (3.47)
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com [21]
2 2
WnH: — W
M; =2 (H) , (3.48)
wOi + CL)O

onde wy ¢ a frequéncia central do dispositivo multiportas por ressoadores acoplados e wy;
é a frequéncia de ressonancia do ressoador i.

O resultado (3.43) leva, portanto, & conclusao de que a troca de p por p’ na matriz
(3.38) é equivalente a acrescentar o termo —jm;; (com my; dado em (3.47)) & sua diagonal
principal. Em consequéncia disso, criam-se novas bandas de frequéncia, conforme se
pode verificar em (3.47). A matriz geral de acoplamento para circuitos multiportas por

ressoadores assincronamente sintonizaveis sera portanto:

q%l +p—Jjmn —jmi2 E —jmiy
. 1 . .
—Jmai1 7, Tp—jma - —Jjm2
[A] = g a TP /i , (3.49)
—jmu1 —JMp2 qin +p = jiuy ]

com o coeficiente de autoacoplamento m;; definido em (3.47); os coeficientes de acoplamento

m;j = M;;/FBW, para i # j, com

C. .
M;j = —2 (3.50)
VGG
entre os pares de ressoadores eletricamente acoplados,
L. .
=2 (3.51)

M.
Y JLL

entre os pares com acoplamento magnético; e os fatores de qualidade externos, ¢, =

Q.- FBW, em que
wo; Ci wo; Li

Qei = G l ou Qei = R (352)
i i

onde wg; = 1/VL;C;.

A matriz geral [A] pode ainda ser escrita na forma

[A] = [q] + plU] = j[ml], (3.53)

onde [¢] é a matriz dos fatores de qualidade externos, [U] é a matriz unitaria e [m] é a
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matriz de acoplamento; ou seja:

q; 0 --- 0 10 --- 0 myy mia - mi
0 L ... 01 --- 0 Moy Mos -+ Moy,

[A] = . qflz . ' +p| Y ' ' . _’ . (3.54)
0 0 0 qin 00 --- 1 my1r mMyp2 - Myy

As expressoes para os coeficientes de acoplamento (3.50 e 3.51) e fatores de qualidade
externos (3.52) nao sao expressoes funcionais. Como seré visto a seguir, esses parametros
podem ser obtidos por expressoes analiticas ou por alguma técnica de otimizagao (para
sintetizar a matriz [m]), e dependem dos elementos normalizados g; do prototipo de filtro
passa-baixas. O que ira definir o valor desses elementos é o tipo de resposta que se deseja
(Tchebyshev, Butterworth, eliptica etc). Uma vez calculados esses pardmetros (m;; € qe;),
obtém-se a matriz geral de acoplamento (3.54), que devera atender as especificagoes do
projeto. Os parametros de espalhamento sao entao determinados; ou seja, para filtros,
obtém-se o coeficiente de reflexao na porta de entrada e o coeficiente de transmissao entre
as portas de acesso. Para dispositivos com mais de duas portas, pode-se também calcular
a isolacao entre as portas de saida, bem como o coeficiente de reflexao em cada uma delas.

Em resumo, a partir de (3.36) e (3.37), aqui repetidas,

2 _
Si1=4+ (1 - —[A]nl)
el

2
Sl = [A]_la
t Vdelqek kL

obtemos, respectivamente, expressoes analogas para o coeficiente de reflexao numa dada

porta i de saida (conectada ao ressoador k), e, para a isolagao entre as portas de saida i e

J;

Sii = £ (1 - l[A]Z;) (3.55)
Gek
€
2 -1
§ij = ———[Al; L, (3.56)

VYekYez

em que consideramos a porta j conectada ao ressoador z.

3.2.4 A obtengao dos elementos m;; e g.x da matriz geral de acoplamento

O projeto de dispositivos por ressoadores acoplados comeca pela obtengao da
matriz geral de acoplamento, que depende principalmente das quantidades de interesse

m;j € qek, que traduzem as caracteristicas eletromagnéticas desejadas desses dispositivos.
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Isso implica essencialmente a escolha do tipo de resposta que se deseja obter. Respostas
em frequéncia que apresentam zeros de transmissao como a eliptica ou a quase-eliptica,
por exemplo, exigem configuragoes de ressoadores em que pelo menos um par deles
apresente acoplamento cruzado. O niimero de zeros de reflexao que se deseja obter na
resposta de |S21| equivale ao ntimero de pares de ressoadores com acoplamento cruzado.
Resposta Tchebyshev, por sua vez, é obtida apenas para configuragoes de ressoadores
com acoplamento direto; ou seja, configuragoes em que haja acoplamento apenas entre
ressoadores i e j =i+ 1 subsequentes. A Figura 3.7 mostra dois esquemas de acoplamento,
em que os pontos representam os ressoadores, a linha continua representa o acoplamento
direto e a linha tracejada, o acoplamento cruzado. Esses ressoadores podem ser parte, por
exemplo, de dispositivos de duas ou mais portas com n ressoadores acoplados. Na primeira
configuragao de ressoadores (Figura 3.7a), apenas o acoplamento direto esté presente,
enquanto na segunda (Figura 3.7b), existe acoplamento cruzado entre os ressoadores
i=m-lej=m+2.

M;_q; M;;q M40
» @ L @ o>

(a)

Mm—2,m—1 Mm—l,m+2 Mm+2,m+3

Mm—l,m Mm+1,m+2

Mm,m+1

(b)

Figura 3.7: Dois diferentes esquemas de acoplamento entre ressoadores. Os pontos
representam os ressoadores, a linha continua entre eles representa o acoplamento direto, e
a linha tracejada, o acoplamento cruzado.

A obtencao dos elementos da matriz [A] pode ser feita por expressoes analiticas
para o caso de dispositivos de duas portas com ressoadores sincronamente sintonizaveis.
Essas expressoes para ge; € m;;1 sao encontradas em [9] e serdo aqui reproduzidas para o
caso do acoplamento direto entre ressoadores. Técnica de otimizacao precisa ser utilizada
para a sintese da matriz [m], pelo menos, em caso de dispositivos de duas portas por
ressoadores assincronamente sintonizaveis ou com resposta assimétrica [9], bem como
para dispositivos multiportas por ressoadores sincrona ou assincronamente sintonizaveis.
Apenas circuitos com acoplamento direto serao tratados nesta tese. A resposta Tchebyshev
foi entao escolhida para sintese de todos os dispositivos projetados e/ou realizados aqui.
Assim, além das expressoes vistas a seguir, mostraremos a sintese da matriz [A] obtida por
técnica de otimizacao apenas para circuitos multiportas por ressoadores com acoplamento

direto.
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A. Projeto de filtros

Consideremos o caso particular de filtros por ressoadores sincronamente sintonizaveis
e com acoplamento direto entre seus ressoadores. Ou seja, circuitos de duas portas
formados por n ressoadores acoplados, ressoando numa tnica frequéncia, wg, dada por
wy = 1/VLC, e em que cada ressoador i esta acoplado ao ressoador i + 1 subsequente.
Como mencionado anteriormente, esse tipo de acoplamento produz resposta em frequéncia
como as de Tchebyshev, que nao exibem zeros de transmissao. A Figura 3.8 mostra duas
configuragdes desse tipo de circuito [9]. Na primeira (Figura 3.8a), os ressoadores acoplados
sao circuitos tanque LC série, e o acoplamento entre eles é puramente magnético; na
segunda (Figura 3.8b), sdo circuitos tanque LC paralelo, eletricamente acoplados. Notemos
que os circuitos de Figura 3.8a e Figura 3.8b sao casos particulares daqueles multiportas
das figuras 3.3 e 3.5, mas sem resistores presentes nos ressoadores situados entre o primeiro

e o ultimo, uma vez que para filtros s6 existem duas portas de acesso.

G Mo Mo m Cn
@ L LQE @:: Cs L3§ @:: Cs " Lna 8 (ndT= Cpiln @ R,

Ry

gl

€y

(a)

M2 Mas m

+ + + + +

is C\/ G1 Ly % Vi __— Ci Lo % ve —— Ca L3 % Vi ___ C3" "Ly %Vn—l —_Chpa L, %Cn —_Vn Gn

(b)

Figura 3.8: Circuitos de duas portas por ressoadores acoplados.

Formulacao para obtencao dos coeficientes de acoplamento: Os circuitos da
Figura 3.8 podem ser alternativamente redesenhados por um modelo de circuito equivalente
em que se estabelece uma conexao fisica por uso de inversores de imitancia entre seus
ressoadores [9], discutido mais adiante na Segao 3.3. Isto é, para o circuito 3.8a cujo
acoplamento entre ressoadores se da pela indutancia mutua, o acoplamento pode ser
representado por inversores de impedancia K = wL,, em que L, é a indutancia mutua
entre indutores. A Figura 3.9a mostra o esquema de acoplamento magnético entre um

dado par qualquer de ressoadores LC do circuito da Figura 3.8a.
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Figura 3.9: Equivaléncia entre circuitos ressoadores magneticamente acoplados. (a) Um

par de ressoadores LC série magneticamente acoplados, (b) seu circuito equivalente com

inversor de impedéancia K = wL,, representando o acoplamento entre os ressoadores, e (c)

o circuito equivalente com o inversor de impedancia em sua representacao de elementos
concentrados.

A teoria de circuitos magneticamente acoplados [22] mostra que, para o dispositivo
de dois acessos compreendido entre as linhas tracejadas T17] e 1273, as relagoes entre

tensoes e correntes, segundo as diregoes de referéncia associadas, sao dadas por

Vi = jwLily + jwL,lo, (3.57)
Vo = ja)L,-+112 +ja)Lm11.

As figuras 3.9b e 3.9c mostram diagramas em que o circuito de duas portas da
Figura 3.9a é substituido por outro, formado por um inversor de impedancia conectado
a L; e Liy1. O inversor em configuracao T e com impedancia caracteristica K = wL,,,
envolvendo L, e —L,, € mostrado no retangulo tracejado da figura. Analisando-se o circuito
resultante, mostra-se rapidamente que os elementos da matriz impedancia Zy1, Z12, Z21
e Zz2 do novo circuito de duas portas compreendido entre as linhas 17| e ToT;) sao os

mesmos que os de (3.57); ou seja, de

Vi =Zi1h + Z21o,

(3.58)
Vo = Zo11h + Zoo 1o,
chega-se a
Zy1 = % =jwLi, Zi2= % = jwLy,
11,=0 21n=0 (3 59)
V. : V. .
Zn =7 o~ JwLm, Zy =7 o JwLiy1.

Vemos, portanto, que um par de ressoadores fisicamente isolados entre si e magneticamente
acoplados, pode ser modelado por elementos discretos fisicamente interconectados se um

inversor de impedancia K = wL,, for inserido entre eles.
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Tratamento analogo pode ser dado aos circuitos com ressoadores eletricamente

acoplados, como os mostrados na Figura 3.10.

. Ty —_— L T
LE v C‘L L; 7v gL L%‘ﬁ3 CiL J LC!’+1§V2%L+I
LT T SEN N ) B =
7y T Ty — T
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Figura 3.10: Equivaléncia entre circuitos ressoadores eletricamente acoplados. (a) Um
par de ressoadores LC paralelo eletricamente acoplados, (b) seu circuito equivalente com
inversor de admitancia J = wC,, representando o acoplamento entre os ressoadores, € (c) o
circuito equivalente com o inversor de admitancia em sua representagao de elementos
concentrados.

A teoria de circuitos magneticamente acoplados mostra que, para a Figura 3.10a, verificam-
se as relagoes
I = jwCGVi = jwCpVa,
(3.60)
I = jwCii1Vo — jwC, V1.
Nesse caso, a equivaléncia se da usando-se um inversor de admitancia J = wC,,, em que
C,, ¢ a capacitancia mitua entre os capacitores dos ressoadores i e i + 1. Para o circuito da

Figura 3.10a, os elementos da matriz admitancia relacionam as tensoes e as correntes por

I =Y11V1 + Y12Va,
Ib =Yo1 V] + Yoo V5.

(3.61)

Répida analise mostra que os elementos da matriz admitancia sao entao dados por:

I / ! /
Yy, = {/_21 » = —jwCp, Yoo = % vso = jwCiy1,

o que confirma a equivaléncia dos circuitos.

Se aplicarmos a equivaléncia de circuito das figuras 3.9a e 3.9b aos pares de
ressoadores vizinhos da Figura 3.8a, obteremos um circuito com a mesma forma daquele
da Figura 2.18. Serao, portanto, equivalentes se possuirem iguais inversores de impedéncia.
Em outras palavras, podemos comparar um dado par de ressoadores do circuito da

Figura 2.18, tendo conectado entre eles um inversor de impedancia Kyx-1, ao par de
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ressoadores ilustrado na Figura 3.9b. Esses circuitos sao equivalentes na frequéncia de
ressonancia wq se a impedancia caracteristica K = wgL,, do inversor que representa o

acoplamento entre os ressoadores for igual & impedancia Ky x—1 dada por (2.47). Ou seja:

FB Lot Lox-
woly = LEW@o [Lokkoit (3.63)
Qc 8k8k-1

Portanto L FBW
- = : (3.64)
VLOkLO,k—l Q. VE8k8k-1
Logo, pela defini¢ao (3.51), temos para o coeficiente de acoplamento magnético:
FBW
Myj—1 = (3.65)

Qc\/8k8k—1

Se, de forma analoga, aplicarmos para o caso de acoplamento elétrico a equivaléncia
entre os circuitos 3.10a e 3.10b da Figura 3.10 a cada par de ressoadores do filtro ilustrado
em 3.8b, obteremos um circuito equivalente ao da Figura 2.21, desde que os inversores de

admitancia J = woC,, do filtro por ressoadores acoplados sejam iguais aqueles com Ji k-1

dados por (2.57); isto é:
FBW CoxCo k-
woC,y = @o [CokCok-1 (3.66)
QN erer

o que resulta no coeficiente de acoplamento elétrico

Cn _ FBW
VCok Co k-1 Qc‘\/gkgk—l’

My -1 =

(3.67)

idéntico ao que foi obtido em (3.65) para o acoplamento magnético. Portanto, a expressao
analitica para o calculo do coeficiente de acoplamento nao depende da natureza do
acoplamento, e sim, das especificagoes de projeto. Podemos sumarizar entao que, em
projeto de circuitos de duas portas por ressoadores com acoplamento direto, o coeficiente

de acoplamento entre pares vizinhos é dado por

FBW FBW
—— =Myl - ,
Qc VEi&i+1 a Qc

independentemente da natureza do acoplamento, se elétrico, magnético ou misto. Em

M1 =

(3.68)

(3.68) se define o coeficiente de acoplamento normalizado

1
VEi8i+1 ’

que, embora obtido para filtros por ressoadores sincronamente sintonizaveis e com aco-

(3.69)

mij+1 =

plamento direto apenas, pode ainda ser 1til no calculo dos valores iniciais de m;;4+1 na
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otimizacao da matriz de acoplamento de filtros com ressoadores assincronamente sin-
tonizéveis, ou de dispositivos com mais de duas portas como divisores de poténcia e
multiplexadores.

Caso os valores obtidos, por exemplo, para m;; com as expressoes analiticas nao
possibilitem a construcao de ressoadores com dimensoes fisicas realizaveis, o expediente de
otimizacao é necessario. Similarmente para situacoes em que se queiram configuragoes
de acoplamento que exibam resposta em frequéncia assimétrica com zeros de transmissao
em apenas um dos lados da banda passante do filtro, é igualmente necessario o procedi-
mento de otimizacao. A técnica de otimizacao consiste em minimizar uma funcao custo
convenientemente elaborada visando aos objetivos acima.

A referéncia [9], além da expressao (3.63), traz formulas para m;; no caso de
acoplamento cruzado entre ressoadores, bem como exemplos de projeto de filtros avancados

para os quais a otimizacao da matriz [m] foi necessaria.

Formulagao para obtencao dos fatores de qualidade externos: Considerando
agora os elementos das extremidades dos circuitos da Figura 3.8, e comparando-os, respec-
tivamente, aos circuitos das figuras 2.18 e 2.21, obtemos as expressoes analiticas para o
calculo do fator de qualidade externo em projeto de filtros. Ou seja, para o circuito com
ressoadores eletricamente acoplados, por exemplo, o fator de qualidade externo na porta

de entrada seré, conforme (3.52), dado por:

a)ocl
Gy’

Qe1 = (370)

em que wy; = wg para qualquer ressoador i do circuito, ji que estamos considerando que
os filtros possuem ressoadores sincronamente sintonizaveis. O filtro da Figura 2.21, por

sua vez, possui condutancia G; dada por
G1 = J4Ror, (3.71)

com admitancia J1g dada por (2.56). De acordo com (3.70) e (3.71), temos entao:

_woCor  Qcg180
Qo1 = J2Ry ~ FBW'
10M0L

(3.72)

Devemos observar que Cp; em (3.72) substitui C; em (3.70). Isto é feito porque no circuito
da Figura 2.21 os indutores e capacitores podem ser arbitrariamente escolhidos desde que
os inversores de admitancia obedegam as relagdes (2.56) e (2.58).

Pode-se verificar que a mesma expressao para Q.1 obtida em (3.72), em termos dos
elementos g; normalizados, seria obtida da anéalise do circuito com ressoadores magnetica-

mente acoplados. Assim, os fatores de qualidade externos Q.1 na porta de entrada e Q,,
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(obtido realizando procedimento analogo para o elemento de ordem n) na porta de saida

de qualquer um dos filtros da Figura 3.8, serao dados por:

_ 8i-18i _ qei
FBW/Q, FBW/QC’

Qei (373)

com i = 1 para a porta de entrada e i = n + 1 para a porta de saida. Essas relagoes
podem ser encontradas em [9]. De (3.73) definimos, ainda, os fatores de qualidade externos

normalizados nas portas 1 e n, respectivamente:

del = 8081 € Yen = En8n+1» (374)

também tteis na formulagao para a obtencao dos fatores de qualidade externos de disposi-

tivos multiportas, como sera visto a seguir.

B. Projeto de dispositivos multiportas — Diplexadores

Um dispositivo multiportas (ntimero de portas > 2) por ressoadores acoplados
apresenta, naturalmente, maior complexidade de sintese do que um simples filtro, como
foi revisto em se¢oes anteriores deste capitulo. Para um filtro por ressoadores acoplados,
as relagoes tanto para os coeficientes de acoplamento quanto para os fatores de qualidade
externos podem ser expressas em termos dos elementos normalizados do protoétipo de filtro
passa-baixas. A obtencao dos pardmetros do projeto de um multiportas, por sua vez,
nao envolve o uso de expressoes fechadas como vimos para o filtro; exige sim o emprego
de técnicas de otimiza¢do que minimizam certa fungao (Fungao Custo), pela busca de
minimos locais ou minimo global. Os minimos locais podem levar a valores satisfatorios
(ou nao) dos coeficientes de acoplamento e fatores de qualidade externos. Conjuntos
diferentes de valores iniciais para esses parametros a serem otimizados podem levar a
valores finais que nao atendam aos requisitos fixados no projeto do multiportas. Em
projetos de divisores de poténcia, caso os valores iniciais sejam obtidos a partir do célculo
dos parametros do filtro formado pelos ressoadores que fazem o caminho entre as portas de
acesso correspondentes, sao grandes as chances de convergéncia para valores satisfatorios
e chances de o tempo de processamento computacional ser relativamente curto. Isto se
da porque o ramo considerado do multiportas tera a mesma funcao filtragem que o filtro
correspondente, como sera tratado mais adiante.

A Figura 3.11 ilustra o diagrama de um multiportas de quatro acessos formado por
9 ressoadores acoplados. Os circulos representam os ressoadores, e as linhas, o acoplamento
entre eles.

Considerando a porta 1 a de entrada, o caminho formado pelos ressoadores entre as portas
1 e 2, por exemplo, constitui um filtro que tera na saida a mesma resposta desejada para

aquele ramo do multiportas. Os coeficientes de acoplamento entre os ressoadores do filtro e



3.2. MATRIZ GERAL DE ACOPLAMENTO PARA CIRCUITOS MULTIPORTAS 64
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Figura 3.11: Representacao de um multiportas de 4 acessos com 9 ressoadores
acoplados.

os fatores de qualidade externos poderao servir como parte do conjunto de valores iniciais
para o algoritimo do método de otimizagao. Os outros dois ramos do multiportas atuarao
de forma anéloga, contribuindo também para o estado inicial dos parametros a serem
otimizados. Ou seja, se o dispositivo de 4 portas com a topologia ilustrada na Figura 3.11
for, por exemplo, um divisor de poténcia, o nimero de zeros de reflexao presentes em sua
banda passante ira corresponder ao nimero de ressoadores existentes entre a porta 1 e
uma das portas de saida [21]. Suas perdas de transmissao e de reflexdo entre a porta de
entrada (Porta 1) e uma dada porta de saida serao idénticas as de um filtro de 5 polos. Se,
por outro lado, esse dispositivo for um triplexador (dispositivo que opera em trés faixas
distintas de frequéncia), a resposta em frequéncia exibira trés zeros de reflexao na banda
passante de cada ramo de saida. Isso se deve ao fato de que multiplexadores possuem
numero de zeros de reflexao correspondente ao nimero total de ressoadores. O ntmero de
zeros de reflexdo em cada banda passante serd obtido, portanto, dividindo o niimero total
de ressoadores pelo nimero de portas de saida. Essa constatacao sugere que o nimero
de ressoadores com que se projetara um multiplexador seja multiplo do niimero total de
portas de saida. Como o multiportas por ressoadores acoplados projetado e realizado nesta
tese ¢ um diplexador, vamos nos restringir apenas ao projeto de diplexadores, o que sera
descrito a seguir.

A Figura 3.12 ilustra a representagao de um diplexador com n ressoadores acoplados,
em que a porta de entrada (porta 1) esté conectada ao ressoador 1, a porta 2, ao ressoador
k, e a porta 3, ao ressoador n. Os pontos pretos maiores representam os ressoadores, e as
linhas, o acoplamento m;; entre eles, como indicados na figura. Como o interesse desta

tese é projetar diplexadores com resposta Tchebyshev de mesma fungao filtragem em cada
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uma das bandas passantes, vamos considerar que: 1) ha apenas acoplamento direto entre
os ressoadores; 2) o namero total de ressoadores é multiplo de dois (nimero de portas de
saida); e 3) os ressoadores devem ser distribuidos de forma que cada ramo do diplexador

possua 0 mesmo numero de ressoadores.

Porta 1
el
ni2
Mq-14d
Porta 2 < o o Ten . Porta 3
orta 2 «<—@—@ - - - - @—@—> Porta
M1k Mad+1 — Mdj+l Mp_1p

Figura 3.12: Representagao de um diplexador com n ressoadores acoplados.

A obtencgao dos fatores de qualidade externos: O método descrito aqui para o
projeto de diplexadores tem como base a busca por minimos locais de uma fungao custo
para a otimizacao da matriz de acoplamento [m]. Assim, os fatores de qualidades externos
nao fazem parte do conjunto de variaveis a serem otimizadas. Em vez de otimizados, eles
sao calculados pelas relagoes descritas a seguir. De acordo com a simetria desejada para
a resposta do diplexador, os fatores de qualidade externos em suas portas de saida g
€ (en Sa0 iguais, e denotados aqui por g.,. Quanto ao fator de qualidade externo ¢,; na
porta de entrada do diplexador, considera-lo metade de g, leva a resultados satisfatorios

na otimizacao da matriz [m]; ou seja,

onde

Gex = Ge+1, (3.76)

Q. —x
sendo g.+1 o fator de qualidade externo do protétipo de filtro passa-baixas, dado por (3.74),
em que Q. = 1rad/s (ver Figura 3.13a) ¢ Q. — x = BW,q_ (ver Figura 3.14) a largura de
banda do ramo da direita do prototipo de diplexador obtido a partir do novo passa-baixas
com dada frequéncia de corte Q., conforme sera descrito a seguir.

Um protoétipo de filtro passa-baixas de largura de banda total BW.; = 2rad/s é
mostrado na Figura 3.13a. Outro protétipo, de frequéncia de corte Q., possuindo largura

de banda total BW.q. = 2Q, é também mostrado na Figura 3.13b. Como largura de
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banda e fator de qualidade externo sao quantidades inversamente proporcionais, podemos

escrever, observando a Figura 3.14:

B WJ_rQC
BWXQC qeigc B

dex = (3.77)

onde g, ¢ o fator de qualidade externo do novo protétipo de passa-baixas, que, segundo
a teoria de filtros, ¢ dado por q.,, = g0g1/Qc = gngn+1/Qc. Substituindo as expressoes
para BWiq, , BWiq, € ge,o, em (3.77), chega-se & expressao (3.76).

|S21(j Q)| [S21(j )|

BW.; — BW.q,

-1 0 1 Q —Q, 0 Q. O

() (b)

Figura 3.13: Resposta ideal de |S31| em frequéncia, para o protétipo de filtro
passa-baixas com frequéncia de corte Q. = 1rad/s (a) e para o novo protétipo, com Q.
qualquer (b).

[S31(j )| [S21(j )

< BW.o, > < BW.o,

-Q. —-X 0 X Q. Q

Figura 3.14: Resposta ideal em frequéncia para o prototipo de um diplexador com
frequéncia de corte Q..

Os fatores de qualidade externos dos ramos de saida podem, portanto, ser obtidos
pela expressao (3.74) considerando os ressoadores do ramo correspondente, juntamente com
os do tronco comum, um filtro de funcao filtragem com ordem igual & metade do namero
de ressoadores do diplexador, que é, na verdade, o niimero de ressoadores que forma o filtro
que vai do ressoador distribuidor até o tltimo ressoador do ramo correspondente. E o fator
de qualidade externo da porta de entrada é expresso por (3.75). Os outros parametros sao
obtidos por alguma técnica de otimizacao escolhida. Nesta tese, o Método do Gradiente
[9] (ver Apéndice A), é um método que se mostrou eficaz na minimizagao da fun¢ao custo

V¥ definida mais adiante.

A transformagao em frequéncia: A relacao utilizada na obtencao dos fatores de
qualidade externos nas portas de acesso do diplexador partiu de consideracoes das respostas

dos prototipos passa-baixas das figuras 3.13 e 3.14. Para a sintese de um diplexador, a
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transformagao em frequéncia Q da resposta do prototipo do passa-baixas da Figura 3.14
para a frequéncia desnormalizada w, mostrada na Figura 3.15, deve ser realizada. Assim,
com base na relagdo (2.28), a transformacao do prototipo de passa-baixas, em Q. do
diplexador para o dominio da frequéncia w realizavel é

Q=a (ﬁ - @), (3.78)

wy w

com a a ser determinado. A partir dessa relacao, é possivel realizar o mapeamento em
frequéncia da resposta da Figura 3.15a na resposta da Figura 3.15b. As especifica¢oes de
um diplexador sao, em geral, dadas em termos de suas bandas passantes no dominio da
frequéncia realizavel (ou desnormalizada). Ou seja, dadas as frequéncias de corte wj e w9
correspondentes a resposta de |S21(jw)|, obtemos, respectivamente, as frequéncias Q = xo

e Q = Q.. E dadas as frequéncias de corte w; e w, para |S31(jw)|, obtemos as frequéncias

Q=-Q.e Q= x;. Mapeando, portanto, w, = —-Q, em w = Q1 e w, = Q. em W = W,
temos, conforme (3.78):
Q.= a (ﬂ - ﬂ) (3.79)
w( w1
e
Q =a (ﬂ - @) . (3.80)
wy W

Confrontando (3.79) e (3.80), obtemos

wo = Vwi w2 (3.81)

Q. _
@ = ——, com FBW = M
FBW wo

Analogamente, Q = x1 e Q = x3 sao respectivamente mapeados em w = w, € W = Wy por

(3.82)

Y= (& _ @) (3.83)
w( Wq
e
o = (ﬂ _ ﬂ) . (3.8)
wy Wp

E importante notar que a largura de banda formada pelas frequéncias de borda w; e w,
¢ normalmente menor que a largura de banda BWpfp formada por wj e ws, ilustrada na
banda passante correspondente a |S21(jw)| da Figura 3.15b. Isso acontece porque pela
simetria exigida para o protétipo do diplexador, xo = —x; = x. Assim, dada a escolha de
w1 € w2, as frequéncias de borda w, e wj sao escolhidas de forma que as transformagoes
(3.83) e (3.84) levem a x3 = —x;. Pode-se entao dizer que, dada a escolha de w, e wp, sdo

determinadas a frequéncia de corte Q. e a frequéncia x = x9 = —x; que irao definir as
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1531 ()] 1S21(G Q)]
-
0 X2 Q. Q
(a) Passa-baixas.
1Sz1(jw)l 1S21(jw)l
| | < BWpr
0 w1 Wq @0 Wh w2 w

(b) Passa-faixa.

Figura 3.15: Transformacao em frequéncia do prototipo de diplexador (a) para o
realizavel (b).

bandas de passagem do prototipo de diplexador e, consequentemente, o fator de qualidade

externo ¢, em (3.76).

A otimizacao da matriz de acoplamento: Varias técnicas de otimizacao tém sido
publicadas sobre a sintese de multiportas por ressoadores acoplados [9]. O processo de
otimizacao consiste em minimizar uma funcao escalar ¥(v), denominada Fung¢ao Custo, em
que v é um conjunto de parametros escolhidos cujos valores sao continuamente modificados
durante a otimizagao. O conjunto final desses parametros sera obtido quando a Funcgao
Custo atingir certo valor para o qual ela alcanca a precisao desejada. Em se tratando de
filtros e multiplexadores, a minimizacao da Fungao Custo leva a otimizagao dos coeficientes
de acoplamento e dos fatores de qualidade externos quando na busca de especificagoes
desejadas relativas as perdas de reflexao e de transmissao. No processo, outras quantidades
também integram o conjunto de elementos a serem otimizados, mas com importancia
secundéria no projeto do dispositivo, como é o caso dos zeros e dos picos da perda de

reflexao, por exemplo.

Formulagao da Fungao Custo. A Fungao Custo aqui formulada se refere a
um diplexador com resposta Tchebyshev por ser ele o multiportas projetado e construido
nesta tese.

Os parametros de espalhamento S11(s), S21(s) e S31(s), em que s = jw, podem ser

expressos pela razao entre dois polindmios:

G(s)
E(s)’

So1(s) = 7s) S31(s) = Ms) (3.85)

S11(s) = EG) 5G)’



3.2. MATRIZ GERAL DE ACOPLAMENTO PARA CIRCUITOS MULTIPORTAS 69

em que E(s) é um denominador comum aos trés parametros, pois esté vinculado a excitacao

do diplexador. Manipulando as expressoes (3.36) e (3.37), obtemos

2 cofi1([A))
Su(s)=1- ——F—

b

qel Ay
2 cofir([A])
= 3.86
S21(s) NerrEE YR (3.86)
65y = 2 cofullAD
S = VdelYen AA ’

em que a porta 2 estd conectada ao ressoador k e a porta 3, ao ressoador n. As expressoes

em (3.86) podem ser assim reescritas:

Ap =2 cofi([A])/qe

S11(s) = A g

$1(6) = 2 - COflk([ii)/qulqek’ (3.87)
2 - cofin([AD)/Vqe1qen

S31(S) = AA :

Comparando (3.85) com (3.87), chegamos a

2-cofi1([A])
G(s) =Ap— ——,
el

qu‘lqek (388)

E(s) = Aq.

Considerando agora a perda de reflexado definida por (2.21), que na banda passante fica
Lr(Q.) =10 loglsll(ch)l2 = LRméux7

pode-se escrever

LRmax

1511(jQc) = 10720, (3.89)

Para a topologia do diplexador da Figura 3.12 com resposta Tchebyshev na saida de
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cada um dos ramos, havera frequéncias nas duas bandas onde |S11(jQ)| assume valores
méaximos e frequéncias em que assume valores minimos. Para n par, Skaik [21] verificou
que um diplexador apresenta n zeros de reflexao (valores de minimo de |S11(jQ)|) e n — 2
frequéncias de pico. Para um mesmo nimero de ressoadores & direita e a esquerda
do ressoador distribuidor d da Figura 3.12 (em que d é necessariamente um ntmero
par), a resposta em frequéncia do diplexador apresenta simetria em rela¢ao a frequéncia
central quanto ao numero de minimos e maximos de |S11(jQ)| (o que corresponde aos
zeros e picos da perda de reflexdo). O grafico da Figura 3.16 representa as curvas de
[S11(JQ)|, [S21(jQ)| e [S31(jQ)| do protétipo de diplexador, onde ilustramos as variaveis
de frequéncia que fazem parte da otimizagao. Aqui, para a frequéncia complexa, fez-se
s = jQ. As frequéncias jQ,1,jQ,9,...,JjQ,, sao aquelas para as quais [S11(jQ)| = 0, e
Jp1,JQp2, . . ., jQp -2 sao aquelas em que [S$11(jQ)| alcanca o valor maximo desejado,
1511(jQ¢)|, nas bandas de passagem do diplexador. E importante notar que 1S11(jp1)| =
1S11(Gp2)| = -+ = [S11(JRpp-2)| = [S11(j )|

Qrj+3 Qr jr2 Qp ju1

[S11GQp1)|

1S31(GQ)|
0 Gt % %
“Qc Qpon-2 Qpivs Qplivz Qp i+l

Figura 3.16: Resposta Tchebyshev tipica de |S11(jQ)|, [S21(j Q)| e |S31(j Q)| para o
prototipo de um diplexador com n ressoadores acoplados.

A Fungao Custo assim formulada

LRrmax 2

n n—2
¥ = 316G+ ) IS - 1075 (3.90)
z=1 =1

¢ minimizada se os dois somatorios sao minimizados. Em (3.90), |G(jQ,;)| ¢ o valor de
|G(s)| em s = jQ,,, que anula |S11(jQ)|. O termo 10LR2¢0éX é o valor de |S11(jQ.)|, dado
por (3.89), para um valor maximo desejado da perda de reflexdo Lgmsx. Na Func¢ao Custo,
WP, substituindo G(jQ) de (3.88) e [S11(jQ)| de (3.86), ficamos com
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n . 2 n-2 . 2
2 A Q 2C0 A Q LRmax
= gel = C[elAA(]Qpl)
em que
q%l +JjQ-jmn —jmip - —jmy; —jmi,
—jma1 JQ—jmoy - —jma; E —jmay
[AGQ)] = X i L i :

—Jjmi1 —jmig e o Q= —JMin

_jmnl _jan e _jmni qin + ]'Q - ]mnn |

(3.92)

e, portanto, uma funcao dos coeficientes de acoplamento, dos fatores de qualidade externos
e da variavel de frequéncia Q. Ela teve seu argumento suprimido, sendo escrita como

[A(jQ)], para nao sobrecarregar V. Fica portanto expressa em termos dos coeficientes de

acoplamento m;; e m;; (i=12,...,nej=12...,n); dos fatores de qualidade externos g1,
Gek € qen; dos zeros de reflexao Q,q, Q9, Q,3, ..., Qp, e das frequéncias de pico Qp1, Q,2,
Qp3, ..., Qpuo. Os fatores de qualidades externos, entretanto, nao fazem necessariamente

parte do conjunto v de variaveis a serem otimizadas. Como dito anteriormente, é possivel
alcangar minimos locais satisfatorios para W com valores fixos de g1, ek € Gen, calculados
por (3.75) e (3.76). Os zeros de reflexdo Q,; e as frequéncias de pico Q,;, por outro lado,
também fazem parte do conjunto de variaveis v, mas de forma secundéria; isto é, elas sao
otimizadas para que se obtenha a resposta em frequéncia desejada, mas as variaveis tteis
no projeto do diplexador sao os coeficientes de acoplamento. A minimizacao da Funcao

Custo ¥ em (3.91) leva a obtencao da matriz de acoplamento otimizada

mipy mi2 - Mip

mo1 mo2 - Moy
[m] =

mpy1r Myp2 -+ My

e assim, a otimizagdo da matriz [A(jQ)] em (3.92). Obtemos entao, por exemplo, a
perda de reflexao |S11(jQ)|qs = 101og|S11(jQ)|? e as perdas de transmissao [S21(jQ)|qp =
1010g|S21(GQ)|? e |S31(jQ)|ar = 1010g|S31(j)|? do prototipo de diplexador, com |S11(j Q)|
1S21(jQ)| e [S31(jQ)| dadas, respectivamente, em (3.86). Com uso da transformacao em
frequéncia (3.78), [A(jQ)] transforma-se em [A(jw)] e obtemos, finalmente, as perdas de

reflexao e de transmissao no dominio de frequéncia realizavel w do diplexador, onde se
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observa a frequéncia central wy e as frequéncias que definem as bandas de passagem:
w1 £ w < w, para |S31(jw)lap, € wp < w < w2 para |S21(jw)|qn, conforme ilustrado na
Figura 3.15.

A desnormalizagao de [m] e [¢] para a realizagao do diplexador: Como vimos
acima, o projeto de um diplexador é normalmente especificado em termos de suas bandas
de operacao. Mostramos que, por exemplo, as perdas de reflexao e de transmissao (que sao
fun¢ao da matriz geral de acoplamento) sao levadas do dominio de frequéncia Q para o de
w, se [A(jQ)] (obtida com a otimizagao de [m]) transformar-se na matriz [A(jw)]. Como
seré visto na secao a seguir, o dimensionamento dos dispositivos por ressoadores acoplados
é feito (com o auxilio de um software de simulagao eletromagnética) pela extracao dos
coeficientes de acoplamento e dos fatores de qualidade externos no dominio da frequéncia
realizavel w. Isso requer a desnormalizagao dos elementos g, e m;;. Embora [A(jQ)]
seja transformada na matriz [A(jw)] para a obtencao das respostas em frequéncia do
dispositivo, ela ainda mantém normalizados os seus elementos. Eles precisam, entao, ser
desnormalizados para a realizacao do projeto. Assim como no projeto de filtros, esses
elementos sao desnormalizados em termos da frequéncia de corte Q. e da largura de banda
fracional FBW. Para um diplexador com resposta Tchebyshev, temos, conforme (3.68) e
(3.73), que:

FBW  mjj
M;; = my; - a "o (3.93)
€
ek
A p— L 3.94
Qek = Fpw/a, ~ 4k @ (3.94)

conforme (3.82), e onde FBW = (w3 — w1)/wp, com wy = \Jwiws.

3.3 Teoria Geral de Acoplamento

A secao anterior tratou de circuitos com ressoadores acoplados em que se definiu a
matriz de acoplamento e como se relacionava com os parametros de espalhamento. Vimos
que, para circuitos desse tipo, nao ha conexao fisica entre os ressoadores e o acoplamento
entre eles se da pela capacitancia mutua quando o acoplamento é elétrico ou pela indutancia
mutua, quando magnético. Embora a analise anterior tenha sido feita considerando que
cada ressoador esta acoplado a todos os demais ressoadores, na pratica isso nao acontece; o
acoplamento relevante se da apenas entre pares de ressoadores vizinhos. A Teoria Geral de
Acoplamento descreve um procedimento ttil na extracao dos fatores de qualidade externos
e dos coeficientes de acoplamento entre pares de ressoadores para a obtencao de suas
dimensoes fisicas. Isso se torna possivel porque estruturas acopladas apresentam frequéncias
naturais tipicas que estao relacionadas com suas dimensoes, independentemente do tipo

de estrutura. Teoria apresentada em [9] mostra como o uso de inversores de imiténcia
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possibilita criar um modelo equivalente em que os circuitos que representam os ressoadores
acoplados estao fisicamente conectados. Isso possibilita tanto a andalise dos circuitos
ressoadores sincronamente sintonizéveis, quanto dos assincronamente sintonizéaveis, para o
acoplamento magnético, elétrico ou misto. Sera reproduzido aqui o procedimento para
a obtengao das expressoes para o acoplamento magnético e o elétrico entre ressoadores
sincronamente sintonizaveis para ilustrar o método desenvolvido por Hong e Lancaster
[9]. Os demais acoplamentos serdo tratados de forma mais resumida. O principal objetivo
da analise no que diz respeito ao coeficiente de acoplamento é a formulacao geral para a
extragao desse parametro em termos das dimensoes fisicas dos ressoadores, que vale para
ressoadores sincronamente ou assincronamente sintonizaveis e independe da natureza do

acoplamento.

3.3.1 Circuitos por ressoadores sincronamente sintonizaveis

Conforme ja mencionado neste capitulo, circuitos ressoadores sao ditos sincrona-
mente sintonizaveis quando apresentam uma tnica frequéncia natural. Isto é, se todos os
indutores e capacitores de que sao formados os circuitos ressoadores possuirem, respectiva-
mente, o mesmo valor de indutancia e de capacitancia, o circuito ird operar em uma tnica
faixa de frequéncia centrada em wy = 1/VLC e esses circuitos serdo ditos sincronamente
sintonizaveis. Filtros passa-faixas e divisores de poténcia por ressoadores acoplados sao
exemplos desse tipo de circuito. A analise revisada a seguir mostra a obten¢ao de uma
expressao geral para a extragao de coeficientes de acoplamento entre circuitos ressoadores

sincronamente sintonizaveis independentemente da natureza do acoplamento.

A. Acoplamento magnético

Consideremos um par de ressoadores sincronamente sintonizaveis formados pelo
circuito tanque LC série em que o acoplamento entre eles se da pela indutancia mutua
L,, entre seus indutores. Esse par de ressoadores é um caso particular daquele que esta
ilustrado na Figura 3.9a para os ressoadores i e i + 1. Uma vez que estamos analisando
apenas um par de ressoadores isolados e que sao sincronamente sintonizaveis, facamos
i=leli=Ly=LeCy=Co=C. A Figura 3.17a mostra esse par de ressoadores com as
tensoes, Vi e Vo, e correntes, 17 e Io, convenientemente ilustradas em seus respectivos planos
de referéncia T — T’. O circuito equivalente em que um inversor de impedéancia K = wL,,
representa o acoplamento magnético, correspondente a Figura 3.9c, é convenientemente
ilustrado na Figura 3.17b.

Se o plano de referéncia T — T’ da Figura 3.17b for substituido por uma parede

elétrica (ou um curto-circuito), a frequéncia de ressonancia do circuito resultante sera [22]

1

T or(L—L,)C

Jfe (3.95)
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Figura 3.17: Um par de ressoadores por elementos concentrados, sincronamente
sintonizéveis, com acoplamento magnético (a); e seu equivalente, com um inversor de
impedancia K = wL,, representando o acoplamento magnético (b).

Supondo agora uma parede magnética (ou um circuito aberto) no plano de simetria da

Figura 3.17b, o circuito resultante tera frequéncia ressonante dada por

1
9L+ L,)C

Notemos de (3.95) e (3.96) que f, > fi, e que, se L, = 0, entdao f, = f = fo. Logo,

fm < fo < fe. Isso significa que, se os ressoadores estao completamente desacoplados, o

Jin (3.96)

circuito formado pelo par de ressoadores apresentard uma tnica frequéncia de ressonancia,
que corresponde a frequéncia ressonante de cada um deles isoladamente; isto €, fy =
1/2nVLC. Combinando (3.95) e (3.96) de forma a obter L,,/L, temos a seguinte expressao
para o coeficiente de acoplamento magnético de um par de ressoadores sincronamente

sintonizaveis: ) )
fe - fm Lm

= (3.97)

ky = 2o =

T2

B. Acoplamento elétrico

Consideremos agora um par de ressoadores por elementos concentrados como aquele
ilustrado na Figura 3.10a. Esses ressoadores encontram-se acoplados pela capacitancia
mutua C,, gerada pela corrente que o capacitor de um induz no outro. A Figura 3.18a ilustra
o circuito equivalente para o caso de um par de ressoadores sincronamente sintonizaveis.

Como mencionado anteriormente e ilustrado na Figura 3.10c, o acoplamento elétrico
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entre esses ressoadores pode ser modelado por um inversor de admitancia J = wGC,,. A
Figura 3.18b mostra um circuito equivalente com o inversor de admitancia redesenhado de

forma conveniente para a analise que sera feita a seguir.

Cm
Lnypn ~N b Tk
LTH00 & 4 300
+: :+
i C—— —C'W
Ty T
(a)
C2C, . 2C. |
e (S ST S L T R N -
M ! [ ! DI
| | he | |
Vil C—= 1 == -Cn | Cu—=1==C ' Vs
Ty | T | T
N o

(b)

Figura 3.18: Um par de ressoadores sincronamente sintonizaveis, eletricamente
acoplados (a) e seu circuito equivalente com um inversor de admitancia J = wC,
representando o acoplamento elétrico entre eles (b).

Se o plano de referéncia T — T’ da Figura 3.18b for substituido por uma parede
elétrica, a frequéncia de ressonancia do circuito resultante sera
1

Je = 22L(C + Cp)

Supondo agora uma parede magnética no mesmo plano de simetria, o circuito resultante

(3.98)

Ira ressonar em 1

" o JL(C=Cp)
Note-se de (3.98) e (3.99) que, neste caso, fi, > fe, € fm > fo > fe. Resolvendo para C,,/C,

temos o acoplamento elétrico

(3.99)

2 42
k= m =S _ G (3.100)

G
C. Acoplamento misto

Se dois ressoadores exercem influéncia um no outro pela indutancia mutua, L,

entre seus indutores e ao mesmo tempo esté presente a capacitancia mutua, C,,, entre seus
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capacitores, pode-se dizer que esses ressoadores se encontram acoplados com ambos os
acoplamentos, elétrico e magnético, ou, em outras palavras, com um acoplamento misto.
Procedimento analogo ao que foi realizado para os acoplamentos magnético e elétrico

resulta, neste caso, em um circuito equivalente cujas frequéncias naturais sao dadas por

1
e = , 3.101
! 27ny(L - L},)(C - C},) (310
! (3.102)

fo = .
" 2L+ L)(C+ Cp)
Combinando (3.101) e (3.102), obtemos a seguinte expressao para o coeficiente de acopla-

mento misto: ) )
=1 B CL, +LC),

kx = == . 3.103
YTy e+ LG, (3.103)
Como LC > L/ C) ., temos ainda [9]:
L, C
kX X Tm + Fm = Kjlw + K,E’ (3104)

que é, portanto, uma superposi¢ao dos acoplamentos elétrico e magnético. O efeito dessa

superposicao pode, entao, aumentar ou anular o acoplamento.

3.3.2 Circuitos por ressoadores assincronamente sintonizaveis

Se um par de ressoadores é formado por circuitos LC em que cada um possui
sua propria frequéncia natural dada por fy; = 1/27VL;C;, conforme mencionado neste
mesmo capitulo, dizemos entao que esses ressoadores sdo assincronamente sintonizaveis. As
frequéncias naturais correspondentes a esses circuitos sao obtidas de forma anéloga & dos
circuitos formados por pares de ressoadores sincronamente sintonizaveis. Anélise detalhada
é realizada por Hong e Lancaster [9], onde se mostra que o coeficiente de acoplamento

misto sera dado por:

1 {woe wo1 w2—w22 w2, — w? 2
ke = ke ko = £ (_0+_0) Ak Bk (3.105)
w1 W02 w; + Wy Wy T Wiy

em que k. e k,, sao, respectivamente, os coeficientes de acoplamento elétrico e magnético
envolvidos no acoplamento misto; as frequéncias angulares w; e wo correspondem aos picos
de ressonancia do circuito de duas portas formado pelo par de ressoadores acoplados; e

wo1 é a frequéncia angular natural do ressoador 1, e wg2, a do ressoador 2.
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3.3.3 Formulagao geral para a extracao dos coeficientes de acoplamento

Examinando as expressoes obtidas para os coeficientes de acoplamento entre pares
de ressoadores sincronamente ou assincronamente sintonizaveis e com acoplamento elétrico,
magnético ou misto, Hong e Lancaster [9] mostram em sua andlise que é possivel usar uma
formulacao geral para a extracao do coeficiente de acoplamento de estruturas acopladas
em termos das frequéncias caracteristicas desses ressoadores. Ou seja, é possivel extrair
o coeficiente de acoplamento entre pares de ressoadores com acoplamento de natureza

qualquer, fazendo uso da seguinte relacao:

2 2\ 2 2
_f 2 _ f2
k = +1 (@ + @) P2 pl _ f02 fO]_ , (3106)

+ 2 . 2 2 . 12
2\for  Joo 2t In Jo2 + o

onde fi = woi/27 e fi = w;/2n para i = 1,2. Notemos que, de fato, (3.106) vale também
para o caso de ressoadores sincronamente sintonizaveis; ou seja, se assumirmos fy1 = fo2
em (3.106), obtemos:

2 42
k=22 (3.107)
_I_
p2 = pl

O sinal negativo de k faz sentido apenas para o acoplamento cruzado cujas expressoes
analiticas para calculo dos coeficientes de acoplamento em termos das especificagoes de
projeto, produzem, necessariamente, valores de m;; com sinal negativo.

Criar paredes elétricas ou magnéticas entre pares de ressoadores acoplados pode
nao ser viavel do ponto de vista de simulacao ou experimental. Na pratica, obtém-se as
frequéncias naturais f,1 e fp2 com o auxilio de software de simulagao eletromagnética
pela resposta em frequéncia da perda de transmissao, por exemplo. Isso ocorre porque
as frequéncias de pico observadas ai coincidem com as frequéncias naturais do circuito
de duas portas que o par de ressoadores forma. Dessa resposta constata-se que, quando
aumentamos o espagamento entre os ressoadores, os picos de ressonancia se aproximam,
diminuindo o acoplamento entre eles. E possivel verificar esse efeito em (3.107), onde o
coeficiente de acoplamento vai a zero quando as frequéncias f,1 e fy2 coincidem. Isso se
observa na perda de transmissao, que exibe uma curva com um tnico pico de ressonancia,
coincidindo, portanto, com a frequéncia de ressonancia dos ressoadores desacoplados; ou
seja, fp1 = fp2 = fo, em que fy ¢ a frequéncia ressonante de ambos os ressoadores, ja que sao
sincronamente sintonizaveis. Para o caso assincrono, por outro lado, vé-se de (3.106) que
k =0 quando f,1 = fo1 e fp2 = fo2, ou fp1 = fo2 e fp2 = fo1. Isso significa que, a medida
que o espacamento entre o par de ressoadores assincronamente sintonizaveis aumenta, as
frequéncias de pico se aproximam até finalmente atingirem as frequéncias desacopladas fy1

e fo2- Essa anélise nos permite escrever a seguinte relagao entre a frequéncia natural, fj,
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extraida quando os ressoadores estao em presenca um do outro:

fpl + pr

. (3.108)

*

fo =

Com base em (3.108), em que se extrai a frequéncia de ressonancia f; pela média aritmética
entre as frequéncias de pico, e sabendo que no caso assincrono fy; # fo2, podemos ainda

definir uma frequéncia de referéncia tal que

_ Jor + foo

. (3.109)

fi2

para que f; seja continuamente comparada com fio. Verificando-se a igualdade, pode-se
garantir que ambos os ressoadores estao operando em suas frequéncias de ressonancia
quando isolados da presenca um do outro. Rapidamente pode-se verificar que a relagao é
também valida para ressoadores sincronamente sintonizaveis, pois fi2 = fo se fo1 = fo2 = fo-

Como veremos mais adiante, (3.108) e (3.109) sao fundamentais no procedimento

de extracao dos coeficientes de acoplamento.

3.3.4 Formulagao geral para a extracao dos fatores de qualidade externos

Nesta secao veremos a formulagao para trés possiveis métodos utilizados na extracao
dos fatores de qualidade externos nos acessos de sistemas formados por ressoadores
acoplados como os da Figura 3.3 ou os da Figura 3.5. O primeiro método é obtido a partir
da fase de S11; o segundo, pelo atraso de grupo de Si1; e o terceiro, pela resposta em
amplitude ressonante do coeficiente de transmissao S2;1 nos pontos de —3 dB, observados
a partir do ponto de maximo de sua curva. Para todos os casos, o circuito ressoador de
entrada/saida analisado foi o circuito LC paralelo conectado a uma condutancia externa G
(ver Figura 3.5). Pode-se verificar, entretanto, que o mesmo resultado para a formulagao
do fator de qualidade externo seria obtido se o circuito considerado fosse um circuito
LC série com a resisténcia externa R representando a porta de entrada/saida, como os

ressoadores de entrada/saida do circuito ilustrado na Figura 3.3.

A. Ressoador com carga tunica

Formulagao para a extragao de Q. pela fase de S;;: A Figura 3.19 mostra um
circuito LC paralelo sem perdas, conectado a um elemento de condutancia externa G.
O circuito é alimentado por uma fonte de corrente iy e representa os ressoadores de
entrada/saida do circuito multiportas da Figura 3.5.

O coeficiente de reflexao S1; na porta de excitacao do ressoador é

_G-Yu _1-Y,/G
G+Y, 1+4Y,/G

S11 (3.110)
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Figura 3.19: Circuito equivalente de um ressoador de entrada/saida com carga tnica.

onde Y;, é a admitancia de entrada do ressoador, dada por

2 2
1 w - w
Yy = —— + jwC = jwyC (3 - ﬂ) = jwpC——2, (3.111)
JjwL wy) W wwo

em que wy = 1/VLC é a frequéncia de ressonancia. Considerando frequéncias na vizinhanca
de wy, isto ¢, valores de frequéncia tais que w = wp + Aw, com Aw < 1, (3.111) pode ser
simplificada para
Y, = jwoCZA—w, (3.112)
wo
onde se usou (w? - w})/w ~ 2Aw. Substituindo (3.112) em (3.110), e lembrando que

woC/G = Q., obtém-se
_1-j0. - (28w/wp)
1+jQ. - 2Aw/wo)

Note-se que a magnitude de S1; seréd sempre 1 na vizinhancga de wg. Isso acontece porque

Si1 (3.113)

na ressonancia, o ressoador LC paralelo sem perdas da Figura 3.19 comporta-se como um
circuito aberto. Reescrevendo (3.113) em sua forma exponencial, temos
S11 = |S11] exp{—j2 arctan(20.Aw/wp)} = e 7?¢ = /?, (3.114)

em que
O =—2¢ (3.115)

¢é a fase de S11, com

20,A
¢ = arctan( O a)) . (3.116)
wo
De (3.115) e (3.116) vé-se que, quando a fase ¢ £90°, temos
20,59 ~ 71, (3.117)
wo

em que, por exemplo, Aw_ corresponde a +90°. Isso pode ser observado na Figura 3.20,

que ilustra a fase ® de S1; como uma fungao variavel de Aw/wg. A largura de banda
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absoluta entre os pontos de +£90° é, portanto,

Awsop = Aws — Aw- = g (3.118)
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Figura 3.20: Resposta em fase de S1; para o circuito da Figura 3.19.

O fator de qualidade externo pode entao ser extraido de

wo
.= . 3.119
Q Aw.go° ( )

E importante saber que nas simulacoes eletromagnéticas para a extracdo de Q,, o
plano de referéncia de S1; pode nao coincidir com o do circuito da Figura 3.19 em que
®(wp) = 0. Isto é, deslocamentos de fase extras presentes na simulagao resultam em curvas
para a fase de S11 com @ # 0 na ressonancia. Nesse caso, Aws deve ser determinada a
partir da frequéncia em que a fase se desloca de £90° com respeito & fase absoluta em wy.

Um outro método utilizado na extragao do fator de qualidade externo da Figura 3.19

é pelo atraso de grupo de S1; na ressonéncia, o que sera visto a seguir.

Formulacao para a extracao de Q, pelo atraso de grupo de Si;: O atraso de

grupo de Sp; para o circuito da Figura 3.19, conforme (3.115) e (3.116), é dado por:

80 40, 1
_9® _ , 12
dw  wy 1+ (20.Aw/wp)? (8-120)

TS11 (C()) =

onde Aw = w — wg. Na ressonancia, Aw = 0 e o atraso de grupo em (3.120) apresenta,

portanto, o valor méaximo



3.3. TEORIA GERAL DE ACOPLAMENTO 81

40,
sy, (wo) = 0 . (3.121)
wo
Usando wqg = 27 fy em (3.121) e resolvendo para Q., obtemos

. 21 fo - TS11(f0)’ (3.122)
4
que é, por este método, a relagao usada para a extracao do fator de qualidade externo em
termos das dimensoes fisicas dos ressoadores de entrada/saida de circuitos multiportas por
ressoadores acoplados.

A Figura 3.21 ilustra o comportamento do atraso de grupo de Si1, expresso por
(3.120), para trés diferentes valores do fator de qualidade externo e um dado valor de wy.
Ainda da figura, o valor maximo do atraso de grupo da curva correspondente a Q, = 15,
por exemplo, é, conforme (3.121), 7s,, (wo, 15) = 60/wp. Na curva de 7s,,(f) que o software
de simulacao eletromagnética fornece, fy deve ser obtida verificando o valor de frequéncia
para o qual o atraso de grupo apresentou seu valor maximo. O comportamento de 7s,,(f)

sera, portanto, fungao dos parametros fisicos que definem a geometria da estrutura em

analise.
— Q=20
75, (Wo,20) - A e 0. =15 ||
----0, =10

75, (wo,15)

TS11 (11)0,10)

Atraso de grupo de Si

Frequéncia angular

Figura 3.21: Resposta do atraso de grupo de S1; para o circuito da Figura 3.19.

B. Ressoador com carga dupla

Formulagao para a extragao de Q, pela magnitude de S2; em —3dB: A definigao
de fator de qualidade externo vista no item A desta se¢@o, quer tenha sido obtida pela
fase, quer pelo atraso de grupo de Si1, partiu da analise de um circuito formado por um
ressoador com carga tnica. Se, por outro lado, o ressoador em anélise apresentar simetria,
¢é possivel conectar a ele uma segunda carga ou porta, simétrica a primeira, de forma a
se obter um circuito de duas portas como o da Figura 3.22. Nele um tnico ressoador

LC paralelo foi separado em duas partes simétricas em torno do plano de simetria T7T".
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A expressao para extracao de Q, serd, nesse caso, obtida em termos do coeficiente de

transmissao Sa1, como ilustrado a seguir [9].

Porta 1 Porta 2

iS®G§

2L C/2 ——

S11|\ | |

Figura 3.22: Circuito equivalente de um ressoador de entrada/saida com carga dupla.

A anélise do circuito da Figura 3.22 se torna mais simples por se tratar de um
circuito simétrico. Os parametros de espalhamento Si1 e So1, por exemplo, sao obtidos
por combinagcoes lineares dos parametros Si1. € S11, obtidos nos modos de excitacao par e

impar, respectivamente; ou seja,

1
S11 = S22 = §(Slle + S110), (3.123)

1
S21 = S12 = §(Sl1e — S110)- (3.124)

Considerando-se, portanto, uma excitacao de modo par na porta de entrada do
circuito da Figura 3.22, obtém-se no plano de simetria 77’ uma parede magnética, ou um
circuito aberto, resultado da corrente nula que esse modo de propagacao gera na interface
simétrica. Com isso, o circuito de duas portas se transforma em dois circuitos de modo
par, idénticos, de uma tnica porta, com a outra porta mantida em aberto. A admitancia
de entrada do circuito resultante no modo par seréa

Yine = S g (ﬂ - @) = jCwoAw/wy, (3.125)
2 wy) W
onde wy = 1/VLC e se usou a aproximacio (w? — wg)/w ~ 2Aw em que w = wo + Aw, com

Aw < 1. O coeficiente de reflexao S11, no modo par seré entao

G — Yine _ 1_erAw/w0
G+Yne 1+j0cAw/wy’

Stile = (3.126)
onde Q, = wpC/G. Considerando, por outro lado, o circuito da Figura 3.22 sob o modo de
excitagao impar, obtém-se em seu plano de simetria TT’ um curto-circuito, o que resulta
em dois circuitos idénticos de uma tnica porta, no modo impar, em que a outra porta é
mantida em curto. Esse modo de excitagao gera um curto-circuito no plano de simetria

porque a tensao é nula neste plano. Assim, a admitancia vista na porta de entrada sera

Yipo = 0, (3.127)
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e, portanto, o coeficiente de reflexao no modo impar sera

G- Yino G Yino -1
_ g/ =-1. (3.128)

i1, = _ _
N G+ Y GlYpo+1

Combinando (3.126) e (3.128) com (3.124), temos, finalmente:

1

So1 = 3.129
T 11 j0Aw/wy (3.129)
cuja magnitude ¢ dada por
1
|S21] = : (3.130)
V1 +(QeAw/w))?

A Figura 3.23 ilustra a resposta ressonante, em amplitude, de So; como uma funcao
de Aw/wy.

[S21(wo)|

1S21(@o)] |
Va2

Aw3 aB/wo
>

Magnitude de S9;

| ! |

Aw- Awy
wo wQ
Aw/wy

Figura 3.23: Resposta ressonante, em amplitude, de S2; para o circuito da Figura 3.22.

Na ressonéncia, Aw = 0 e a magnitude de S em (3.130) atinge seu valor maximo; isto é,
|S21(wo)| = 1. Ainda de (3.130), vé-se que, quando a frequéncia w se desloca na vizinhanga
de wq de tal forma que
Qe% = =1, (3.131)
wo
o valor de |S2; | cai para 0,707 (ou —3 dB) de seu valor méximo, como indicado na Figura 3.23.

Com base em (3.131), pode-se definir uma largura de banda entre os pontos de —3 dB por

Awzap = Awy — Aw_ = —= (3.132)

C(Qe/2)

de onde se define o fator de qualidade externo Q/, para o circuito com carga tnica e Q,
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para dupla carga da Figura 3.22:

0, =% &

2 - Aws B’

(3.133)

onde Awsgp € a largura de banda para a qual o valor de |S21| cai para —3dB de seu valor
maximo.

Em termos praticos, considerar carga tinica na extracao do fator de qualidade
externo por este método da resposta de |So1|, significa criar um baixo acoplamento entre o
ressoador e a linha de alimentagao que nao faré parte do projeto do dispositivo. Usando,
portanto, (3.133) para extrair Q, do sistema formado pela dupla carga, obtemos o fator de
qualidade externo Q’, do ressoador com carga tnica dividindo Q, por dois. O Capitulo 4,
ao tratar do filtro combline, traz o esquema para a extracao do fator de qualidade externo

pela relagdo (3.133), considerando carga tnica.

3.4 Extracao dos coeficientes de acoplamento e fatores de qualidade externos

Esta secao detalha o procedimento utilizado para extrair os coeficientes de aco-
plamento e fatores de qualidade externos de pares de ressoadores para qualquer tipo de
estrutura e com qualquer tipo de geometria. O procedimento aqui detalhado independe
do tipo de acoplamento e vale para ressoadores sincronamente ou assincronamente sinto-
nizaveis sendo necessariamente realizado com o auxilio de algum software de simulagao
eletromagnética. A extracao desses parametros de acoplamento constitui uma importante
etapa do projeto de dispositivos por ressoadores acoplados. E nesta etapa em que se

extraem as dimensoes fisicas dos dispositivos para atender as especificagoes de projeto.

3.4.1 Procedimento para extracao dos coeficientes de acoplamento

A extracao dos coeficientes de acoplamento de um dado par de ressoadores acoplados

é feita de acordo com as seguintes etapas:

1. Estimativa das dimensdes de cada ressoador (de 4/2 de comprimento de onda,
no geral) usando as expressoes tipicas para a estrutura com a qual se projetara
o dispositivo final.

2. Dimensionamento preciso de cada ressoador isoladamente, visando alcancar
sua frequéncia de ressonancia desejada fp;, obtida da resposta em frequéncia.
O acoplamento entre as linhas de alimentacao e o ressoador deve ser fraco
o suficiente para que a presenca delas apresente o minimo de influéncia no
resultado.

3. Dimensionamento do par de ressoadores para extracao das duas frequéncias
caracteristicas f,1 e fy2. Deve-se também cuidar para que haja fraco acopla-

mento entre as linhas de alimentacao e os ressoadores durante o procedimento.
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Embora as dimensoes de cada ressoador tenham sido extraidas na etapa 2, elas
devem ser reajustadas a cada novo espacamento entre eles, para que se restaure
a frequéncia de ressonancia que cada um exibe isoladamente. Ou seja, a cada
novo espagamento entre ressoadores, calcula-se f; conforme (3.108). Se f; = fi2
(ou pelo menos apresentem valores muito proximos um do outro), com fij2 dado
por (3.109), entao se deve calcular k por (3.106) com esses valores de f,1 € fp2.
Caso contrério, se f; # fi2 para esses valores extraidos de f,1 e fp2, entao os
ressoadores devem ser redimensionados.

4. Obtencao das curvas de acoplamento entre pares de ressoadores, obtidas com
os valores de k extraidos na etapa 3 em funcao do espacamento entre eles.

5. Para cada curva de acoplamento obtida na etapa 4, deve-se proceder a localizacao
do espacamento correspondente ao valor do coeficiente de acoplamento M,
calculado, que atenda as especificacoes de projeto.

6. Com recursos do software de simulagao eletromagnética utilizado, realizar
otimizacao das dimensoes fisicas dos ressoadores e do espacamento entre eles,
extraidos na etapa 5, para garantir que as dimensoes obtidas atendam aos

valores de M e fy previstos nas especificacoes de projeto.

E importante saber que, uma vez bem executada a etapa 2, é possivel realizar
a etapa 3 sem tanto rigor se o dispositivo que se deseja projetar for, por exemplo, um
filtro de dois polos. Isto é, como a influéncia que um ressoador exerce sobre o outro vai
diminuindo & medida que os afastamos, é de se esperar que, para valores mais baixos do
coeficiente de acoplamento, o deslocamento em frequéncia observado para f; dada em
(3.108) seja pequeno a ponto de ndo causar prejuizo a resposta do filtro. Para filtros de trés
ou mais polos, entretanto, ja se observa um deslocamento em frequéncia, o que pode ainda
ser corrigido com otimizacao das dimensoes. O Capitulo 4 traz um exemplo ilustrativo
onde se pode observar que nao houve deslocamento de frequéncia na resposta do filtro
cujos coeficientes de acoplamento foram extraidos como descrito acima.

Em projeto de dispositivos por ressoadores acoplados em geral, a etapa 3 é, no
entanto, a mais importante e até dispensa a etapa 2 se realizada com o auxilio de uma das
técnicas de otimizacao que o software de simulacio eletromagnética oferece. E possivel,
portanto, dimensionar os ressoadores e o espagamento entre eles de forma mais eficiente
impondo que os valores de fi2 e k extraidos sejam o mais proximos possivel dos seus

correspondentes exigidos no projeto do dispositivo.

3.4.2 Procedimento para extracao dos fatores de qualidade externos

Vimos na segao 3.3.4 que a extracao do fator de qualidade externo pode ser feita
por trés métodos diferentes: pela fase de S1; com Q, dado por (3.119); pelo atraso de

grupo de S17 na ressonancia, relagao (3.122); ou pela largura de banda entre os pontos
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de —3dB da resposta ressonante, em amplitude, de S2; com uso da relagao (3.133). Esse
ultimo procedimento é bastante usado para estruturas de onda guiada ou coaxiais. Cada
tipo de estrutura tem suas proprias variaveis de controle para que se possa alcancar os
valores de fy e Q, previstos no projeto. Esta tese trata de dispositivos em estruturas de
microfita e coaxial; mas a extracao do fator de qualidade externo aqui descrita apresenta
metodologia que independe do tipo de estrutura. Para maior clareza e por ter sido o
método mais utilizado nesta tese, vamos detalhar o procedimento realizado para extragao

de Q. com base no atraso de grupo de S;;. O procedimento segue as seguintes etapas:

1. Dimensionamento do ressoador incluindo a linha de alimentacao, escolhida de
acordo com a estrutura em que se vai projetar o dispositivo. As dimensoes
consideradas para ponto de partida da extracao podem ser aquelas previamente
extraidas na etapa 2 ou 3 da Subsecao 3.4.1.

2. Para cada valor dos parametros da alimentagdo (a depender da estrutura
utilizada), realizar a extragao da frequéncia de ressonancia a partir da resposta
em frequéncia do atraso de grupo de S1;. Comparar o valor de fj, extraido,
com aquele previsto no projeto. Caso esses valores estejam proximos, realizar
a extracao de 7g;,(f)) para o calculo de Q, por uso da relagao (3.122). Caso
contrario, deve-se redimensionar o ressoador, os parametros variaveis da linha
de alimentagao e repetir o procedimento para a extracao de Q..

3. Obtengao da curva do fator de qualidade externo em fungao dos parametros de
alimentacao, obtida com os valores de Q, extraidos na etapa 2.

4. Para cada curva do fator de qualidade externo obtida na etapa 3, localizar os
valores dos parametros da linha de alimentagao, correspondentes ao valor do
fator de qualidade externo Q, calculado de acordo com o desejado.

5. Com os recursos de otimizagao do software de simulagao eletromagnética utili-
zado, otimizar as dimensoes do ressoador e da linha de alimentagao extraidas na

etapa 4 para garantir que atendam aos valores de Q. e fy previstos no projeto.

Assim como foi discutido na secao 3.4.1 para o coeficiente de acoplamento, se a
frequéncia natural do ressoador nao sofrer grande variagao com a posicao da linha de
alimentacao desse ressoador, entao o valor extraido para Q. nao traz prejuizo a resposta
do dispositivo final se este for um filtro de dois polos. E possivel verificar que nesses casos
um simples ajuste na posicao das linhas de alimentacao, bem como no espacamento entre
ressoadores faz com que a resposta em frequéncia prevista para o filtro seja alcancada.
Para filtros de trés polos, se a extragao for feita sem esses cuidados com a frequéncia,
sO é possivel obter a resposta proxima aquela desejada no projeto se as dimensoes finais
do filtro forem otimizadas. O préximo capitulo comeca com um exemplo que ilustra a
extracao do coeficiente de acoplamento e do fator de qualidade externo para o projeto de

um filtro de dois polos em estrutura de microfita.
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A medida que se aumenta a quantidade de ressoadores em projeto de dispositivos
por ressoadores acoplados, aumenta-se também o nimero de variaveis que podem influenciar
nas frequéncias desacopladas desses ressoadores e no espacamento entre eles. Por mais
bem extraidas que sejam as dimensoes de cada par de ressoadores como também das linhas
de alimentacao de acordo com as etapas aqui ilustradas, o que viabiliza o projeto final do
filtro, com uma resposta em frequéncia que seja proxima da ideal, é a otimizacao de suas
dimensoes. O processo de otimizacao serd mais rapido se as dimensoes do filtro forem bem
extraidas. A complexidade aumenta quando o dispositivo que se deseja projetar envolve
ressoadores assincronamente sintonizaveis.

No Capitulo 4 mostraremos como se procede a extracao dos parametros de acopla-

mento em estruturas de microfita e coaxial.

3.5 Conclusoes

Neste capitulo, mostramos que a formulacao da matriz geral de acoplamento é
a mesma independentemente de os circuitos serem formados por ressoadores acoplados
eletricamente, magneticamente, ou por acoplamento misto (elétrico e magnético simulta-
neamente). Mostramos trés técnicas de extragao dos fatores de qualidade externos que
independem do tipo de acoplamento envolvido: pela fase de Si1, pelo atraso de grupo
de S11 (a ser utilizado no projeto dos dispositivos em microfita) e pela magnitude de
S21 em —3dB (a ser utilizado no projeto do filtro combline). Uma técnica de extragao
dos coeficientes de acoplamento foi também aqui descrita. Mostrou-se, fazendo uso de
inversores de impedéancia e de admitancia, como, para o projeto de um filtro passa-faixa
por ressoadores acoplados, os coeficientes de acoplamento e fatores de qualidade externos se
relacionam com os elementos normalizados do filtro passa-baixas correspondente para uma
dada resposta desejada (Tchebyshev, Butterworth, eliptica etc). No que diz respeito aos
circuitos multiportas por ressoadores acoplados também aqui tratados, consideramos um
diplexador com resposta Tchebyshev para o qual uma Funcao Custo foi convenientemente
formulada e entao ser minimizada.

Este capitulo langou todas as bases para o entendimento dos capitulos 4 e 5.
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PROJETO DE FILTROS E DIPLEXADORES POR RESSOADORES ACO-
PLADOS E RECONFIGURACAO

Este capitulo trata do projeto de filtros e diplexadores de microfita por ressoadores
acoplados, bem como de um filtro em estrutura coaxial, o filtro combline. Este ultimo,
construido por impressao 3D. Reconfiguracao dos dispositivos em microfita sao também
aqui tratados.

A etapa essencial do projeto de dispositivos por ressoadores acoplados consiste
no dimensionamento dos ressoadores, realizado a partir da extracao dos coeficientes de
acoplamento e fatores de qualidade externos. Ou seja, dado o tipo de estrutura e a
geometria com que se deseja trabalhar - planar (microfita, CPW etc) ou tridimensional
(coaxial ou de onda guiada) - projetam-se os ressoadores com auxilio de software de
simulagao eletromagnética. O procedimento serd mostrado neste capitulo para estruturas
de microfita (o que sera feito com detalhe) e para o filtro combline em estrutura coaxial.

A reconfiguragao em microfita de um filtro de dois ressoadores e um diplexador de

quatro é também apresentada neste capitulo.

4.1 Filtros de microfita por ressoadores acoplados

4.1.1 A estrutura planar de microfita

Dispositivos de micro-ondas em estrutura de microfita se tornaram mais populares
que em outros tipos de estrutura planar por ser ela facilmente integrada a outros dispositivos
ativos ou passivos, bem como pela facilidade de fabricagao. Técnicas como fotolitografia,
por exemplo, sao facilmente empregadas a esse tipo de estrutura planar, que consiste
basicamente de duas faces condutoras de espessura f, separadas entre si por uma camada
dielétrica de espessura h e permissividade relativa €.. A face metélica inferior é o plano
de terra e no topo da camada dielétrica encontram-se as trilhas metélicas que formam os
circuitos por elementos distribuidos. A geometria de uma linha de transmissao de microfita
é ilustrada na Figura 4.1. A fita metélica de comprimento [ e largura w depositada sobre a
camada dielétrica encontra-se, portanto, em dois meios: o ar e o dielétrico. Por causa disso,

o campo eletromagnético associado a essa linha de transmissao possui, além da componente
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Figura 4.1: Linha de transmissao em estrutura de microfita.

transversal, uma pequena componente longitudinal. A inomogeneidade do meio faz com
que a estrutura de microfita nao suporte o modo de propagacao de onda TEM puro, ja que
a velocidade de fase dos campos TEM no ar é ¢ (em que ¢ = 3,0 x 103 m/s é a velocidade
da luz no espaco livre) e no meio dielétrico é ¢/+/€-, impossibilitando o casamento de fase
na interface dielétrico-ar. Os campos nesse tipo de estrutura constituem rigorosamente um
modo hibrido de ondas TM-TE, o que requer técnicas de analise mais avancadas. Para
aplicacoes mais praticas, todavia, as camadas dielétricas sao eletricamente muito finas
(h < Q) e, por isso, pode-se considerar que o modo de propagacao nesse tipo de estrutura
é um modo quasi-TEM [9,17]. Isso é equivalente a dizer que as componentes longitudinais
do campo eletromagnético sao despreziveis para quase toda a banda de operagao (limite
de uso em torno de 60 GHz) da estrutura de microfita. A andlise é entao feita como se
existisse um tnico meio homogéneo, onde as linhas de campo se comportam como as do
caso estatico. Eis a razao pela qual se define uma constante dielétrica efetiva relativa, €.
Uma linha de transmissao em microfita é, portanto, caracterizada pela constante relativa
efetiva e pela impedancia caracteristica Z.. Esses parametros sao obtidos pela analise

quasi-estatica, em que o modo fundamental de propagacao é o TEM, e sao dados pelas

relagoes:
Ca
o = — 4.1
Ge= (@)
¢ 1
Zo = ——— (4.2)

eVC.Cy’
onde Cy é a capacitancia por unidade de comprimento com o substrato dielétrico presente,
e C, ¢é a capacitancia por unidade de comprimento com o substrato dielétrico substituido
pelo ar.
A solugao pela analise quasi-estética, considerando fitas condutoras de espessuras

despreziveis (t — 0), resulta em expressoes aproximadas para €., e Z. [9]. Obtidas com
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uma precisao de 1%, elas sao respectivamente dadas por:

-0,5
i1 -1 12\ 2
TS {(1 ) +0,04(1—%)} se w/h <1,

+_
2 2 w/h
€re = 05 (4.3)
er+1+er—1 1+ 12\ ™ h>1
se w ,
2 2 w/h -

que devem satisfazer a relacao 1 < €., < €. Isto é, €., devera assumir apenas valores entre
1 (constante dielétrica do ar) e € (constante dielétrica relativa da camada dielétrica), ja
que uma parte das linhas de campo da estrutura original atravessa o ar, e a outra parte, o

meio dielétrico;

n 8 w/h)
ln( + se w/h <1,
SN nt A
z.=1 Eew wl y y (4.4)
il {— +1.393 + 0,677 In (— + 1,444)} se wih> 1,
€r LN h

em que 17 = 1207 Q é a impedancia de onda no espago livre.
O comprimento de onda guiada do modo quasi-TEM da linha de microfita é dado

por

P (4.5)

onde Ay = ¢/ fy é o comprimento de onda no espaco livre na frequéncia de operacao fy. A

constante de propagacao §, que se relaciona com Ag, é dada por

2 w

ﬁ = /l_g = ? €re. (46)

Com a constante 8 dada em (4.6), pode-se calcular a velocidade de fase vy por

w C
V= — =
/ B Aee

e o comprimento elétrico § para um dado comprimento fisico / da linha de microfita:

(4.7)

2r
0=pl=—I, (4.8)
Ag
que é portanto igual a 7/2 quando [ = 1,/4 (um quarto de comprimento de onda), e 7,
quando [ = A4/2 (meio comprimento de onda). Esses sao comprimentos tipicos muito
utilizados em projetos de micro-ondas.

Para uma dada impedéancia caracteristica Z. e constante dielétrica relativa €., a



4.1. FILTROS DE MICROFITA POR RESSOADORES ACOPLADOS 91

razao w/h pode ser expressa por [9]

8eA(e?4 —2)7! se w/h <2,
w
w_ 4.9)
2 -1 0,61 (
h - {(B “D-@2B-1)+Z lln(B -1)+0,39 - ]} se w/h>2,
n - ,
onde
Ze |le+1 €& -1 0,11
= Z¢ 0,23 , 4.10
0V 2 e+l ( e ) (4.10)
6072
B= -2 (4.11)

 ZeE

E importante enfatizar que as linhas de microfita, bem como as de outros circuitos
planares sao alimentadas em suas portas de acesso por conectores SMA cuja impedéncia

caracteristica é de 50 Q.

4.1.2 Ressoadores de microfita

Um exemplo de ressoador de microfita frequentemente utilizado em dispositivos por
ressoadores acoplados é o ressoador quadrado de malha aberta, ilustrado na Figura 4.2a.
Ele consiste em uma linha de microfita de comprimento / = A,/2 dobrada, mantendo uma
distancia g entre suas extremidades, formando um quadrado de malha aberta com lado de
comprimento L = w + (I + g)/4. Ele ressoa com uma frequéncia dada por fy = c/(2[/€),
onde ¢ é a velocidade da luz no vécuo e €. é a constante dielétrica relativa efetiva do
meio, dada por (4.3). A Figura 4.2b mostra o circuito LC equivalente para o ressoador de
microfita. Trata-se de um circuito tanque LC paralelo em que a capacitiancia se concentra
na abertura g do ressoador quadrado de malha aberta, e o indutor, pela propria fita
condutora, que gera o fluxo enlagado pela malha aberta do ressoador. A equivaléncia
entre os circuitos se observa pela analise do campo eletromagnético na estrutura fisica do
ressoador de microfita. Isto é, pode-se verificar que, na ressonancia do modo fundamental,
o ressoador tem sua maxima densidade de campo elétrico na regiao da abertura g e méxima
densidade de campo magnético no lado oposto [9].

A Figura 4.3 mostra quatro possiveis formas de alimentacao utilizadas para resso-
adores retangulares em estrutura planar de microfita, ilustradas, em particular, para o
ressoador quadrado de malha aberta da Figura 4.2a. Na primeira forma de alimentacao
(Figura 4.3a), uma linha de impedancia caracteristica Z. = 50 Q com largura wy,, calculada
por (4.9), esté fisicamente conectada ao ressoador numa posigao t,, localizada a partir de
seu eixo de simetria. Nas trés outras formas de alimentacao, o sinal é transmitido pelo
acoplamento entre linha e ressoador. Na Figura 4.3b, além do parametro de controle asso-
ciado a posicao t;, da linha de alimentacao em relacao ao plano de simetria do ressoador,

cria-se um novo parametro associado ao espacamento g;, entre eles. Esse espacamento
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[

(a) (b)

Figura 4.2: Ressoador quadrado de malha aberta em estrutura de microfita (a) e seu
circuito tanque LC paralelo equivalente (b).

também aparece na forma de alimentacao ilustrada na Figura 4.3c, onde se faz a inclusao
de uma linha de impedéancia caracteristica arbitrariamente maior que 50 Q, de largura
Wiaq (em que laa indica linha de alimentagao acoplada), e formando um L com a linha de
50 Q; bem como para aquela ilustrada na 4.3d cuja linha acoplada encontra-se alinhada
com a de 50 Q. Todos esses parametros indicados nas figuras sao importantes variaveis de

controle na extracao dos fatores de qualidade externos e coeficientes de acoplamento.

Wia Wia > |«

(c) (d)

Figura 4.3: Exemplos de esquemas de alimentacao para o ressoador da Figura 4.2a.

Os ressoadores de microfita utilizados em projetos de dispositivos por ressoadores
acoplados nao precisam necessariamente ser construidos com linhas de 50 Q. Assim como
o espacamento g entre as extremidades do ressoador quadrado de malha aberta, a largura
de linha w com que ele é construido passa a ser também um parametro de controle na
busca pelo dimensionamento que garanta as especificacoes de projeto. Isso possibilita a
reducao de tamanho dos dispositivos formados por esses ressoadores. Como seréd visto
ainda neste capitulo, a posicao e a forma das linhas de alimentacao podem influenciar de

forma significativa a frequéncia de ressonancia dos ressoadores. Eis a razao pela qual a
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cada valor do parametro da posicao da linha de alimentagao, na extracao dos fatores de
qualidade externos, deve-se reajustar as dimensoes dos ressoadores para que operem na

frequéncia prevista no projeto.

A. O fator de qualidade externo

O exemplo a seguir mostra como extrair o fator de qualidade externo de um ressoador
quadrado de malha aberta. Ele foi dimensionado sobre um dielétrico de espessura 1,27 mm
e constante dielétrica relativa ¢ = 10,8, projetado com o esquema de alimentacao da
Figura 4.3a, para operar com uma frequéncia de 1 GHz. O comprimento L da fita do
ressoador ¢ 15,75 mm, sua largura w = 1 mm e espagcamento g = 1 mm, levando-se em
consideragao a presenca da linha de alimentacao numa dada posi¢ao proxima a uma das
extremidade do ressoador. Com essas mesmas dimensoes do ressoador, extraimos, para
comparagao, o fator de qualidade externo para o esquema de alimentacao da Figura 4.3d.
A Figura 4.4a ilustra o atraso de grupo de S1; para diferentes valores da posicao 1;,, de

onde se extraem fy e 7s,,(f0), para a obtencao dos fatores de qualidade externos por

_ 27 fo - 75, (fo)

Q. 1

(4.12)

conforme (3.122). A Figura 4.4b ilustra a curva obtida para Q, como uma fungao de f1,, a
partir da qual se conclui que, nas proximidades da linha de referéncia do ressoador (valores
baixos do parametro f1,) o fator de qualidade externo é alto, e que diminui & medida que
a posi¢ao da linha de alimentagao se aproxima das extremidades. Das curvas de 7g,, da
Figura 4.4a, vé-se que praticamente nao ha deslocamento da frequéncia de ressonancia
quando variamos a posigao f;, (embora devamos lembrar que a presenga dessa linha de
alimentacao também foi o que determinou as dimensoes fisicas do ressoador para operar
com fy = 1GHz). O mesmo nao acontece para a forma de alimentacao da Figura 4.3d,
pois como se pode ver na Figura 4.5a (onde mostramos o atraso de grupo 7s,, como uma
fungao da frequéncia para diferentes valores de g;,), hda um deslocamento na frequéncia de
pico de 7s,, (frequéncia de ressonéncia fp). Esse deslocamento, no entanto, torna-se menor
a medida que se aumenta o espacamento g;, entre o ressoador e a linha de alimentacao,
resultando no aumento do fator de qualidade externo. Isso se confirma na Figura 4.5b,
onde mostramos Q. e f; como uma fun¢ao do espagamento g;,. Da curva de f; aqui
obtida, nota-se que a convergéncia esta em torno de 0,995 GHz, e nao de 1 GHz, valor para
o qual o ressoador foi projetado incluindo a linha de alimentacao ilustrado na Figura 4.3a.
Isso mostra que, de fato, a presenca dessa linha influenciou na obtencao das dimensoes do

ressoador para que ele ressonasse em fy = 1 GHz.
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Figura 4.4: Analise da forma de alimentacao ilustrada na Figura 4.3a. (a) O atraso de
grupo de S11 como uma fungao da frequéncia para diferentes valores do parametro de
controle f4; (b) o fator de qualidade externo como uma fungao de 7.

N
110 o 180 0,995
— 100 - == 8lq =0,3mm || @) . g
| | s g1a = 0,6 mm .~ 160 |-
S 90| - ] to
\—: -—==g214 =0,9mm g 140 |- 0,990 *’?
k= 80 |- —glq = 1,2mm | = 8
& | N 7120 [ Q
. 70 (<3} =
o) @ 0,985 <3
2, 1 T 100 =
z £ c
o0 B = 80 [ 2
@ E 0,980 &
o ) 60 |- S
o | <
= < w0l =
g 4z o119 g
——
<< N .8 206 f <«
< /5 =
0 E“ 0 L L L L L L 1 1 0’970 g
0,90 0,95 1,00 1,05 1,10 03 04 05 06 07 08 09 1,0 1,1 1,2 &
Frequéncia (GHz) 8la (mm)

(a) (b)

Figura 4.5: Analise da forma de alimentagao ilustrada na Figura 4.3d com
Wiaa = 0,5mm. (a) O atraso de grupo de S1; em fungao da frequéncia para diferentes
valores do pardmetro de controle g;4; (b) o fator de qualidade externo Q. e a frequéncia
de ressonancia f; extraida, em funcao de g,.

A frequéncia de ressonancia do ressoador pode ser extraida pela resposta em
frequéncia de |S21|qp desse ressoador se alimentado de forma que o acoplamento entre ele e
suas linhas de alimentagao seja fraco. Isso é possivel porque o valor de frequéncia em que
a perda de transmissao apresenta seu maximo coincide com a frequéncia de ressonéancia do
ressoador em anélise.

Simulagoes eletromagnéticas também mostraram que o fator de qualidade externo
de ressoadores alimentados por linhas acopladas como nos esquemas da Figura 4.3c e
Figura 4.3d cresce com o aumento da largura wy,, e com a diminui¢cao do comprimento
desse trecho de linha acoplada ao ressoador. No caso do esquema de alimentacao da

Figura 4.3b cujo acoplamento entre ressoador e linha é muito fraco até mesmo para
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espacamentos g;, muito pequenos, observa-se um alto fator de qualidade externo para
qualquer posigao f;, da linha. Isso impossibilita a realizagao desse tipo de alimentagao para
a extragao de Q., mas se torna um tipo de alimentacao tutil na extracao dos coeficientes de
acoplamento. Também a forma de alimentacao da Figura 4.3d é bastante util na extracao
dos coeficientes de acoplamento desde que o espacamento g;, seja grande o suficiente para
que a presenca dessa linha nao interfira na frequéncia de ressonancia e no acoplamento

entre os ressoadores, como seré visto a seguir.

B. O acoplamento

Ressoadores de microfita como o que esta ilustrado na Figura 4.2 podem, entao, ser
dispostos lado a lado de forma a estabelecer um acoplamento que depende da orientacao de
cada ressoador e do espacamento s entre eles. O acoplamento ocorre basicamente entre as
bordas dos ressoadores. Segundo Hong e Lancaster [9], devido & intensa densidade do campo
elétrico entre as extremidades que formam o espacamento g de cada ressoador, se eles forem
colocados proximos um do outro de forma que suas aberturas g sejam posicionadas lado a
lado, é possivel obter o acoplamento elétrico entre os ressoadores. De forma equivalente,
se colocados préximos um do outro no lado oposto ao da abertura g, serd possivel
obter o acoplamento magnético entre esses ressoadores. Para qualquer outra posicao
dos ressoadores, pode-se observar que os fluxos magnético e elétrico possuem densidades
equiparaveis, indicando que ambos os acoplamentos estao presentes. A Figura 4.6 mostra
trés exemplos de esquema de acoplamento entre pares de ressoadores quadrados de malha
aberta. Pela analise das linhas de campo dessas estruturas acopladas, qualquer outra
combinagao diferente entre os ressoadores resulta em acoplamento misto [9]. De acordo com
a teoria de acoplamento e considerando o modelo de circuito ressonante para o ressoador
de malha aberta em microfita apresentado na Figura 4.2, os esquemas de acoplamento

apresentados na Figura 4.6 tém como equivalentes os respectivos circuitos da Figura 4.7.

S S S
> | > >
X X X X +Ig1|¢
81 - ¥ 82 ¥ 81 82 - g2
> |«
(a) (b) (c)

Figura 4.6: Pares de ressoadores quadrados de malha aberta com acoplamento elétrico
(a), magnético (b) e misto (c).

Na extragao dos coeficientes de acoplamento, o esquema de alimentacao do par de
ressoadores deve ser aquele cujo acoplamento entre a linha de alimentagao e o ressoador
seja fraco. O acoplamento deve ser fraco o suficiente para que a presenga das linhas
de alimentagao tenham o minimo de interferéncia no acoplamento entre os ressoadores.

Como mencionado anteriormente para os esquemas de alimentagao da Figura 4.3, o baixo
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Figura 4.7: Circuitos equivalentes por elementos discretos dos pares de ressoadores
acoplados da Figura 4.6. Acoplamento (a) elétrico, (b) magnético e (c) misto.

Cc

acoplamento entre um ressoador e sua linha de alimentacao esté associado a um alto fator
de qualidade externo. De acordo com a anélise feita para o fator de qualidade externo
dos ressoadores com essas formas de alimentacao, podemos afirmar que, aquelas que
envolvem linhas acopladas, sao as que devem ser usadas para a extracao dos coeficientes de
acoplamento. Assim, escolhida a linha de alimentacao acoplada (a depender, portanto, da
configuragao de acoplamento desejada), deve-se buscar o valor do parametro g;, a partir
do qual se torna desprezivel o deslocamento em frequéncia. Esse ponto de convergéncia
indica, portanto, que o espagamento g;, nao mais influencia no acoplamento entre o par
de ressoadores.

Para ilustrar a resposta em frequéncia tipica de |S91|qg que um par de ressoadores
acoplados exibe (independentemente do tipo de estrutura em que sao projetados), conside-
remos a configuracao de acoplamento da Figura 4.6b. Dada a simetria desse acoplamento,
¢ conveniente utilizar a forma de alimentacao da Figura 4.3d. Como a extragao dos coefi-
cientes de acoplamento exige que se tenha baixo acoplamento entre a linha de alimentagao
e ressoador, fizemos wy,, = wy, e reduzimos o comprimento dessa linha acoplada para L/2,

em que L = 15,75mm e w = 1 mm (dimensdes ja definidas no item A), conforme mostra a

Figura 4.8.
L/2 Wia
— |
Porta 1 I < — Porta 2
8la w N T
—
x
X X
81 82 L
T T

Figura 4.8: Esquema de alimentagao utilizado na extragao dos coeficientes de
acoplamento do par de ressoadores da Figura 4.6b.

O comportamento de |S21|gp para s = 2mm e diferentes valores do espagamento g;, do
esquema de acoplamento da Figura 4.8 é mostrado na Figura 4.9. Da comparacao entre

essas curvas de |So1|qB, nota-se que: a medida que se aumenta o espagamento entre as



4.1. FILTROS DE MICROFITA POR RESSOADORES ACOPLADOS 97

fpl fp2

! i

T T
—8— giq = 0,5mm
—— gis = 1,5mm
—— g1, =2,5mm | |

814 = 3,5mm
—— g, =4,5mm

o

| |
[
o o
T T

-30

|
S
<=

|
g o
S (e}

|
Q0
=}
T

Perda de transmissao, |S21|aB
|
ot
o

_90 | | | | | | | | |
0,90 0,92 0,94 0,96 0,98 1,00 1,02 1,04 1,06 1,08 1,10

Frequéncia (GHz)

Figura 4.9: Resposta em frequéncia da perda de transmissao do esquema de
acoplamento da Figura 4.8, para s = 2mm e diferentes valores do parametro g;,.

linhas de alimentacao e seus respectivos ressoadores, maior ¢ o decaimento da curva que
une os picos de ressonancia f,1 e fy2; € que o valor do méximo desses picos vai se afastando
de |S21]qg = 0. Para g;, = 4,5 mm, por exemplo, |S21|qp assume respectivamente os valores
-20dB e -15dB para f,1 e fy2. Também observa-se um deslocamento de frequéncia
que é mais acentuado, entretanto, quando g;, varia de 0,5 mm a 1,5mm. A partir de
gla = 2,5mm, nao mais se observa deslocamento em frequéncia. Esse efeito é, todavia,
melhor apresentado na Figura 4.10, onde ilustramos o comportamento da frequéncia f;
correspondente a média aritmética entre as frequéncias de pico f,1 e fy2 extraidos das

curvas de |S21|qB-
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Figura 4.10: Frequéncia de ressonancia f; do par de ressoadores da Figura 4.8 em
fungéo do espagamento g;,. Cada ponto da curva foi calculado pelo uso de (3.108), e com
os valores de f1 e f,2 extraidos das curvas de [S21]qB-

A curva mostra, por exemplo, que a partir de g;, = 2,5 mm, a frequéncia de ressonéancia

atinge valor em torno de 1,002 GHz e se mantém praticamente constante. Essa convergéncia



4.1. FILTROS DE MICROFITA POR RESSOADORES ACOPLADOS 98

indica que, para valores de g;, maiores ou iguais a 2,5mm, o acoplamento entre linha de
alimentacao e ressoador é baixo o suficiente para nao interferir na extracao de kjs em
funcao do espagamento s entre os ressoadores.

Como apresentado no Capitulo 3, vimos que ressoadores acoplados sao considerados
sincronamente sintonizaveis quando ambos os ressoadores do par possuem a mesma
frequéncia natural, e assincronamente sintonizaveis, quando cada um possui sua propria
frequéncia ressonante. Tomando novamente o exemplo do par de ressoadores da Figura 4.8,
consideremos inicialmente que eles sejam sincronamente sintonizaveis, o que nesse caso

implica g1 = g2; e em seguida, assincronamente (g1 # g2).

Ressoadores sincronamente sintonizaveis: A Figura 4.11 mostra a resposta em
frequéncia da perda de transmissao para diferentes valores do espacamento s entre os
ressoadores da Figura 4.8. As curvas foram obtidas com g1 = go = 1,34 mm. Nota-se das
curvas que, conforme se aumenta o espacamento s entre ressoadores, mais proéximos sao
os picos de ressonancia f,1 e fp2 da magnitude de So1. Nesse caso em que os ressoadores
sao sincronamente sintonizaveis, simulagoes para espagamentos ainda maiores mostram
que esses picos de ressonancia se aproximam até se confundirem em um tnico pico, que
corresponde a frequéncia natural de cada ressoador isoladamente (fy = 1 GHz). Isso
acontece quando a distancia entre os ressoadores é grande o suficiente para nao haver mais
nenhum acoplamento entre eles. Esse efeito é previsto matematicamente em (3.107), onde
se pode ver que o coeficiente de acoplamento k se torna menor & medida que as frequéncias

de pico se aproximam.

T T
s =0,5mm

-10 - = m==es=1,5mm ]

_90 |- i ........ s=2,5mm | |
= ———— = 3,5 mm

-30 |- § =emee s =4,5mm |
----- s =5,5mm

|
B
[an)

-

I

|
=
S

|
-
S

|
o)
=)

Perda de transmissao, |S21|qB
|
Ut
o

-90 ‘ ‘
0850 0875 0900 0925 0950 0975 1000 1025 1050 1075 1100 1125 L1150

Frequéncia (GHz)

Figura 4.11: Resposta em frequéncia da perda de transmissao do esquema de
acoplamento da Figura 4.8 com g = go = 1,34 mm, para varios valores do espacamento s.

Para cada valor do espacamento s entre ressoadores, extraimos as frequéncias f,1 e f,2 das

curvas de |S21|gp da Figura 4.11, e calculamos os coeficientes de acoplamento, conforme
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(3.107), por
2 _ 2
k=120 (4.13)
p2 1 Jp1

A curva de acoplamento obtida ligando os pontos correspondentes a cada valor de s para
o qual se calculou k é ilustrada na Figura 4.12a. Os valores de frequéncia de ressonancia
fy calculados conforme a relagao (3.108) pela média aritmética entre as frequéncias de

pico extraidas (também da Figura 4.11), sdo mostrados na Figura 4.12b.
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Figura 4.12: Coeficiente de acoplamento k (a) e frequéncia de ressonancia f; (b) em
fungao do espacamento s, calculados a partir dos valores de f,1 e fy2 extraidos da
Figura 4.11.

Notemos da curva ilustrada na Figura 4.12b que h& uma variagao mais acentuada
da frequéncia de ressonancia f; para espagamentos s que estao entre 0,5mm e 3,0 mm. Isso
acontece por causa da influéncia que esses ressoadores sofrem entre si pela presenga um do
outro. Eis a razao pela qual as curvas da Figura 4.11 apresentam picos de ressonancia nao
equidistantes da frequéncia central fy = 1 GHz para a qual cada ressoador foi projetado
isoladamente um do outro. Conforme o espacamento entre eles aumenta, essa influéncia
vai diminuindo, fazendo com que as frequéncias de pico exibam valores equidistantes de fj
ao se aproximarem. Esse efeito causado na frequéncia de ressonancia de cada ressoador,
quando na presenca um do outro, também se traduz na extracao dos coeficientes de
acoplamento, uma vez que k depende de f,1 e fy2. Para esse caso, entretanto, a variagao
em frequéncia é considerada pequena o suficiente para nao trazer prejuizo em projeto
de filtros, uma vez que a otimizagao de suas dimensoes finais corrigiria esse efeito. A
estimativa mais fiel da curva de acoplamento seria aquela em que, para cada espacamento

s entre ressoadores, fosse redimensionada a abertura g = g1 = go.

Ressoadores assincronamente sintonizaveis: Supondo agora g; = 1,34mm e g2 =

6,5 mm, os ressoadores terao, respectivamente, as frequéncias naturais fy; = 1,0 GHz e
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fo2 = 1,1 GHz. A frequéncia de referéncia fio2 = (fo1 + fo2)/2, conforme definida em (3.109),
sera, entao, fi2 = 1,056 GHz. A perda de transmissao obtida para esse par de ressoadores
assincronamente sintonizaveis é ilustrada na Figura 4.13. Como esperado, as curvas
mostram que os picos de ressonancia f,1 convergem para o valor de fy1, e fy2, para fy2,

conforme s aumenta. De acordo com (3.106), o coeficiente de acoplamento neste caso é
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Figura 4.13: Resposta em frequéncia da perda de transmissao do esquema de

acoplamento da Figura 4.8 com g; = 1,34 mm e go = 6,5 mm, para vérios valores do
espacamento s.

calculado por
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Com f,1 e fy2 obtidos da Figura 4.13, extraimos o coeficiente de acoplamento e a frequéncia

de referéncia f, em fungao do espagamento s. Essas curvas sao ilustradas na Figura 4.14.

—
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Figura 4.14: Coeficiente de acoplamento (a) e frequéncia de referéncia f}, extraida (b),
em func¢ao do espagamento s do par de ressoadores assincronamente sintonizéaveis.
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4.1.3 Exemplo de projeto: Filtro de dois polos

Para elucidar a técnica de extracao dos coeficientes de acoplamento e fatores de
qualidade externos em projetos de dispositivos de microfita por ressoadores acoplados,
apresentamos o exemplo de um filtro passa-faixa de dois polos por ressoadores sincrona-
mente sintonizaveis. Ou seja, os ressoadores possuem iguais dimensoes e, portanto, exibem
a mesma frequéncia de ressonancia fpy, que é a frequéncia central de operagao do filtro.
Ele foi projetado para operar em fy = 1 GHz, largura de banda fracional FBW = 4% e
exibir resposta Tchebyshev com perda de reflexdo de —16,426 dB (ou ondulagao de 0,1 dB)
na banda passante. Para este exemplo, utilizamos ressoadores do tipo quadrado de malha
aberta com uma modificagao na posicao da abertura g, tornando-o assimétrico. O ressoador
modificado é ilustrado na Figura 4.15 em par acoplado para a extragao do coeficiente de
acoplamento, que serd feito mais adiante. A estrutura de microfita utilizada possui camada,
dielétrica com espessura h = 1,27mm e constante dielétrica relativa €. = 10,8. Essas
caracteristicas do substrato levam a linhas de alimentagao com largura w;, ~ 1,05 mm,
conforme (4.9) para Z, = 50Q. Cada malha quadrada que forma os ressoadores possui

lado de comprimento L = 15,75 mm, largura de linha w = 1 mm e abertura g = 1,44 mm.

A. A extracao do coeficiente de acoplamento

A Figura 4.15 ilustra o esquema utilizado para a extracao do coeficiente de acopla-
mento entre os ressoadores. O espacamento entre as linhas de alimentagao e os ressoadores
é de 3,>mm, determinado pela analise de convergéncia mencionada na secao anterior.
A resposta em frequéncia obtida para esse esquema de acoplamento é apresentada na

Figura 4.16 para quatro diferentes valores do espagamento s.

L/2 Wia
< > v
Porta 1 * Porta 2
8la w N
_
L

IR
8 8

Figura 4.15: Esquema utilizado para a extracao do coeficiente de acoplamento.

Note-se que esses valores de frequéncia sofrem variagao mais significativa para o espaca-
mento s entre 0,5 mm e 1 mm, e que rapidamente se observa a convergéncia para o valor de
frequéncia fy = 1 GHz, como mostra a Figura 4.17a. A curva de acoplamento obtida com

os valores extraidos de k é mostrada na Figura 4.17b. A combinacao dessas duas curvas
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Figura 4.16: Resposta em frequéncia obtida para a configuragao de acoplamento da
Figura 4.15 com diferentes espagamentos entre os ressoadores.

mostra que, para um projeto cuja especificacao exige frequéncia ressonante de 1 GHz e
coeficiente de acoplamento entre 0,035 e 0,075, seria recomendével fazer um ajuste na
dimensao g que forma a malha aberta dos ressoadores (ver Figura 4.15) para corrigir esse

valor de frequéncia.
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Figura 4.17: Valores extraidos para a frequéncia de ressonancia f; (a) e para o
coeficiente de acoplamento k (b), em funcdo do espacamento s entre o par de ressoadores
da Figura 4.15.

B. A extracao do fator de qualidade externo

A Figura 4.18 ilustra o esquema de alimentagao utilizado para a extragao do fator
de qualidade externo Q, em termos do parametro de controle #;,. A Figura 4.19a mostra a
resposta em frequéncia do atraso de grupo de S1; em nanossegundos para varios valores da
posicao 1, da linha de alimentacao. Notemos que o valor de frequéncia para o qual ocorre

o valor méximo da curva do atraso de grupo 7s,, de S11 praticamente nao muda quando
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tj, varia, mas as curvas estao ligeiramente deslocadas do valor de frequéncia para o qual
foi dimensionado o ressoador. Isso acontece porque a presenca da linha de alimentacao
influencia na frequéncia de operagao do ressoador, o que pode ser resolvido diminuindo-se o
espacamento g entre as extremidades do ressoador ou aumentando o comprimento do lado
do ressoador. Para esse exemplo optamos por extrair o fator de qualidade externo com
as curvas deslocadas como obtidas na Figura 4.19a para mostrar que esse deslocamento
de frequéncia nao traz prejuizo para a resposta em frequéncia de um filtro com apenas
dois polos. Extraindo entao os valores de méximo do atraso de grupo 7s,,(f;) para varios
valores de #;, (o que corresponde ao valor da frequéncia f; em torno de 1,01 GHz para
todas as curvas) obtemos os valores de Q,, calculados conforme (4.12), mostrados na
Figura 4.19b.

Porta de fia I o

alimentagao

Figura 4.18: Esquema de alimentagao utilizado para a extragao do fator de qualidade
externo Q. de um ressoador quadrado de malha aberta, pelo atraso de grupo de Si;.
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Figura 4.19: (a) Resposta em frequéncia do atraso de grupo de S1; para diferentes
valores da posigao 1, do esquema da Figura 4.18. (b) Fator de qualidade externo e
frequéncia de ressonéncia extraida em fungao de t;,.
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C. O projeto do filtro

Para o filtro de dois polos com as especificagoes detalhadas previamente, os elemen-
tos normalizados do prototipo do passa-baixas [9] sao: go = 1, g1 = 0,8431, g2 = 0,6220 e
g3 = 1,3554. De acordo com o que foi exposto no Capitulo 3, o coeficiente de acoplamento

e fatores de qualidade externos nas portas 1 e 2 sao respectivamente determinados por

FBW
My = , (4.15)
V8182
8081 8283
- - , 4.16
Qa1 =Tpw © Q2= rpw (4.16)

conforme (3.68) e (3.73) com Q. = 1. Para FBW = 4%, temos: Mz = 0,055 € Q.1 =
Q.2 = 21,077. De acordo com a curva de acoplamento da Figura 4.17b, o acoplamento
entre os ressoadores sera k = 0,055 se s = 0,7mm. A Figura 4.19b, por sua vez, mostra
que o fator de qualidade externo nas portas serda Q, ~ 21,077 se a posicao da linha de
alimentacao for ;, = 4,1 mm. Com esses dados e as dimensoes dos ressoadores previamente
obtidas, desenhamos o layout do filtro de dois polos ilustrado na Figura 4.20. Resultados
de simulagao obtidos para a resposta em frequéncia do filtro em termos de sua perda de

reflexao e de transmissao sao apresentados na Figura 4.21.

P I

Porta 1

Wia

l<— Porta 2

Figura 4.20: Layout do filtro de dois polos com ressoadores quadrados de malha aberta
assimétricos.

Como previsto nas especificagoes do projeto, o filtro opera com frequéncia central
em torno de 1 GHz e sua perda de reflexao apresenta dois polos com valor maximo entre
eles em torno de —16 dB na banda passante. Esse resultado foi facilmente obtido sem
que fosse necessario usar qualquer técnica de otimizacao. A seletividade do filtro, exibida
principalmente pela perda de transmissao, esta de acordo com o esperado para um filtro
de Tchebyshev com apenas dois polos. Para esse exemplo simples de filtro, mostramos
apenas uma das possiveis configuracoes de acoplamento, ja que o objetivo aqui era ilustrar
o método utilizado na extracao dos parametros k e Q..

A escolha do ressoador quadrado de malha aberta com a geometria assimétrica

para o exemplo do projeto de filtro aqui ilustrado, deve-se ao maior nimero de possiveis
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Figura 4.21: Resultados de simulagao para a resposta do filtro da Figura 4.20 quanto as
perdas de reflexdo e de transmissao.

configuragoes de acoplamento, se comparada a do ressoador quadrado de malha aberta
simétrico. Ela também serve de base para o projeto do diplexador por ressoadores
quadrados espiralados proposto e construido nesta tese.

A geometria triangular, por possibilitar mais configuragao de acoplamento entre os
ressoadores do que a geometria quadrada, foi também investigada. Propusemos, entao, o
ressoador triangular espiralado [23|, até entdao nao publicado na literatura. Investigamos o
desempenho dessa nova geometria de ressoador e comparamos seu desempenho com o do
ressoador triangular de malha aberta convencional (n&o espiralado) que foi a geometria
basica a partir da qual espiralamos a do ressoador proposto. Esses ressoadores foram
investigados em projeto de filtros de dois [24] e de trés polos [25]. Os filtros de dois polos

foram, também, realizados e testados, o que sera visto no Capitulo 5.

4.2 O Filtro combline em extrutura coaxial

4.2.1 O filtro combline

Os filtros combline (as linhas acopladas lembram um pente) sao filtros passa-faixa,
inicialmente concebidos e publicados por Matthaei, Young e Jones [12]. Operando numa
faixa de frequéncias de 100 MHz a 20 GHz, sao os filtros mais comumente utilizados em
muitos sistemas de comunicagoes e em outras aplicagoes de micro-ondas por exibirem bom

desempenho, linearidade, baixas perdas, e boa resposta diante de sinais espurios.

A. Descricao

A estrutura dos filtros combline consiste numa série de ressoadores TEM de secao

transversal circular ou retangular. A largura de banda e seu desempenho dependem do
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comprimento do ressoador, da distancia entre eles, do acoplamento entre ressoadores
vizinhos e da separacao dos ressoadores ao plano de terra. Sua topologia é ilustrada
na Figura 4.22. As linhas de 1 a n tém uma das extremidades curto-circuitada com a
estrutura metalica do dispositivo e a outra, terminada por um capacitor. Cada ressoador
tem, a principio, comprimento fisico Ag/4, onde Ay é o comprimento de onda de operacao,
e o acoplamento entre os ressoadores vizinhos é predominantemente indutivo. Caso nao
existissem os capacitores e as linhas fossem também aterradas nessas extremidades, nao
teriamos ressoadores e, portanto, nao haveria bandas de passagem da estrutura; ou seja,
todas as frequéncias passariam. As linhas 0 e n + 1 nao sao ressoadores; elas sao as linhas

de alimentacgao conectadas as linhas externas de admitancia caracteristica Y, =Y.

1
T

—
B

B
B
B
)

I
i
I
I
I

Ya Yg=Ya

Figura 4.22: O filtro passa-faixa combline.

Consideremos um dos ressoadores do filtro, ilustrado na Figura 4.23a. Como ele
tem comprimento Ag/4 na frequéncia de ressonancia, conectando-se um capacitor na
extremidade A, as impedancias nos pontos A e B sao mostradas no Diagrama de Smith da
Figura 4.23a. Para levar a impedancia do ponto A a impedancia de um circuito aberto no
Diagrama, o comprimento original da linha de Ag/4 precisa ser reduzido. Assim o novo
trecho de linha conectado ao capacitor corresponde a um ressoador de Ap/4 com uma das
extremidades em circuito aberto e a outra em curto-circuito. A reducao aplicada a todas
as outras linhas do filtro leva a uma redugao também nas suas dimensoes. Isso é uma das
caracteristicas que torna o filtro combline atrativo.

O circuito que melhor representa um ressoador do filtro combline é o RLC paralelo,
indicado na Figura 4.23c. O fator de qualidade sem carga é dado por Qp = wgRC em que
R envolve perdas 6hmicas e dielétricas. Reduzindo-se o comprimento das se¢oes de linha
(menor do que Ap/4), reduz-se R e, portanto, o fator de qualidade Qg, o que compromete
a perda de insercao do filtro. A reducao deve ser feita em niveis tolerdveis para o bom
desempenho da resposta desejada. As equagoes e procedimentos do projeto para o filtro

combline originariamente propostos por Matthei Matthaei, Young e Jones [12]| ja nao sao
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Figura 4.23: Um ressoador do filtro combline da Figura 4.22 (a); o Diagrama de Smith
ilustrando as impedancias dos pontos A (segdo de 1p/4 mais o capacitor) e B
(curto-circuito) (b); e o circuito tanque RLC paralelo representativo do ressoador (c).

mais seguidos. Como o sinal que se propaga pela estrutura o faz por acoplamento entre
os ressoadores vizinhos, a teoria de acoplamento ¢ modernamente preferivel. E é esse
o procedimento adotado nesta tese. Muitos filtros combline sao construidos para uma
frequéncia central fixa de operacao e muitos outros sao eletronicamente ou mecanicamente
sintonizéveis. Os primeiros se utilizam de varactores situados entre as extremidades
dos ressoadores e a parede metalica que funciona como terra do circuito. Os segundos
se utilizam de parafusos enroscados na parede lateral perpendicular aos ressoadores e

funcionam como capacitores variaveis.

B. Projeto do filtro

Como exposto acima, a Teoria geral de acoplamento se presta modernamente para
o projeto de filtros combline. As dimensoes dos ressoadores sao, portanto, obtidas com a
extracao dos coeficientes de acoplamento e dos fatores de qualidade externos. Isto é, o
comprimento dos ressoadores das extremidades do filtro e o espacamento entre cada um
deles e suas respectivas linhas de alimentagao (condutor central do conectores SMA) sao
obtidos pela extracao dos fatores de qualidade externos. O espagamento entre os demais
ressoadores, bem como seus comprimentos, sao obtidos com a extracao dos coeficientes de

acoplamento.

A extracgao do fator de qualidade externo: A Figura 4.24 mostra em perspectiva,
sob dois diferentes angulos de visao, a estrutura utilizada para a extracao do fator de
qualidade externo de um filtro coaxial combline. Ela contém um tnico ressoador e encontra-
se alimentada por dois conectores do tipo SMA. O primeiro deles (ver Figura 4.24a)
apresenta condutor central de comprimento igual ao que sera usado para alimentar o filtro
fabricado. E com esse condutor que se extrai o fator de qualidade externo em funcao

do espagamento em relagao ao ressoador, que terd, assim, seu comprimento determinado.
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O segundo conector, que teve comprimento do condutor central reduzido, encontra-se
a uma maior distancia do ressoador para que tenha um baixo acoplamento entre ele e
essa linha de alimentacao. A estrutura constitui, portanto, uma configuracao de carga
lnica mas com duas portas de alimentacao para se extrair Q, pela perda de transmissao
conforme brevemente discutido no Capitulo 3, e que serd ilustrado mais a diante. A
Figura 4.24b mostra a posicao em relacao ao eixo z em que o ressoador, de espessura Wg
em ambas as direcoes y e z, é fixado na parede lateral da estrutura. Esta com profundidade
3Wg. A Figura 4.25 mostra a vista superior da parte interna da estrutura ilustrando suas

dimensoes.

P
Conectores SMA Ortas Waye

Ve &g
Extragio / Acoplamento \ e
de O, fraco

y

Ressoador

(a) (b)

Figura 4.24: Esquema utilizado para a extragao do fator de qualidade externo no
ressoador de entrada/saida de um filtro coaxial combline. A extrutura é mostrada em dois
diferentes angulos de visdo: (a) posigdo mostra o pino central de cada conector.

Figura 4.25: Vista superior da parte interna da estrutura ilustrada na Figura 4.24.

A distancia entre o condutor central que é a extensao do pino central do conector de
alimentagao e a parede lateral da estrutura metéalica é fixa e mede dcp; a uma distancia
variavel dcg1, encontra-se o ressoador de comprimento Lg;. Ele é precisamente o primeiro
dos demais a compor o filtro coaxial combline que se deseja projetar. A uma distancia fixa

drc2 do ressoador, encontra-se o segundo conector. Ele teve seu comprimento reduzido para
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cerca de 1/4 do comprimento do condutor central que alimenta o ressoador. O comprimento
deste segundo condutor, bem como a distancia dcgs formam o esquema do ressoador com
carga unica. Esses valores sao obtidos de forma analoga ao que foi discutido para os
critérios de convergéncia necessarios para a extracao de k das estruturas de microfita.
Neste caso, a extracao do fator de qualidade externo se da, portanto, pela largura de banda
em —3 dB da resposta de |S21]|gg. Assim, conforme discutimos no Capitulo 3, o fator de

qualidade externo é extraido, conforme (3.133), por:

_Jfo
Qe = Af3aB’ (4.17)

em que fizemos wg = 27 fy. A Figura 4.26 mostra a perda de transmissao obtida para
o esquema da Figura 4.25 com Wg = 37,5mm, tp = 5mm, Wg = 5mm, Lc; = 129 mm,
dcp = 6,35 mm, dcge = 10,85 mm, dceg; = 4,09mm e Lg = 19,57 mm.
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Figura 4.26: Perda de transmissao |S21|qp para o esquema da Figura 4.25 obtida com
dcri =4,09mm e Lg = 19,57 mm.

Variando dcg1, extraimos de cada curva de |Sa1|gg os valores de frequéncia nos pontos de
—3dB, bem como o da frequéncia de ressonancia fy. Com o uso de (4.17), obtém-se, entao,

a curva de Q, ilustrada na Figura 4.27.
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Fator de qualidade externo, Q.

drc1 (mm)

Figura 4.27: Curva extraida para o fator de qualidade externo do esquema da
Figura 4.25 em funcao do espagamento dcg; -

A extragao dos coeficientes de acoplamento: A Figura 4.28 mostra, sob duas pers-
pectivas diferentes, a estrutura 3D de um par de ressoadores acoplados para a extragao
dos coeficientes de acoplamento de um filtro coaxial combline. Como ilustrado na Fi-
gura 4.28a, os condutores internos dos conectores SMA apresentam comprimento reduzido
e encontram-se afastados o bastante dos ressoadores para atender ao critério de baixo
acoplamento entre os ressoadores e as linhas de alimentagao, necessario na extragao dos
coeficientes de acoplamento. A Figura 4.29 mostra a vista superior da parte interna da
estrutura coaxial, ressaltando as dimensoes importantes na extracao de k. As outras

dimensoes sao as mesmas ja mencionadas para o caso das extragao de Q..

Acoplamento Conectores SMA Acoplamento

fraco / \ fraco

Ressoadores

(a) (b)

Figura 4.28: Esquema utilizado para a extragao do coeficiente de acoplamento entre os
ressoadores de um filtro coaxial combline.
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Figura 4.29: Vista superior da parte interna da Figura 4.28.

A Figura 4.30 ilustra a perda de transmissao obtida para a estrutura coaxial
da Figura 4.29, com dcg = 11,496 mm, Lg = 21,434mm e s = 9,306 mm. Considerando
diferentes valores do espagamento s entre os ressoadores, extraimos as frequéncias de
pico da correspondente curva de |Sa21|qp € calculamos, segundo (4.13), os coeficientes de

acoplamento que resultam na curva da Figura 4.31.

0
-20
—40
—60

Perda de transmissao, |So1]qB

,5 2,6 2,7 2,8 29 3,0 3,1 3,2 3,3 34 3,5

~160 | | | |
2
Frequéncia (GHz)

Figura 4.30: Perda de transmissao |S21|qp do esquema de acoplamento da Figura 4.29
obtida com s = 9,306 mm e s = 21,434 mm.
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Figura 4.31: Curva de acoplamento obtida para o par de ressoadores da Figura 4.29 em
funcao do espagamento s entre eles.

4.3 Reconfiguragao de dispositivos de microfita

Esta secao mostra de forma genérica o principio utilizado para a reconfiguragao de
filtros e diplexadores por ressoadores acoplados. Para ilustrar o procedimento envolvido na
reconfiguragao, usamos o ressoador do tipo quadrado de malha aberta da Figura 4.20, que
¢ a geometria bésica utilizada para modelar os ressoadores dos dispositivos reconfiguraveis

apresentados no Capitulo 5. Capitulo 5.

4.3.1 Reconfiguragao de um filtro

Reconfigurar um dispositivo significa realizar altera¢oes em sua geometria de forma
que a nova resposta atenda a caracteristicas desejadas como largura de banda, frequéncia
de operacao etc. Consideremos o filtro de dois polos da Figura 4.32a, que chamaremos
de versao original. Para esta tese, desejamos que a resposta correspondente a perda
de transmissao |S21|qg se desloque em frequéncia para a direita, alterando a frequéncia
central de operacao de fy; para fyo. Para isso, o comprimento de cada ressoador deve ser
reduzido igualmente de um mesmo valor ¢, dimensao esta convenientemente escolhida. A
Figura 4.32b mostra o filtro com sua nova geometria e a Figura 4.33, a resposta simbdlica
de |S21]q para o filtro original e o modificado. Para que a nova resposta ainda atenda as
caracteristicas desejadas, o coeficiente de acoplamento e o fator de qualidade externo, que

naturalmente se alteram, nao podem desviar-se muito do toleravel.
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Figura 4.32: Exemplo ilustrativo para o layout de um filtro de dois polos.
(a) Geometria original. (b) Geometria modificada.
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Figura 4.33: Perda de transmissdo simbolica para os filtros da Figura 4.32.

A redugao no comprimento dos ressoadores é aqui realizada com uso de diodos PIN, como
mostra a Figura 4.34. Quando os diodos estdo polarizados diretamente (estado ON),

eles conduzem normalmente, o que reproduz o estado original do filtro da Figura 4.32a

Quando inversamente polarizado (estado OFF), a se¢@o de linha de transmissao ¢ é excluida
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Figura 4.34: Filtro reconfiguravel pela introducao de diodos PIN.

eletromagneticamente de cada ressoador, reproduzindo o estado do filtro modificado da
Figura 4.32b.

Como sera visto no Capitulo 5, a introdugao de diodo em cada linha de alimentacao,
reduzindo-as simultaneamente com a reducao do comprimento dos ressoadores, produz

significativa melhora no desempenho do filtro reconfiguravel.

4.3.2 Reconfiguracao de um diplexador

Similarmente ao procedimento descrito para a reconfiguracao de um filtro por
ressoadores de microfita acoplados, ilustramos o exemplo de um possivel layout para um
diplexador de quatro ressoadores, e sua reconfiguracao também sugerida com uso de diodos

PIN é apresentada.

O diplexador original: Seguindo a topologia do diplexador de n ressoadores que foi
ilustrado na Figura 3.12, consideremos o diplexador de microfita com geometria ilustrada
na Figura 4.35. Os ressoadores, que se encontram enumerados de 1 a 4 no esquema da
figura, foram propositalmente desenhados de forma que os dois primeiros possuem lados de
mesmo comprimento, e diferente dos demais, ja que um diplexador possui necessariamente
ressoadores assincronamente sintonizaveis. Ou seja, de acordo com a teoria descrita no
Capitulo 3, tanto o ressoador 1, que sera alimentado pela porta de entrada (Porta 1),
quanto o distribuidor (ressoador 2), devem ser projetados para operar com a frequéncia
central fy do diplexador; o ressoador 4, acoplado a linha de alimentacao da porta de saida
3, diz respeito & resposta de |S31|gg. Logo, corresponde a primeira faixa de frequéncia
do diplexador e, por isso, tem comprimento total maior que o dos ressoadores do tronco
(ressoadores 1 e 2); o ressoador 3, por sua vez, encontra-se acoplado a linha de alimentagao
que da acesso a porta de saida 2. Deve ter, portanto, comprimento total menor que o dos
demais ressoadores, ja que esta associado a faixa de frequéncia em que se observa |So21|qB

(banda superior de frequéncia).
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Porta 1

Porta 2 — NN D I < — Porta 3

Figura 4.35: Exemplo de topologia de um diplexador de quatro ressoadores de microfita
com geometria retangular de malha aberta assimétrico.

O diplexador reconfiguravel: A geometria do diplexador ilustrado na Figura 4.35 tem
sua versao reconfiguravel apresentada na Figura 4.36. A resposta simboélica para a perda
de transmissao com os diodos nos estados ON e OFF ¢ ilustrada na Figura 4.37. Assim
como mencionado para o caso do filtro, a resposta simbdlica correspondente ao estado ON
do diodo coincide, a principio, com a resposta que seria obtida para o diplexador com sua

geometria original.

Porta 1

Porta 2 — il D I < — Porta 3

{’3 fl f4

Figura 4.36: Versao reconfiguravel do exemplo de diplexador da Figura 4.35.
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Figura 4.37: Respostas simbolicas para as perdas de transmissao do diplexador
reconfiguravel com os diodos em seus estados ON e OFF.

As dimensoes {1, {o e {3 devem ser convenientemente ajustadas de forma a deslocar a
frequéncia central do diplexador e a frequéncia central de cada uma das bandas dos ramos
Nao foi objeto desta tese criar relagoes de dependéncia de €1, €5 e €3 com o deslocamento
desejavel da faixa de frequéncia dos sinais de saida do diplexador. Similarmente ao que foi

comentado com o exemplo do filtro reconfiguravel, diodos podem ser inseridos nas linhas
de alimentagao para melhorar seu desempenho.
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4.4 Roteiro para realizagao dos dispositivos desta tese

A Figura 4.38 mostra, de forma resumida, os procedimentos para o projeto e

construcao dos dispositivos desta tese.

Circuitos multiportas por

ressoadores acoplados

Ressoadores Ressoadores

sincronamente assincronamente

sintonizaveis sintonizaveis
Filtros em Filtro Diplexadores
microfita combline em microfita

l |

Otimizagao da matriz [M]
pelo Método do Gradiente

Calculo da matriz [M]

por expressoes analiticas

Simulagoes com o CST para extracao

das dimensoes dos dispositivos

Construgﬁo de filtros Construgéo de Constru(;éo de Construgéo de

em microfita um filtro um filtro combline um diplexador

por ressoadores reconfiguravel por impressao em reconfiguravel

triangulares espiralados em microfita tecnologia 3D em microfita
Medigoes

Figura 4.38: Procedimentos para a realizagao dos dispositivos propostos nesta tese.
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4.5 Conclusoes

Este capitulo tratou do projeto de filtros e diplexadores em microfita por ressoadores
acoplados, bem como do projeto de um filtro combline em estrutura coaxial. A extracao
do coeficiente de acoplamento entre ressoadores, bem como do fator de qualidade externo
do ressoador de entrada/saida, para dispositivos por ressoadores acoplados em microfita,
com o auxilio de um software de simulacao eletromagnética, foi também descrita em
detalhes neste capitulo. Procedimentos de reconfiguracao de um filtro de dois polos e
de um diplexador de quatro ressoadores, utilizando diodos PIN, foram descritos. Este
capitulo em resumo direcionou seu contetido para os dispositivos projetados e construidos
durante o periodo da tese cujos resultados das simulagoes e experimentais encontram-se

no Capitulo 5.
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RESULTADOS EXPERIMENTAIS E DE SIMULACAO

5.1 O filtro coaxial combline em tecnologia de impressao 3D

Esta segao descreve um filtro coaxial combline de quarta ordem, com resposta
Tchebyshev, operando na frequéncia central de 3 GHz, com largura de banda fracional
de 3% e perda de reflexao maxima de —20dB na banda passante. Essas especificacoes
resultam nos seguintes valores para os elementos normalizados do protétipo de filtro
passa-baixas correspondente: gg = 1, g1 = 1,1088, go = 1,3062, g3 = 1,7704, g4 = 0,8181
g5 = 1,3554. Esses valores, por sua vez, levam ao calculo dos coeficientes de acoplamento
e fatores de qualidade externos do filtro: Mo = M34 = 0,0273, Moz = 0,021, conforme
(4.15); e os fatores de qualidade externos Q.1 = Q.2 = 31,0467, conforme (4.16). A
alimentacao do filtro é feita pela extensao do pino central do conector SMA de entrada. O
acoplamento inicial se d& entre esse pino e o primeiro ressoador. O sinal de RF se propaga
na estrutura pelo acoplamento, principalmente magnético entre os ressoadores vizinhos. Os
ressoadores possuem comprimento de aproximadamente Ago/4 onde Adgp ¢ 0 comprimento
da onda guiada do sinal TEM propagante na estrutura cujo layout encontra-se descrito
na Figura 5.1a. A mesma estrutura é descrita na Figura 5.1b onde se encontram as
denominagoes de suas dimensoes planares. O espacamento di2 = dsq é obtido pela extragao
do coeficiente de acoplamento My = M3y, com Lg; = Lgy e dog, com Lga = Lgs (por
simetria) pela extragao de Mas. A distancia entre o pino de alimentagao de entrada e o
primeiro ressoador dcgi, igual a dcgy, por simetria, bem como o comprimento Lg; = Lgy
sao obtidos com a extracao do fator de qualidade externo Q,., como descrito no Capitulo 4.
Essas dimensoes internas iniciais sao entao otimizadas no CST para a obtencao da resposta
em frequéncia final desejada. A comparacao entre os valores iniciais das dimensoes internas

descritas na Figura 5.1b e as otimizadas estao mostradas na Tabela 5.1.
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ctores SKLAL

Cone

()

Lp
(b)

Figura 5.1: Estrutura projetada do filtro combline com Lg = 81,86 mm, Wp = 37,5 mm,
Hp =20mm, tg = 5mm, Wg = 5mm e dgcy = dce = dpc = 6,35 mm. (a) Vista em
perspectiva ilustrando os quatro ressoadores juntamente com os condutores internos dos
conectores SMA e (b) vista superior da parte interna do filtro ilustrando as dimensées
planares.

Tabela 5.1: Comparagao entre as dimensoes internas do filtro projetado (antes e depois
da otimizagao no CST) e do filtro fabricado.

Projetado (mm)

Dimensoes Antes da Apos a Medicao
do filtro otimizacdo otimiza¢do  (mm)
Lgi = Lpy 19,57 20,58 20,64
Lis = Lg3 20,62 2154 21,44
dia = d34 11,09 9,67 9,72
da3 11,46 10,90 11,00

dre1 = drea 4,09 3,15 3,00
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Resultados de simulac¢ao para o filtro projetado (com as dimensdes iniciais e
as otimizadas) se encontram no grafico da Figura 5.2, considerando Perfect Electric
Conductor (PEC) o condutor utilizado. A concordéncia das curvas descritas mostra terem

sido os coeficientes de acoplamento e fator de qualidade externo extraidos com razoavel

precisao.
Q
xc:)? 0 : :
g3 -==-|S11l4B, inicial
8 _10 — |Sll |dB7 otimizado N
LR IR N R S/ A S A Y L S IS21laB, ini.Cialtl |
© —— [S21|gB, otimizado
S 30 |
2
Z 40 |
=
2
= 50 |
~
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= —60 |
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g -1 R i
g -80 x 1 1 1 1 x x BN :
A U5 26 2,7 2.8 29 30 3.1 32 33 34 35

Frequéncia (GHz)

Figura 5.2: Resultados de simulagao para o filtro projetado no CST, com metal PEC
em vez de cobre, antes e depois da otimizagao de suas dimensoes internas.

A resposta em frequéncia obtida das simulagoes no CST do filtro projetado com
suas dimensoes otimizadas, considerando PEC o metal utilizado, em comparagao com a
resposta ideal calculada com a matriz [A] é ilustrada na Figura 5.3. Os resultados mostram
uma boa concordancia; ambas as respostas mostram quatro zeros de reflexao precisamente

posicionados.
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Figura 5.3: Resposta em frequéncia obtida das simulagdes no CST do filtro projetado
com suas dimensoes otimizadas, considerando PEC o metal utilizado, em comparagao
com a resposta ideal calculada com a matriz [A].

A fotografia do filtro combline é ilustrada na Figura 5.4, e seus resultados experi-
mentais sao mostrados na Figura 5.5. A regiao ampliada da banda passante de |S21|4B
indica uma perda de transmissao maxima em torno de 0,23 dB para a simulagao e de
0,31 dB para o resultado experimental. Isso corresponde aos valores de fator de qualidade Q
de 2873 e 2131, respectivamente. A degradagao de Q se deve as imperfei¢oes dos conectores
SMA. As curvas apresentam um deslocamento de frequéncia em torno de 12 MHz, que se
atribui as pequenas diferencas entre as dimensoes projetadas e as do filtro fabricado. A

comparacgao entre essas dimensoes pode se feita a partir dos dados da Tabela 5.1.

Figura 5.4: Fotografia do filtro passa-faixa coaxial combline incluindo o par de
conectores SMA.
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Figura 5.5: Resultados experimentais e de simulagao obtidos para o filtro combline. (a)
A perda de transmissdo exibida em trés faixas localizadas de frequéncia. (b) A perda de
reflexdo. A condutividade do cobre foi utilizada nas simulagées.

A massa do filtro sem os conectores e os parafusos de fixagao chega a apenas 57 g,
o que corresponde a 13% da massa de um filtro de cobre macigo (423 g). Os resultados
exibiram excelente concordancia com a resposta simulada no CST. O filtro resultou numa
estrutura peca tnica, sem partes destacaveis, o que diminui sensivelmente as perdas,

facilitando enormemente o fluxo das correntes na superficie interna.

5.2 O ressoador triangular espiralado

Ressoadores triangulares espiralados foram propostos, utilizados no projeto de
filtros e seu desempenho comparado com o do filtro formado por ressoadores triangulares
nao espiralados. Eles sao mostrados na Figura 5.6 na forma de tridangulo isésceles em

estrutura de microfita. O primeiro (Figura 5.6a) é o ressoador triangular de malha aberta
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convencional (ndo espiralado), aqui chamado de Triangular Open-loop Resonator (TOLR),
e é a estrutura béasica a partir da qual obtemos o ressoador espiralado, Triangular Spiral
Resonator (TSR), ilustrado na Figura 5.6b. A estrutura de microfita utilizada possui
camada dielétrica com espessura de 1,27 mm e constante dielétrica relativa de 10,2. Ambos
os ressoadores tém largura de linha w = 1mm e abertura ¢ = 1mm. Para ressonar
em uma frequéncia de 1 GHz, o ressoador triangular nao espiralado tem seus catetos
medindo 20,02 mm, enquanto que o ressoador espiralado possui catetos com 14,45 mm de
comprimento. Quanto maior for o comprimento da espiral, menor deve ser o tamanho
dos lados do triangulo para que sua frequéncia de operacao se mantenha fixa. E esse o
principio que utilizamos em busca da redugao nas dimensoes de dispositivos por ressoadores
acoplados espiralados. Para este caso especifico a redugao na area do ressoador espiralado

foi de 48% em relacao a do nao espiralado.

L L
¥ wto- v
% A =

—>
4 4

(2) (b)

Figura 5.6: Ressoadores triangulares de microfita. (a) Ressoador triangular de malha
aberta original, TOLR. (b) Ressoador triangular espiralado proposto, TSR.

A. Coeficientes de acoplamento

Alguns dos possiveis esquemas de acoplamento formados com os ressoadores trian-
gulares do tipo TOLR sao ilustrados na Figura 5.7a e para os do tipo TSR, Figura 5.7b.
A analise é feita para ressoadores sincronamente sintonizaveis e portanto o acoplamento
entre cada par de ressoadores é calculado por (4.13). As curvas de acoplamento extraidas
para esses esquemas sao ilustradas na Figura 5.8. Cada gréfico se refere a um esquema de
acoplamento entre o par de ressoadores TOLR e o de ressoadores TSR como uma fung¢ao
do espagamento entre eles. As linhas paralelas tracejadas indicam a faixa de valores do
coeficiente de acoplamento para os quais ambos os ressoadores TOLR e TSR apresentam

valores de espacamento s realizaveis.
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Figura 5.7: Esquemas de acoplamento analisados para os ressoadores triangulares
ilustrados na Figura 5.6. (a) TOLR e (b) TSR.
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Figura 5.8: Curvas de acoplamento extraidas para os ressoadores TOLR e TSR
acoplados de acordo com os esquemas da Figura 5.7.

Comparando os graficos da Figura 5.8, vemos que, para todos os esquemas, as
curvas de acoplamento dos pares de ressoadores do tipo TSR estao abaixo das curvas cor-
respondentes as dos pares de ressoadores TOLR. Isso acontece porque, quando espiralamos
os ressoadores, diminuimos a area do fluxo magnético por eles enlagado. Além disso, como
os ressoadores espiralados possuem lados menores que os dos nao espiralados para que eles
operem na mesma frequéncia, fica reduzido o comprimento das bordas onde principalmente
se da o acoplamento. De fato, o esquema de acoplamento 4, onde a interface acoplada é a
da hipotenusa dos triangulos, é o que apresenta maior acoplamento para ambos os tipos de
ressoadores TSR e TOLR. O esquema de acoplamento 3 é o que apresenta menor intervalo
de valores do coeficiente de acoplamento com espacamentos realizaveis para ambos os

pares de ressoadores.

B. Fatores de qualidade externos

O esquema de alimentacao utilizado para a anélise e comparacao entre os fatores

de qualidade externos dos ressoadores TOLR e TSR (pelo atraso de grupo de S11) é



5.2. O RESSOADOR TRIANGULAR ESPIRALADO 127

ilustrado na Figura 5.9. Ou seja, para cada valor da posigao ¢ da linha de alimentacao
dos ressoadores indicados na figura, extraimos Q, conforme (4.12) e obtivemos, portanto,
as curvas de Q, como uma fungao de 5, para o ressoador TOLR (Figura 5.9a) e TSR
(Figura 5.9b).

70 100
63

56
49
42
35
28
21
14

Fator de qualidade externo, Q.
Fator de qualidade externo, Q.

0 1 2 3 4 5 6 7T 8 9 10
Posigdo da linha de alimentagéo, #;, (mm) Posicdo da linha de alimentagao, 7, (mm)

(2) (b)

Figura 5.9: Fator de qualidade externo em funcao da posicao da linha de alimentacao
f14 para o ressoador triangular nao espiralado (a) e o espiralado (b).

5.2.1 Os filtros de dois polos

Os filtros passa-faixa por ressoadores acoplados espiralados TSR e nao espiralados
TOLR foram projetados [19, 24| para apresentarem resposta em frequéncia centrada
em torno de 1GHz, com largura de banda fracional FBW = 4% e caracteristicas de
Tchebyshev com ondulagao de 0,1 dB (ou, equivalentemente, perda de reflexdo maxima
de —16,426 dB na banda passante). Com essas caracteristicas, obtivemos o coeficiente
de acoplamento M = 0,055, conforme (4.15), e os fatores de qualidade externos, Q.1 =
Qe2 = 21,077, conforme (4.16). O esquema de acoplamento escolhido para projetar os
filtros de dois polos é o Esquema 1 das figuras 5.7a e 5.7b cujas curvas de acoplamento
extraidas sao apresentadas na Figura 5.8a. De acordo com essas curvas de acoplamento,
o espagamento s correspondente ao valor de M calculado segundo as especificagoes aqui
desejadas é de aproximadamente 1,61 mm para o ressoador triangular nao espiralado, e de
aproximadamente 1,06 mm para o espiralado. Com respeito ao valor de Q, = Q.1 = Q.2
calculado, as curvas apresentadas na Figura 5.9 mostram que a posigao #;, da linha de
alimentagao para o ressoador nao espiralado (Figura 5.9a) deve ser em torno de 7,82 mm,
e de 11,1 mm para o espiralado, conforme extraido da Figura 5.9b.

Filtros de dois polos por ressoadores do tipo TOLR e TSR, com layout ilustrado na
Figura 5.10, foram simulados, fabricados e testados. A Figura 5.11 mostra os resultados de
simulagao obtidos para a resposta em frequéncia das perdas de transmissao e de reflexao

para ambos os filtros, considerando PEC em vez de cobre como condutor para comparagao
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com a resposta ideal obtida pelo célculo da matriz geral de acoplamento [A]. As curvas
mostram que os filtros apresentam desempenho muito semelhante na banda passante
centrada em fy = 1 GHz e que sa@o muito préximos a resposta obtida pelo calculo da matriz
[A].

1,17 mm
1,61 mm
> <
1,06 mm 1,17mm
—>| |«
| €<—>
7,82 mm le———>]
11,10 mm
(a) (b)
Figura 5.10: Layout dos filtros de dois polos por ressoadores do tipo TOLR (a) e TSR
(b).
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Figura 5.11: Resposta em frequéncia calculada com o uso da matriz geral de
acoplamento [A] e aquela obtida das simulagoes, com o CST, dos filtros de dois polos com
os layouts ilustrados na Figura 5.10, considerando PEC em vez de cobre como o condutor

utilizado.

Resultados de simulacgao para os filtros incluindo perdas: A resposta em frequén-
cia obtida para os filtros com ressoadores TOLR e TSR considerando agora o cobre como
condutor utilizado, com espessura ¢t = 0,036 mm e incluindo perdas no dielétrico sao

mostradas na Figura 5.12.
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Figura 5.12: Perdas de transmissao e de reflexdo, obtidas por simulagdo com o CST,
para os filtros de dois polos com ressoadores TOLR e TSR incluindo as perdas dielétricas,
e cobre como condutor, com espessura de ¢ = 0,036 mm.

Resultados experimentais: A fotografia dos filtros passa-faixa fabricados com res-
soadores TOLR e TSR é mostrada na Figura 5.13, e seus resultados experimentais sao

apresentados na Figura 5.14.

Figura 5.13: Fotografia dos filtros passa-faixa realizados com TOLR e TSR.
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Figura 5.14: Resultados experimentais para as perdas de transmissao e de reflexdao dos
filtros de dois polos da foto exibida na Figura 5.13.

Pequenas diferengas podem ser observadas na comparagao entre resultados de simulagao
(Figura 5.12) e experimentais (Figura 5.14) da perda de reflexdo. O deslocamento em
frequéncia pode ser atribuido aos pequenos desvios no valor da permissividade relativa,
e as diferencas relacionadas aos zeros de reflexao sao possivelmente devidas a pequenas

imperfeigoes provocadas no o processo de solda dos conectores SMA.

5.2.2 Os filtros de trés polos

Filtros de trés polos com ressoadores TOLR e TSR, também com caracteristicas
de Tchebyshev, Lgyg: = —16,426 dB, FBW = 3%, € = 10,2 ¢ h = 3mm, foram projetados
e simulados, mas nao construidos. A intencao em projeta-los era a de também mostrar a
reducao alcancada na area do filtro com os ressoadores TSR quando comparada em relagao
a do filtro com os TOLR. No projeto, os elementos do protétipo do passa-baixas sao
go =1, g1 = 1,0316, go = 1,1474, g3 = 1,0316 ¢ g4 = 1. A Figura 5.15a ilustra o diagrama
do filtro com os ressoadores do tipo TOLR (a) e os do tipo TSR (b). A Figura 5.16
ilustra a resposta calculada com o uso da matriz [A], bem como a resposta para os filtros
com os ressoadores TOLR e TSR. A Figura 5.17, por sua vez, exibe a resposta de cada
filtro considerando as perdas dielétricas (tangente de perdas igual a 0,023) e no cobre
(r = 0,036 mm). Observa-se muito boa concordancia na banda passante para as duas
versoes de filtro, para uma redugao de 64% na area do espiralado em relagao a do nao

espiralado.
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Figura 5.15: Lagyout dos filtros de trés polos projetados com ressoadores TOLR (a) e
TSR (b).
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Figura 5.16: Resposta em frequéncia calculada com o uso da matriz geral de
acoplamento [A] e aquela obtida das simulagoes com o CST dos filtros de trés polos com
os layouts ilustrados na Figura 5.15, considerando PEC em vez de cobre como o condutor

utilizado.
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Figura 5.17: Perdas de transmissdo e de reflexdo, obtidas por simula¢do com o CST,
para os filtros de trés polos com ressoadores TOLR e TSR incluindo as perdas dielétricas,
e cobre como condutor, com espessura de ¢ = 0,036 mm.

5.3 Os dispositivos reconfiguraveis

5.3.1 Os componentes elétricos para a reconfiguragao

A polarizagao do diodo PIN é formado por um circuito RC série implementado
por um resistor de 100€2 e um indutor choke. A fungao do resistor é a de fornecer uma
corrente de 10 mA para cada diodo PIN, quando uma tensao DC de 1V lhe é aplicada. O
indutor choke, por sua vez, tem a fun¢ao de bloquear o sinal de Radio Frequency (RF)

para a linha de polarizacao.

A. O diodo PIN

O diodo PIN utilizado na reconfiguracao dos dispositivos é do modelo BAR 50-02
V. Ele, quando polarizado diretamente, apresenta perda de transmissao muito semelhante
a da ilustrada na Figura 5.18a, que foi obtida no CST Design Studio para o circuito RL
equivalente, também ilustrado na figura. Quando polarizado inversamente, apresenta a
perda de transmissao como aquela exibida na Figura 5.18a, para o circuito RC equivalente

ilustrado na figura.
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Figura 5.18: Perda de transmissao para o circuito equivalente do diodo em polarizagao
direta, RL série com R = 4,817Q e L = 941,6 pH (a) e, em polarizagdo inversa, RC série
com R=761Q e C =129{F (b).

B. O indutor para bloqueio de RF (Choke Inductor)

Foi utilizado o modelo MLK1005S56NJT000 de indutor choke para o bloqueio do
sinal de RF. Ele apresenta indutancia de 62nH e frequéncia ressonante de 2,6 GHz. Seu
circuito equivalente ¢ ilustrado na Figura 5.19. Ele foi obtido no CST Design Studio por
otimizacao do valor de capacitancia que, para o valor de induténcia fixado, resultasse na

frequéncia de ressonancia de 2,6 GHz, como mostra a curva de |S21|qB.-
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Figura 5.19: Perda de transmissao exibida pelo circuito equivalente LC paralelo com
L =56nH e C = 66,97 pF para o indutor choke.

5.3.2 O filtro reconfiguravel

O projeto de um filtro reconfiguravel de dois polos é aqui descrito. A reconfiguragao
é realizada pelo uso de diodos PIN, que, quando polarizados diretamente (estado ON),
mantém o filtro operando na frequéncia central de 2,45 GHz e com as caracteristicas
proximas daquelas para as quais o filtro original foi projetado. A estrutura basica, ou
geometria original, a partir da qual a reconfiguravel é realizada, é projetada com base na
Teoria Geral de Acoplamento. Chamado entao aqui de filtro original, ele tem seu projeto

descrito a seguir.

A. O filtro original

Descricao: A geometria do filtro original ¢ ilustrada na Figura 5.20. Ela consiste em
um par de ressoadores quadrados de malha aberta, assimétricos, ligeiramente modificados

pela introduc¢ao de um trecho de linha de comprimento /., para viabilizar a reconfiguracao.

>l

Porta 1

w Porta 2
iLllua

wy h
“ ‘)ngi : : le——>ll<Wiaa
1 Lojaa |
>l < le—
K] L,

Figura 5.20: A geometria do filtro original.

A estrutura de microfita que abriga o layout do filtro original possui substrato dielétrico

de permissividade relativa €, = 2,17 (CuClad 217) e espessura A = 1, mm. As linhas de
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alimentacao sao entao projetadas com largura wy, = 4,5 mm.

O filtro original foi inicialmente projetado para operar com as mesmas caracteristicas
desejadas para o reconfiguravel. Considerando, entao, o filtro de Tchebyshev com Lgpg: =
—20dB, temos os elementos normalizados do protoétipo de filtro passa-baixas: go = 1,
g1 = 0,6648, go = 0,5445, g3 = 1,2210. Com FBW = 3% e esses valores dos elementos g;,
obtemos o coeficiente de acoplamento M = 0,05 e o fator de qualidade externo Q. = 22,16.
Para projetar o filtro com o layout da Figura 5.20 em fy = 2,45 GHz, consideramos fixos:
o espagamento g;, = 0,5mm, as larguras de linhas w = 1,3mm (para os ressoadores) e
Wiaq = 1,0bmm (para as linhas de alimentagao acopladas), o comprimento L = 12,5 mm
dos ressoadores e o comprimento da linha extra [, = 6 mm. As outras dimensoes foram
determinadas com a extragao do fator de qualidade externo e do coeficiente de acoplamento.
Isto é, ajustando a abertura g que define a malha aberta do ressoador para fazé-lo operar
com esse valor de fy, bem como ajustando o comprimento das linhas de alimentagao Li;4,
e Lojuq acopladas a ele, o fator de qualidade externo Q. foi extraido, e essas dimensoes,
determinadas. Também cuidando para que os ressoadores ressonassem nesse valor de fj
pelo ajuste de sua abertura g, foi obtido o espagamento s entre eles, pela extragao do
coeficiente de acoplamento k. O valor considerado da abertura g para o filtro operar com
frequéncia de 2,45 GHz foi o obtido na extracao de Q., ficando a extragao do coeficiente de
acoplamento responsével apenas pela obtengao do valor de s. Assim, o filtro com a geometria
original foi desenhado (considerando PEC em vez de cobre) e suas dimensoes otimizadas
para se alcancarem as caracteristicas desejadas, o que resultou em Ly, = 5,36 mm,
Lojae = 10,58 mm, g = 2,92mm. Em seguida, foram feitos os testes iniciais com o diodo
no estado ON, o que levou ao deslocamento da frequéncia de 2,45 GHz para em torno
de 2,43 GHz, e ao valor méximo da perda de reflexao na banda passante em torno de
—15dB. Como o interesse neste caso é que o filtro em sua versao reconfigurével apresente
as caracteristicas previamente definidas, fizemos pequeno ajuste no valor de g (responsavel
pelo deslocamento de frequéncia) e de Lyj,, (responsével pelo valor de Lgmax, ja que altera
o valor de Q,), para compensar o deslocamento de frequéncia pela presenca dos diodos.
Os ajustes levaram a Loj,, = 11 mm e g = 3,3 mm, e os resultados da simulagao para as
perdas de reflexao e de transmissao do filtro original, considerando material PEC e cobre

com espessura ¢t de 0,018 mm e 0,036 mm, sao apresentados na Figura 5.21.
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Figura 5.21: Resposta em frequéncia para o filtro original (layout ilustrado na
Figura 5.20). Os resultados foram obtidos com Loz, = 11mm e g = 3,3 mm, e
considerando camada metéalica de PEC e de cobre com espessuras ¢t = 0,018 mm e
t = 0,036 mm.

B. O filtro reconfigurdvel

O principio da reconfiguracao aqui proposta consiste em tornar o filtro original,
acima descrito, um dispositivo capaz de operar em duas bandas distintas de frequéncia.
Como o comprimento dos ressoadores que formam o filtro é o que define sua frequéncia de
operacao, colocar um diodo PIN em cada ressoador seria, a principio, suficiente para isso.
Deslocar a frequéncia de operacao do filtro consiste, todavia, em mudar suas caracteristicas
iniciais de projeto. O coeficiente de acoplamento e o fator de qualidade externo, cuja
extracao foi o que determinou as dimensoes do dispositivo, estariam portanto sendo
também alterados. Corre¢ao no comprimento da linha de alimentagao, por introdugao de
um diodo PIN, para atender ao novo valor do fator de qualidade externo parece entao
necessario. Investigar as consequéncias da insercao dos diodos no filtro por ressoadores
acoplados foi, portanto, a primeira etapa para implementar a reconfiguracao aqui proposta.

A Figura 5.22 mostra o layout do filtro modificado para a inser¢ao de um diodo em
cada ressoador, e sua versao ja incluindo os diodos. Ele foi criado a partir da exclusao de
um trecho de comprimento gz = 1 mm (ver Figura 5.22a) da linha extra [, ja incorporada
aos ressoadores do filtro original. O diagrama modificado para a inclusao do diodo também
nas linhas de alimentagao ¢é ilustrado na Figura 5.23a. Ele mostra o trecho de linha de
comprimento l,; que foi separado do comprimento total da linha de alimentagao com
espagamento criado para a inser¢ao do diodo. O layout incluindo os quatro diodos é

apresentado na Figura 5.23b.
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Figura 5.22: Diagrama do filtro de dois polos para reconfiguragao com diodos apenas
nos ressoadores. (a) Layout com a abertura para os diodos. (b) Layout incluindo os
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Figura 5.23: Diagrama do filtro de dois polos para reconfiguracao com diodos nos
ressoadores e nas linhas de alimentagdo. (a) Layout com a abertura para os diodos. (b)
Layout incluindo os diodos.
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Os resultados de simulagao para os filtros reconfiguraveis com dois (Figura 5.22b)

e quatro diodos (Figura 5.23b), considerando PEC na fita metalica da estrutura, sao

mostrados na Figura 5.24. Da comparacao entre as curvas para os diodos no estado OFF,

nota-se que a perda de transmissao |S21|qp (Figura 5.24a) apresenta melhor seletividade

para o filtro com quatro diodos. Isso se manifesta mais fortemente nas curvas para a perda

de reflexao |S11|q. Essa anélise mostrou que, de fato, a insercao dos diodos também nas

linhas de alimentacao melhora o desempenho do filtro reconfiguravel. O dispositivo final

inclui, portanto, os quatro diodos e

dos diodos e demais componente da reconfiguracao, é descrito a seguir.

seu layout, incluindo também as linhas de polarizacao
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Figura 5.24: Resultados de simulagdo para as perdas de transmissao (a) e de reflexao
(b), obtidas para o filtro reconfigurével com dois (Figura 5.22b) e com quatro diodos
(Figura 5.23b).

Dispositivo final e resultados de simulagao: A Figura 5.25a ilustra o layout do
filtro reconfiguravel incluindo as linhas de polarizacao, que sao os trechos com largura
de linha mais estreitas, 0,5 mm, e onde sao mostrados os espacamentos para inser¢ao dos
componentes de reconfiguracao (diodos, indutores choke e resistores). Entre cada linha de
polarizagao e o trecho de linha do circuito onde elas atuam, existe um espacamento de
0,4 mm, onde sao conectados os indutores choke para garantir que o sinal de radiofrequéncia
nao flua pelo circuito de polarizacao. O layout mostrando cada componente em sua devida
posigao é ilustrado na Figura 5.25b, onde os sinais positivo (em vermelho) e negativo

(em preto) localizados na base quadrada de lado medindo 5mm, indicam o sentido da

polarizacao.
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(b)

Figura 5.25: Layout do dispositivo final incluindo as linhas de polarizagao (a) e layout
com os componentes de polarizagao inseridos.

Os resultados de simulagao do filtro reconfiguravel em sua versao final (Figura 5.25b)
incluindo perdas no dielétrico e trilha metalica de cobre com ¢ = 0,018 mm sao apresentados

na Figura 5.26.
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Figura 5.26: Resultados de simulagao para a perda de transmissao e de reflexao do
filtro reconfiguravel da Figura 5.25b, considerando as perdas no dielétrico e a fita metalica
de material cobre com ¢ = 0,018 mm.

Dispositivo fabricado e resultados experimentais: A fotografia do filtro reconfigu-
ravel é mostrada na Figura 5.27. Os diodos PIN de reconfiguragao estao indicados pela
letra D, os resistores de polarizacao pela letra R e os indutores choke, pela letra L, nas
linhas de polarizagao. Os patches que nao estao soldados a fios sao conectados por fitas
condutoras ao plano de terra da estrutura de microfita. O dispositivo foi testado com os
diodos polarizados diretamente e em seguida, inversamente. Seus resultados experimentais
sao mostrados na Figura 5.28. Quando os diodos estao no estado ON, o filtro opera com
banda passante centrada em 2,45 GHz. No estado OFF, a frequéncia central da banda
passante comuta para um novo valor fy = 2,65 GHz. Esses valores de frequéncia central
coincidem com o dos resultados da simulagao no CST ilustrados na Figura 5.26. O filtro,

entretanto, exibiu perdas além daquelas previstas nas simulagoes.
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Figura 5.27: Fotografia do filtro passa-faixa reconfiguréavel.
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Figura 5.28: Resultados experimentais para o filtro reconfigurével da foto ilustrada
Figura 5.27. (a) Perdas de transmissdo. (b) Perdas de reflexao.
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5.3.3 O diplexador reconfiguravel

Esta secao mostra o projeto de um diplexador de quatro ressoadores, chamado aqui

de diplexador original, a partir do qual criamos uma versao reconfiguravel pela introdugao

de diodos PIN.

A. O diplexador original

O projeto de um diplexador de quatro ressoadores é aqui descrito. O céalculo dos
fatores de qualidade externos e dos coeficientes de acoplamento sao aqui tratados. Estes
ultimos, obtidos por otimizacao da matriz de acoplamento [m]. Apresentamos, portanto, a
matriz de acoplamento otimizada para este caso especifico e as respostas em frequéncia
obtidas a partir da matriz geral [A]. O projeto pode ser aplicado a qualquer tipo de
estrutura ou geometria, desde que apresente a mesma topologia aqui descrita. Nesta tese,
ele é aplicado a uma estrutura de microfita em que os ressoadores envolvidos sao quadrados

espiralados.
A descrigao do diplexador:

As caracteristicas do prototipo. Do ponto de vista pratico, é conveniente
descrever o prototipo de diplexador em termos de sua frequéncia linear f, ja que é nesse
dominio que as respostas em frequéncia de um dispositivo sao apresentadas. O diplexador
aqui proposto foi entao projetado a partir de um protoétipo com frequéncia de corte
f- = 1,2Hz. Isso corresponde, portanto, a frequéncia angular Q. = 27 -1,2rad/s. A largura
de banda BW,q, do prototipo de passa-baixas ilustrada na Figura 3.14 (no dominio da
frequéncia angular w) deve ser, portanto, expressa no dominio de f. Escrevendo BW,q,
de forma explicita, temos: BW,q. = 27 - BW,rrad/s, em que BW,z. = f. —x, com f. e x
dados em Hz. Com f. = 1,2Hz e x = 0,91 Hz, obtemos BW,; = 0,29 Hz (valor importante
no célculo dos fatores de qualidade externos normalizados, conforme foi discutido no
Capitulo 3 e ilustrado na Figura 3.14). O diplexador deve apresentar resposta Tchebyshev
com fungao filtragem de dois polos (n = 2) e perda de reflexdo méaxima Lgmax = —16,426 dB

(ou ondulac@o de 0,1 dB) em cada uma de suas bandas de passagem.

A topologia. Para atender as caracteristicas desejadas do diplexador, ele é
necessariamente composto de quatro ressoadores (diretamente acoplados) e com a topologia
ilustrada na Figura 5.29. Os circulos representam os ressoadores, e as linhas entre eles,
o acoplamento direto. A porta de entrada (porta 1) do diplexador esta conectada ao
primeiro ressoador, enquanto que as portas 2 e 3 estao respectivamente conectadas aos

ressoadores 3 e 4. Por conta disso, os fatores de qualidade externos envolvidos no projeto
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S0 (o1, ge3 € ¢e4. Isto é, cada fator de qualidade externo esta associado ao ressoador que

seré alimentado por sua porta correspondente, conforme vimos no Capitulo 3.

PorIa 1
0
Porta 2 e e e Porta 3

Figura 5.29: Topologia escolhida para o diplexador de quatro ressoadores acoplados. Os
ressoadores sao representados pelos circulos enumerados, e o acoplamento entre eles, pelas
linhas que os conectam.

A matriz [A] do diplexador:

A obtencgao de ¢,;. A simetria exibida pelo diplexador impoe que seus fatores
de qualidade externos nas portas de saida sejam iguais. Uma vez que cada banda de
passagem possui fungao filtragem com n = 2, e considerando a relagao para g, em (3.76),
temos para as portas de saida:

2 2
e+ -9 = ’ 51
o,y @es))ln=z = 8283 (5.1)

de3 = {ed =

onde

(Gex1)|p=2 = 8283

é, conforme (3.74), o fator de qualidade externo correspondente a um filtro de dois polos.
Reescrevendo (5.1) em termos da frequéncia linear, tal como fizemos acima para BW,q_,

temos: 5 5 9

71'.
7 8283 = 283, 5.2
oLt e (5.2)

obtida examinando a rela¢ao (3.77) e as figuras 3.13 e 3.14 com Q = 2z f, para f em Hz, e

4e3 = qe4 =

onde também se considera Q. = 27 - 1 rad/s na resposta ideal ilustrada na Figura 3.13a,
o que implica f, = 1 Hz, como geralmente é usado quando se trabalha com a frequéncia
linear.

De acordo com as caracteristicas desejadas para o diplexador, os elementos nor-
malizados do prototipo de passa-baixas para n = 2 e ondulagao de 0,1, sao [9]: go = 1,
g1 = 08431, go = 0,6220 e g3 = 1,3554, o que leva a gogs = 0,8431. Substituindo, por-
tanto, f, —x = 0,29 Hz e gogs em (5.2), obtemos finalmente ¢.3 = ¢g.4 = 58175. E para o
fator de qualidade externo na porta de entrada do diplexador, temos, conforme (3.75),
Ge1 = Ge3/2 = 29072.

A matriz [m] otimizada. Conforme (3.91), a Fun¢ao Custo ¥ minimizada para

a otimizacao dos coeficientes de acoplamento de um diplexador de quatro ressoadores com
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resposta Tchebyshev é

k=1

2

200f11([A(]Q 2COfll [AGTQp1)]

CIelAA(]QpZ)

Rmax

AA(jQrk)

Z

=1

-

. (5.3)

em que Lgmax = —16,426 dB, g.1 = 2,9072 e a matriz geral de acoplamento é dada por

=0 0 0 1000 0 ma 0 0
) 0 0 0 0 _ 01 00 mia 0  mao3 mog
[AGQ)] = X +jQ —J . (5.4)
0 0 qu 0 0 010 0 mag3 mss 0
00 0 g (000 1 0 mp3 O -—mgs
onde usamos p = jQ e, por simetria, m;; = mj;, mog = mo3 e myy = —mg3z. A matriz [m]

otimizada resultante da minimizagao de (5.3) é dada por

0 1,0676 0 0
1,0676 0 0,2738  0,2738

0 0,2738 1,0175 0

0 0,2738 0 -1,0175

Ela fornece, portanto, os coeficientes de acoplamento normalizados mi2 = 1,0676 e mo3 =
moy = 0,2738.

Matriz [A(jQ)] do protétipo de diplexador. De acordo com (5.4) e (5.5), a
matriz geral de acoplamento a partir da qual obtemos as respostas em frequéncia com as

caracteristicas desejadas para o prototipo do diplexador é, finalmente,

0,344 + jQ —j1,0676 0 0
_ —j1,0676 jQ —j0,2738 —j0,2738
[AGQ)] = . (5.6)
0 —j0,2738 1,072 + jQ — j1,0175 0
0 —j0,2738 0 1,072 + jQ + j1,0175

Ela é a matriz geral de acoplamento do diplexador de quatro ressoadores, obtida com os

valores otimizados de m, para a topologia apresentada na Figura 5.29.
Respostas em frequéncia:

Resposta em frequéncia do protétipo de diplexador. Uma vez conhecida

a matriz [A(jQ)] em (5.6), obtemos as respostas em frequéncia da perda de reflexado
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|S11(jQ)|qB na porta de entrada e das perdas de transmissao [S21(jQ)|qB € |S31(jQ)|qB nas

respectivas portas 2 e 3 do protétipo de passa-baixas do diplexador. Ou seja, a partir das

relagoes
_ 2 cofii([AGQ)])
S11(jQ) =1-—x ) (5.7)
del AA
$31(j) = 2 y co fi3([A(jQ)]) (5.8)
A= VGe14es Ay '
e
2 A(jQ
$31(/2) = co f14([A(j )])' (5.9

NT MY
Obtemos, em funcao da frequéncia linear f, em Hz, a perda de reflexao na porta de
entrada, [S11(f)lap, e as perdas de transmissao, |S21(f)lap, entre as portas 1 e 2, e
|S31(f)]aB, entre as portas 1 e 3. Suas curvas sao ilustradas na Figura 5.30, de onde
obtemos |S31(=1,2)[qg = [521(1,2)|a = 0,1978 dB ~ 0,2dB. Esse valor de ondulagao é
importante para a obtencao das frequéncias de corte das bordas internas das perdas de

transmissao no dominio da frequéncia realizavel, visto mais adiante.

UL
N =
S o

|
[\
o

Parametros S
|
[N}
=

|
w
]

— [S11laB [™

====|S21laB

-4+t e 1S31la | |

_44 | | | | | | | | I
-2,0 -1,6 -1,2 -0,8 -04 0,0 0,4 0,8 1,2 1,6 2,0

|
o
=
T

Frequéncia (Hz)

Figura 5.30: Perda de reflexao |S11(f)|qs e perdas de transmissao |S21(f)las € 1S31(f)laB
do prototipo de diplexador de 4 ressoadores com topologia ilustrada na Figura 5.29.

E ainda, a partir das relagoes:

: 2 cofs3([AGQ)])
S20(jQ) =1-—x

) 5.10
qe3 AA ( )

2 AGQ
S33(jQ) =1 - —x cofu([AGR)])

5.11
ged AA ( )
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2 y co fi3([AG)])
VYedqe3 AA ’

obtemos, respectivamente, as curvas mostradas na Figura 5.31 para as perdas de reflexao

(5.12)

S32(jQ) =

nas portas de saida (|Se2(f)laB € |S33(f)laB), € a isolagao |S32(f)|gp entre elas, também em

funcao da variavel de frequéncia linear f em Hz.

0 T T h o RS [ ‘ =T
", e \\ "o'
_4 | Q_‘ !/ \“ ", —
_8 - .i :'_.- ,“ " |
v 2] ] ¥ i N
[] 1]
z -16 o I‘. -~ _.' B
%—20* ‘_; 1'_: l."': i
E —24 | i i ':: |
<S X -:
g B o .
u "
_32 u :j o i
" — [5321dB
— = - u ’ -
36 : T 0 ---- |S22lap
—40 ' i IR R PO IS33las |
—44 | | HE | | [ | I
-2,0 -1,6 -1,2 -0,8 -0,4 0,0 04 0,8 1,2 1,6 2,0

Frequéncia (Hz)

Figura 5.31: Perdas de reflexao |Soo(f)|aB € |S33(f)|las nas portas de saida, e isolagao
entre elas, |S32(f)]as, do prototipo de diplexador de 4 ressoadores com a topologia
ilustrada na Figura 5.29.

Resposta em frequéncia do diplexador realizavel. Usando agora a trans-

formacao em frequéncias do prototipo de passa-baixas para o passa-faixa

Q= P (@ @)
FBW \wg w

com
FBW = (w2 — w1)/wo

Wy = Yywiw2,

para o protoétipo de diplexador, conforme vimos no item B da Subsegao 3.2.3, e onde
Q. =2nf, com f. = 1,2Hz. Usando w = 27 f, com f em GHz, temos, portanto: wy = 27 fi

e wy =21 - fo, com fi e fo em GHz. Isso leva a
FBW = 2nfo - 2nf1)/2n fo = (f2 = f1)/ fo (5.13)

e 2nfo = 2m+/ fifo- Logo,
Jo=~fife (5.14)

A faixa de frequéncia de operagao escolhida para o diplexador original foi a da banda S (2
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a 4 GHz), utilizada pelos radares meteorologicos e por alguns satélites de comunicagao.
Assumindo, entdo, fi = 2,32GHz e f; = 2,67 GHz, obtemos, respectivamente, de (5.13) e
(5.14), a frequéncia central fy = 2,489 GHz do diplexador, e sua largura de banda fracional
FBW = 14%.

Considerando, por fim, a transformagao da matriz [A(jQ)], em (5.6), na matriz
[A(j27 f)], com f em GHz, obtemos, por exemplo, |S11(f)las, [S21(f)las, [S31(f)las e
|S32(f)|ap, conforme (5.7-5.9) e (5.12), respectivamente, agora no dominio da frequéncia
realizavel f, em GHz. Com os parametros S assim expressos, obtemos, finalmente, as
curvas dos coeficientes de transmissao e de reflexao, em fungao, portanto, da frequéncia
realizével do diplexador, apresentadas na Figura 5.32. Das curvas de |S31(f)|aB € |S21(f)|aB,
obtemos, respectivamente, f, ~ 2361 GHz e f, ~ 2623 GHz. Com f e f;, obtemos a
frequéncia central fy; = \/E = 2,3405 GHz e a largura de banda BWy, s, = 41,2 MHz
da primeira banda do diplexador (correspondente a [S31(f)|qB), € com f; e fa, obtemos
fo2 = W = 2,6466 GHz e BWj, s, = 46,6 MHz, o que corresponde a [So1(f)laB-

0 )
4 — [S11laB |
| --=-1S21lap | |
S A Y N O 1S31 4B
A -12 - [Ss2las | |
%} _16 | \“ ’.' |
5 90l LI N
B
g 24| :
o]
g -28) s .
vy L, s
_36 | - \\\ ~§.~- |
_40 [~ ’ . "‘ \%% e -
—44 £ | £ | | Bt | o, ™
2,0 2,1 2,2 2,3 24 2,5 2,6 2,9 3,0

Frequéncia (GHz)

Figura 5.32: Perda de reflexao |S11(f)|as, perdas de transmissao [S21(f)las, |S31(f)laB €
|S32(f)ap (isolagdo) do diplexador de 4 ressoadores com a topologia ilustrada na
Figura 5.29.

Obtencao de M;; e Q,: Com a frequéncia de corte f. = 1,2Hz e a largura de banda
fracional FBW = 0,14, obtemos os valores desnormalizados dos coeficientes de acoplamento:
Mo = myo - (FBW/f.) = 0,1251, Moy = Mo3 = mos3 - (FBW/f.) = 0,0321, e dos fatores de
qualidade externos: Q.3 = Q4 = Gesa - (fo/FBW) = 49,6162 e Q.1 = 24,8081.

A geometria do diplexador original: A Figura 5.33 ilustra o layout do diplexador
original cujas dimensoes foram obtidas com a extragao dos coeficientes de acoplamento e
dos fatores de qualidade externos. O substrato dielétrico que forma a estrutura de microfita
do diplexador é o CuClad 217 (com tangente de perda de 0,0009) da Rogers Corporation,

de espessura d = 1,5 mm, constante dielétrica ¢ = 2,17. Com essas caracteristicas da
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estrutura de microfita, obtemos para a largura das linhas de alimentagao w;, = 4,5 mm. Os
quatro ressoadores sao formados por malhas quadradas de largura w = 1,3 mm e com lado
de comprimeto L = 11,7 mm, espiraladas convenientemente para se atingirem as frequéncias
de operacao de cada ramo do diplexador. De acordo com o que foi definido acima, os
ressoadores 1 e 2 sao projetados para ressonar com fy = 2,489 GHz, o ressoador 3, com
fo2 = 2,6466 GHz, e o 4, fy1 = 2,3405 GHz, que é a frequéncia de ressonancia mais baixa
e, por isso, é o ressoador mais espiralado. Os espacamentos entre os ressoadores, obtidos
com a otimizacao das dimensoes do layout da Figura 5.33 no CST, foram dj2 = 0,646 mm,

doz = 1,839 mm e doy = 1,989 mm. As demais dimensoes sao apresentadas na Tabela 5.2.

Porta 1

%glal

1
Logaa

>
Llluu4
Porta 2 <—d
3 2 4 Porta 3

| le———>| > <
L 84
—>| |«

das

Figura 5.33: Layout do diplexador original.

Tabela 5.2: Dimensoes finais, em milimetros, do diplexador original, obtidas por
otimizacao das dimensodes iniciais resultantes da extracdo dos coeficientes de acoplamento
e fatores de qualidade externos.

I 8 8lai Litaai  L2iaai
1 2364 0,53 8,730 11,177
2 2177 - - -

3 3328 070 5312 6,028
4 2383 0,70 7,874 5991

A linha correspondente a i = 2 da tabela apresenta apenas valor para go, uma vez que as
outras dimensoes estao relacionadas as linhas de alimentagao, que nao estao presentes no
ressoador distribuidor (ver Figura 5.33).

A Figura 5.34a ilustra os resultados de simulagoes da perda de reflexao [S11|gp na

porta de entrada (Porta 1) e das perdas de transmissao |So1|qB € |S31lqB para o diplexador
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com a geometria apresentada na Figura 5.33. A Figura 5.34b, por sua vez, mostra os
resultados obtidos para as perdas de reflexao |Soslqg € |S33lqp nas portas de saida, e
a isolacao |S32|qp entre elas. Esses resultados foram obtidos considerando o substrato
dielétrico e metal sem perdas para fins de comparacao com as respostas em frequéncia

obtidas por otimizag¢ao da matriz de acoplamento.
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Figura 5.34: Resultados de simulacao obtidos para o diplexador original, com geometria

ilustrada na Figura 5.33, considerando dielétrico sem perdas e material condutor perfeito

(PEC). (a) Perda de reflexao |S11|qp na porta de entrada e perdas de transmissao |So21|qB

e |S31]as- (b) Isolac@o |S32|gp entre as portas de saida, e as perdas de reflexao |Soz|ap €
|S33]as em cada uma delas.

Para melhor comparacao entre os resultados dos parametros de espalhamento
obtidos com a otimizacao da matriz de acoplamento e aqueles obtidos para o diplexador
com os ressoadores de microfita ilustrados na Figura 5.33, mostramos em um tnico gréfico,
na Figura 5.3ba, as curvas de |S21|aB € |S31]qB, € na Figura 5.35b, as curvas de |S11|4B

e |S32]lq, para ambos os resultados, de simulacao e da otimizacao da matriz [A]. Da
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comparagao, nota-se, por exemplo, que o resultado de simulacao obtido para a perda de
transmissao [Sa1|qp apresentou resposta mais proxima da ideal (obtida com a otimizagao
de matriz de acoplamento), que a curva correspondente a |S31]|qp. Os resultados como um

todo sao, entretanto, bastante compativeis.
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Figura 5.35: Comparacao entre os resultados obtidos com a otimizacao da matriz de
acoplamento (curvas em vermelho) e os de simulagdo obtidos para o diplexador com a
geometria ilustrada na Figura 5.33 (curvas em preto). (a) Perdas de transmissao |Sa1|qp €
|S31]las. (b) Perdas de reflexdo |S11|gg na porta de entrada e isolagao |Ss2|qp entre as
portas de saida.

Atencao especial foi dada ao espacamento g;,1 do diplexador original, em busca de
uma perda de reflexao com maximo em torno de —20 dB mais baixa para compensar as
perdas provenientes da reconfiguracao. Verificamos, entao, o comportamento das curvas
de |S11|gs mostradas na Figura 5.36b e das perdas de transmissao (Figura 5.36a) para trés

valores de gj,1.
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Figura 5.36: Resultados de simulagao obtidos para o diplexador original com trés
diferentes valores do parametro g;,1. (a) Perdas de transmissao |S21|ap € |S31las, e (b)
perda de reflexao |S11]qp na porta de entrada.

As curvas mostram que, a medida que o espagamento diminui de g;,1 = 0,53 mm (valor
para o qual se atingiram as especificagoes do diplexador) para g;,1 = 0,40mm, Lgmar
cai para valores em torno de —24 dB, e sem prejuizo da seletividade, como mostram as
curvas da Figura 5.36a. Consideramos, assim, g;,1 = 0,40 mm para o projeto do diplexador
original, a partir do qual é projetado o diplexador reconfiguravel, o que seré visto a seguir.

As respostas em frequéncia para as perdas de transmissao [S21]|qg € |S31las € de
reflexao |S11]|qp para o diplexador original com g;,1 = 0,40 mm sao mostradas na Figura 5.37.
Elas foram obtidas considerando a tangente de perda de 0,0009 no dielétrico, e as trilhas
metalicas em cobre com espessuras de t = 0,036 mm e ¢ = 0,018 mm. Como seré visto a
seguir, o diplexador reconfiguravel foi fabricado em estrutura de microfita com cobre de
espessura ¢ = 0,018 mm. Assim, os resultados de simulacao obtidos para os Parametros S
em que se considerou esse valor de ¢ servirao de base para a comparagao com as respostas

em frequéncia obtidas para o dispositivo final com diodos no estado ON de polarizagao.
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Figura 5.37: Resultados de simulacao para o diplexador original com g, = 0,40 mm,
incluindo as perdas dielétricas e considerando fita metéalica de cobre com espessuras ¢ de
0,018 mm e 0,036 mm, para comparacao de desempenho. (a) Perdas de transmissao
1S21laB € [S31las. (b) Perda de reflexao |Si1]qs-

B. O diplexador reconfigurdvel

Assim como no caso do filtro reconfiguravel, a reconfiguragao do diplexador comega
pela analise de seu desempenho quando inserimos diodos também nas linhas de alimentacao.
Analisamos, entdo, trés configuragoes iniciais com a introdugao de diodos PIN (sem os
demais componentes da reconfiguragao): 1) nos ressoadores (4 diodos); 2) nos ressoadores
e nas linhas de alimentagao 2 e 3 (6 diodos); e 3) nos ressoadores e nas trés linhas
de alimentacao (7 diodos). O layout do diplexador em cada um desses expedientes de
reconfiguracao é mostrado nas figuras 5.38, 5.39 e 5.40, em que no item (a) mostramos
layout ilustrando o espagamento gz = 1 mm criado para inserir o diodo, e em (b), o layout

jé incluindo os diodos.
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;324

(2)

(b) Layout com 4 diodos

Figura 5.38: Diplexador modificado pelos cortes nos ressoadores para criar a abertura
necessaria para a insergao dos diodos PIN (a), e o layout incluindo os quatro diodos (b).

- -
J' Sih :
3 2 4 3 2 4

(a) (b) Layout com 6 diodos

Figura 5.39: Diplexador modificado incluindo cortes também nas linhas de alimentacao
2 e 3 para a inserc¢ao dos diodos PIN (a), e o layout ja incluindo os seis diodos (b).

¥
1

:324

(a) (b) Layout com 7 diodos

Figura 5.40: Diplexador modificado incluindo cortes também nas trés linhas de
alimentagdo para a inser¢ao dos diodos PIN (a), e o layout incluindo os sete diodos (b).
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Figura 5.41: Resultados de simulacao obtidos para o diplexador reconfiguravel usando 4,

6 ou 7 diodos, com os layouts respectivamente ilustrados nas figuras 5.38b 5.39b e 5.40b,

considerando camada metalica com material PEC e os diodos nos estados ON/OFF de
polarizacdo, em comparagao com a resposta do diplexador original. (a) Perdas de
transmissao |S21|ap € |Ss1las, € (b) perda de reflexdo [S11]qp na porta de entrada.

Dispositivos finais e resultados de simulagao: Os resultados de simulacao aqui
apresentados para o diplexador reconfiguravel com seis e com sete diodos foram obtidos
considerando as perdas no dielétrico e as trilhas condutoras com material cobre de espessura
t =0,018 mm.

Reconfiguragao com 6 diodos. O diagrama final do diplexador reconfiguravel
com seis diodos é ilustrado na Figura 5.42a. O circuito inclui as linhas de polarizagao
devidamente posicionadas para garantir o minimo de influéncia no dispositivo. A pola-
rizagao direta dos diodos é indicada pelo sinal positivo em diversos pontos do layout da

Figura 5.42b, em que sao também incluidos todos os componentes necessarios para a re-
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configuracao. A polaridade negativa é indicada pelo respectivo sinal nos pontos adequados

do layout da figura. Os resultados de simulagao encontram-se plotados na Figura 5.43.

14 87I

(a)
22 B
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=] =] =]
2} iz iz 2
(b)

Figura 5.42: Diagrama final do diplexador reconfiguravel com 6 diodos. (a) Layout do
circuito RF com as linhas de polarizagdo. (b) Layout do dispositivo final incluindo
também os componentes para a reconfiguragao.
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Figura 5.43: Resultados de simulagao obtidos para o diplexador reconfigurével em sua
versao final usando 6 diodos (Figura 5.42b), considerando as perdas no dielétrico e as
trilhas metélicas de cobre com espessura 7 = 0,018 mm. (a) Perdas de transmissao |S21|ap
e |S31]aB, e (b) perda de reflexao |S11]|qp na porta de entrada.

Reconfiguragao com 7 diodos. O layout do diplexador reconfiguravel para im-
plementacao com sete diodos incluindo as linhas de polarizacao é ilustrado na Figura 5.44a.
O diagrama do dispositivo em sua versao final incluindo todos os componentes para a
reconfiguragao ilustrando o sentido da polarizagao é mostrado na Figura 5.44. Os resultados
de simulacao obtidos para as perdas de transmissao |S21]|qg € |S31]qB, € para a perda de
reflexao |S11|gp na porta de entrada desse dispositivo sao apresentados na Figura 5.45 em
comparagao com as curvas obtidas para o diplexador original com espessura de cobre de
0,018.
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Figura 5.44: Diagrama final do diplexador reconfiguravel com 7 diodos. (a) Layout do
circuito de RF com as linhas de polarizagao. (b) Layout do dispositivo final incluindo
também os componentes para a reconfiguragao.
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Figura 5.45: Resultados de simulagao obtidos para o diplexador reconfigurével em sua
versao final usando 7 diodos (Figura 5.44b), considerando as perdas no dielétrico e as
trilhas metélicas de cobre com espessura ¢t = 0,018 mm, em comparagao com a resposta do
diplexador original. (a) Perdas de transmissao |So1l|ag € |S31laB, € (b) perda de reflexao
|S11]as na porta de entrada.
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Dispositivos fabricados e resultados experimentais:

Reconfiguracao com 7 diodos. A fotografia do diplexador com 7 diodos é
ilustrada na Figura 5.46. Similarmente ao que foi feito no filtro, os diodos sao representados
pela letra D, os indutores pela letra L e os resistores, pela letra R. As setas visiveis na
fotografia indicam a existéncia de um orificio por onde um filamento condutor liga o
circuito de polarizagao ao plano de terra. Os demais terminais negativos do circuito de
polarizagao, patches (que nao estdo conectados a fios) sdo ligados ao plano de terra por
fitas condutoras. O dispositivo foi testado para os diodos nos dois estados de polarizacao

e seus resultados experimentais se acham ilustrados na Figura 5.47.

c 3 4 S 6 7 8 9 ©

Figura 5.46: Fotografia do diplexador reconfiguravel com 7 diodos.



5.3. OS DISPOSITIVOS RECONFIGURAVEIS 160

..... |S21 B, Diodo ON
........ |S21 laB, Diodo OFF
—— |S31laB, Diodo ON
----1831l4B, Diodo OFF

-10 | N

Perdas de transmissao
|
[\~
o

_30 .
e
-40 e ”™ | | | | | | kY OIS
2,0 2,1 2,2 2,3 2,4 2,5 2,6 2,7 2,8 2,9 3,0
Frequéncia (GHz)
(a)
0 T
m
=
)
5
s
W
<0}
=
o)
—
o]
<
<
o
g \ ! Diodo ON
A NS ----Diodo OFF
10 | | | |
2,0 2,1 2,2 2,3 24 2,5 2,6 2,7 2,8 2,9 3,0

Frequéncia (GHz)
(b)

..... |S22gB, Diodo ON

........ |S22]aB, Diodo OFF

— |S33]aB, Diodo ON

- |S33‘dB7 Diodo OFF
I

Perdas de reflexao

_20 | | | | | | 1
2,0 2,1 2,2 2,3 24 2,5 2,6 2,7 28 29 3.0

Frequéncia (GHz)
(c)

Figura 5.47: Resultados experimentais para o diplexador reconfiguravel com 7 diodos

da foto ilustrada Figura 5.46. (a) Perdas de transmissio |Sa1|qap € |S31laB; (b) perda de

reflexdo |S11|ap na porta de entrada; e (c) perda de reflexdo |Saz|ap na porta 2 e |Ssslan
na porta 3.
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5.4 Conclusoes

Este capitulo relatou essencialmente resultados de simulagao e experimentais obtidos
para o filtro combline, para os espiralados e para o filtro e diplexador reconfiguraveis. O
filtro combline, com resposta Tchebyshev, em estrutura coaxial, foi projetado segundo a
Teoria Geral de Acoplamento, construido pela técnica Stereolithography Apparatus (SLA)
de impressao 3D e medido. Resultados excelentes foram alcancados quando comparados
com os de simulagoes realizadas no CST. O ressoador triangular espiralado, em microfita,
foi proposto visando a reducao de tamanho de dispositivos por ressoadores acoplados, e seu
desempenho foi testado no projeto de filtros de dois e de trés polos. O filtro de dois polos
também com resposta Tchebyshev, para a banda centrada em 1 GHz, foi projetado no CST,
construido e testado. Seu desempenho na banda passante mostrou grande concordéancia
com outro filtro de mesmas especificacoes, mas com o uso de ressoadores triangulares nao
espiralados. Ele apresentou uma redugao de 48% em sua area construida em relagao a do
nao espiralado. O filtro de trés polos, com resposta Tchebyshev centrada em fy = 900 MHz,
foi projetado e simulado, mas nao construido. Resultados das simulagoes com o CST
mostraram boa concordancia com os resultados do filtro nao espiralado com as mesmas
especificagoes. Reducao de 64% em sua area construida foi alcancada em relacao a do nao
espiralado.

Um filtro de dois polos, projetado com ressoadores quadrados de malha aberta, foi
reconfigurado com o uso de diodos PIN inseridos nas linhas dos ressoadores, bem como
em suas linhas de alimentagao. Quando simulado no CST com os diodos inicialmente
polarizados no estado ON, o filtro operou com a banda centrada em 2,45 GHz. Comutando
para o estado OFF, ele passou a operar na frequéncia central de 2,65 GHz. Construido o
filtro, exibiu boa concordancia quanto ao deslocamento da banda passante, mas apresentou
perdas além daquelas previstas nas simulagoes.

E finalmente foi realizado um diplexador reconfigurdvel, em microfita, com qua-
tro ressoadores quadrados espiralados, projetado para operar nas bandas centradas em
2,37 GHz e 2,63 GHz, quando no estado ON dos diodos; e nas bandas 2,43 GHz e 2,73 GHz,
quando no estado OFF. As simulacoes mostraram inicialmente que, inseridos diodos PIN
nos ressoadores apenas, acentuada alteracao na resposta do diplexador era observada
quando na comutagao dos estados dos diodos. Diodos adicionais foram inseridos no circuito,
desta vez nas linhas de alimentagao. Com isso houve melhora no desempenho do diplexador.
Ele foi construido e medido. Observou-se que, na comutacao de estados dos diodos, as
bandas de operagao se deslocaram de 2,33 GHz e 2,60 GHz, quando no estado ON dos
diodos, para 2,39 GHz e 2,68 GHz (no estado OFF), o que nao ocorreu dentro do previsto
nas simulagoes. Observou-se, tanto para o filtro quanto para o diplexador reconfiguraveis,
que as perdas de transmissao se mantiveram altas, além do esperado (mais negativo,

|S21]aB)- Isso se deve principalmente a resisténcia presente nos diodos e nos indutores
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choke. A solda utilizada é também mais um fator de perdas, bem como a transi¢cao entre

os conectores SMA e as linhas de 502 utilizadas nas portas dos dispositivos.
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CONCLUSOES E TRABALHOS FUTUROS

6.1 Conclusoes

Esta tese teve como objetivo o projeto e realizacao de filtros e diplexadores por
ressoadores acoplados em estruturas de microfita e coaxial. Todo o estudo e realizagao dos
dispositivos foi feito com base na Teoria Geral de Acoplamento, sempre visando contribuir
para a simplificacdo dos circuitos (dispositivos reconfiguraveis) que formam os sistemas de
telecomunicagoes modernos, bem como visando & redugdo em suas dimensoes (ressoadores
espiralados) e peso (impressao 3D). Podemos destacar os seguintes aspectos originais,

realizados nesta tese:

1. Projeto, simulacao e construcao de um filtro passa-faixa combline em tecnologia
de impressao 3D. O filtro foi projetado e construido para quatro polos, com resposta
Tchebyshev, largura de banda de 3%, frequéncia central de 3 GHz e perda de reflexao
méxima na banda passante de —20dB. Foi construido pela técnica de SLA e revestido,
posteriormente, com camada de cobre de espessura 25 um e resultou em um dispositivo leve,
compacto, e de excelente desempenho. Foi o primeiro filtro combline em estrutura coaxial,

publicado, construido na faixa inferior de micro-ondas com a tecnologia de impressao 3D.

2. Proposta de ressoadores triangulares espiralados para o projeto de dispositivos
por ressoadores acoplados visando a redugao de tamanho. Proposta de filtros passa-faixa
em microfita, utilizando ressoadores triangulares espiralados. Um filtro de dois polos
formado por ressoadores triangulares espiralados foi projetado e construido para a banda
centrada em 1 GHz. Outro filtro de mesmas especificagoes, mas formado por ressoadores
triangulares nao espiralados foi construido para comparacao. O primeiro filtro apresentou
respostas, na banda de frequéncia para a qual foi projetado, em excelente concordancia
com as do segundo. Sua area construida alcancou uma redugao de 48% em relagao a
area do nao espiralado. Um filtro de trés polos, formado por ressoadores espiralados,
foi simulado no CST e seu desempenho comparado com o de um outro para as mesmas
especificagoes, mas com ressoadores nao espiralados, e o resultado foi também de grande

concordancia na banda passante. Nao foram, entretanto, construidos, uma vez que a
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intencao era de verificar se para um ntmero maior de ressoadores, reducao similar seria
possivel ser alcancada . As simulagoes revelaram que a reducao alcancada na area do

espiralado, caso fosse construido, seria de 64% da area do nao espiralado.

3. Proposta de um filtro passa-faixa de dois polos, reconfiguravel em microfita.
Foi projetado e construido utilizando diodos PIN na reconfiguracao. Quatro diodos PIN
foram utilizados, dois dos quais inseridos nas linhas dos ressoadores e dois outros em suas
linhas de alimentacao. Verificou-se, a partir de simulagoes no CST, que a insercao dos
diodos também nas linhas de alimentagao poderia melhorar a resposta do filtro em relagao
aquela quando apenas diodos nos ressoadores fossem inseridos. Quando realizado e medido,
o deslocamento das bandas de frequéncia se deu conforme previsto na simulacao, mas as
perdas ficaram acima do esperado. A insercao de diodos nas microfitas, bem como de
indutores choke (bloqueio de RF para o circuito de polarizagao) contribuiram para as

perdas alcancarem valores acima do esperado.

4. Proposta e realizacao de um diplexador, reconfiguravel em microfita, utilizando
também diodos PIN. Foi projetado para operar nas bandas centradas em 2,37 GHz e
2,63 GHz quando os diodos estao em estado ON, e nas bandas 2,43 GHz e 2,73 GHz com
os diodos no estado OFF. Similarmente ao que foi observado com o filtro reconfiguravel,
a inser¢ao de diodos também nas linhas de alimentacao, pelos resultados obtidos de
simulacao, melhora a resposta das perdas de reflexao e de transmissao do diplexador. O
diplexador recebeu entao sete diodos ao ser construido. Similarnente ao que ocorreu com
o filtro reconfiuravel, as perdas se mostraram acima do esperado, mesmo nas simulacoes
sustituindo o conductor perfeito por cobre e dielétrico apresentado constant de perdas
de 0,0009. Quanto ao deslocamento da bandas de frequéncia na comutacao de estado
dos diodos, o deslocamento foi um pouco abaixo do previsto nas simulacoes: 2,33 GHz e
2,60 GHz quando no estado ON dos diodos, e 2,39 GHz e 2,68 GHz quando no estado OFF.
Com o aumento do nimero de diodos, era de se esperar aumento nas perdas presentes no
desempenho do diplexador.

Esta tese tratou do tema Teoria Geral de Acoplamento de forma detalhada, minu-
ciosa, principalmente quando toca no aspecto de extracao dos coeficientes de acoplamento
e fatores de qualidade externos. Apresentou discussoes e conclusoes valiosas, tteis, sobre
o uso do aplicativo CST de simulagoes eletromagnéticas no estudo de dispositivos por

ressoadores acoplados.

6.2 Trabalhos futuros

Apos investigar e implementar solugoes viaveis para se alcancar melhor desempenho
dos dispositivos reconfiguraveis aqui propostos, o objetivo é projetar e realizar versoes

com numero maior de ressoadores.
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Implementar o ressoador triangular espiralado aqui proposto em projeto de diple-
xadores.
Projetar e realizar diplexadores em estrutura coaxial para impressao em 3D seme-

lhante a do filtro passa-faixa combline.
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APENDICE A - O METODO DO GRADIENTE

Minimizar uma funcao ¥(m), em que m = [my,mo,ms, . ..,m,|" € um vetor coluna,
significa obter os valores 6timos para my, ms, ms, ..., m, de forma a se atingirem minimos
locais ou o minimo global para W(m) no intervalo desejado do vetor m. Determinar o minimo
global requer muito tempo computacional. A busca por minimos locais é recomendavel em
grande parte dos casos pela reduzida complexidade e tempo de processamento, oferecendo
quase sempre resultados satisfatorios. Nesta tese o Método do Gradiente pela busca dos
minimos locais é o adotado. O gradiente de W(m), V¥(m), é uma fungao vetorial que
aponta na diragao e sentido de méximo crescimento da fungao W(m). Assim, considerando
m©® o vetor coluna inicial, facamos m') = m®) a partir do que podemos escrever as

sucessivas iteragoes para m:
m = ) — 2 vemY), (j=1,23,...), (A1)

em que A; é um escalar a ser determinado para cada iteracao. Resulta, entao, num
procedimento de otimizagao em uma dimensao em que se procura um valor de A, tal que
W(Ax) = W(Ak-1) < €. O parametro € é a precisao que se deseja para ¥(4;) no processo de
convergeéncia.

A Figura A.1 ilustra o diagrama de fluxo do algoritimo de otimizagao de uma

funcao ¥Y(m).
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Vetor inicial: m©
Precisao desejada

na convergencia: €

m) = m©

Minimizacao de ¥(m)
P(mD) - ;VEmY)),  j=12,...

Valor 6timo 4; — A

AY = ¥(x) — Y(Ak-1)

|AY| < €

Figura A.1: Diagrama de fluxo do algoritimo de otimizagao pelo Método do Gradiente.
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APENDICE B — TECNOLOGIA DE IMPRESSAO 3D

O custo de fabricacao de estruturas em 3D representa uma limitacao para aplicagoes
de baixo custo. Isso se torna mais claro quando a frequéncia esta na faixa de ondas
milimétricas, devido a grande exigéncia quanto & precisao mecanica desejada para as
caracteristicas dos dispositivos de tamanhos reduzidos. As tecnologias de usinagem e
microusinagem de pecas macicas metalicas constituiam e ainda constituem solugoes de
fabricacao de alto custo. Durante as duas tultimas décadas, a tecnologia de impressao 3D,
também chamada de fabricacao em camadas (additive manufacturing) encontrou larga
aplicacao na fabricacao e prototipagem de componentes de alta complexidade geométrica
[26-30]. Durante os tltimos 10 anos, exemplos de componentes de micro-ondas e ondas
milimétricas fabricados seguindo a tecnologia de impressao 3D tém sido relatados na
literatura. Sao dispositivos operando em frequéncias na faixa superior da banda de micro-
ondas, em que os requisitos s@o mais exigentes. A partir de 2015, cresceu o interesse no uso
dessa tecnologia para frequéncias mais baixas, pois é nessas frequéncias que os dispositivos
em guias de ondas construidos com material metéalico maci¢o sao volumosos e, assim,
pesados. Nesse ano foram construidos guias de ondas na banda X (8 a 12GHz) e banda
W (75 a 110 GHz) e seus desempenhos publicados na literatura especializada. Foram
utilizadas as tecnologias Fused Deposition Modeling (FDM) e SLA em impressao 3D, que
sao consideradas as menos onerosas. O desempenho desses dispositivos foi avaliado e
publicado. A partir de entao novos dispositivos foram sendo construidos e seu desempenho
avaliado. Em 2017 foi projetado e construido o primeiro filtro combline em tecnologia 3D
e na banda inferior de micro-ondas, fazendo uso da tecnologia SLA, cujo desempenho foi

relatado no Capitulo 5 desta tese.

B.1 Vantagens do uso de impressao 3D

1. Utilizagao eficiente do material empregado na fabrica¢ao dos objetos. O material
que nao for utilizado, como resina e plastico em p6, podem ser reutilizados.

2. Baixo consumo de energia.

3. Baixa demanda por mao de obra especializada.

4. Alta flexibilidade: é capaz de realizar estruturas complexas que sao impossiveis
de serem construidas por processos tradicionais.

5. Redugao no tempo de fabricagao. Essa tecnologia elimina o uso de ferramentas,

bem como o tempo de preparo dos moldes.

A impressao 3D consiste na deposicao, camada por camada, de resina ou plastico
fundido, a partir das quais o objeto que se deseja fabricar devera ser composto. Diferentes
técnicas estao disponiveis hoje comercialmente. Elas podem ser classificadas em trés

grandes categorias: 1) Deposigao seletiva de camadas de plastico fundido (FDM); 2)
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Deposicao de camadas de resina polimerizadas por ultravioleta, que inclui impressao por
jato de tinta e estereolitografia (SLA); e plastico granular fundido, que inclui Selective
Laser Sintering (SLS). As técnicas de impressao 3D existentes serdo descritas nesta segao,
maior destaque dado a técnica SLA, uma vez que é a utilizada nesta tese para a construgao

do filtro coaxial combline.

B.2 Tecnologia SLA

O principio dessa tecnologia consiste em usar resina fotossensivel que, uma vez
polimerizada por um feixe de luz ultravioleta, adquire consisténcia rigida e, de camada
em camada, o objeto que se deseja construir vai-se formando. A Figura B.la ilustra o
principio de SLA para a construgao de um objeto. O principio faz uso essencialmente de
um computador conectado a um sistema de controle, uma cuba com resina, uma plataforma
que pode deslocar-se verticalmente, e um espelho, com grande poder de giro, que ajusta o
posicionamento de um feixe de ultravioleta sobre a superficie da resina. Inicialmente o
objeto é desenhado num modelo Computer Aided Design (CAD) e convertido para um
software dedicado, que fatia o modelo em camadas finas horizontais, tendo cada ponto da
figura nessa lamina identificado por seu par coordenado xy. O processo ilustrado na figura
considera um cone como objeto a ser construido e seus estagios sdo descritos a seguir. 1)
A plataforma, que pode deslocar-se verticalmente, tem sua posicao inicial ligeiramente
abaixo da superficie da resina, formando a primeira camada sobre a qual o feixe de
ultravioleta atuard. Com a incidéncia do feixe, a resina polimerizada fica endurecida,
exibindo o desenho da primeira camada fisica do objeto a ser construido. Nesse momento,
a superficie da resina é formada por parte liquida, que nao sofreu incidéncia da ultravioleta,
e parte rigida, a polimerizada. 2) Em seguida, a plataforma desce o suficiente para que
a resina liquida volte a ser o tinico material presente na superficie. Forma-se entao uma
nova camada de resina(espessura em torno de 0,0076 cm)sobre aquela polimerizada e
que vai sofrer a incidéncia da radiagao ultravioleta em regioes fixadas pelos novos pares
coordenados que representam a camada seguinte do objeto a ser construido. O processo se
repete até que a ultima camada seja polimerizada. As figuras B.1b e B.1c mostram um
estagio intermediario em que grande parte do objeto foi construida, achando-se imersa
na resina, e quando finalmente é concluido. A plataforma é erguida a posigao inicial e
ele retirado para limpeza em que se faz remoc¢ao de resina nao polimerizada que aderiu a
superficie do objeto. O objeto em seguida passa por processos de pintura ou metalizagao

que dependem da finalidade a que se propoem.
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B.3 Tecnologia FDM

Essa tecnologia consiste na deposicao seletiva de material pléstico fundido formando
camadas do material escolhido na fabricacao do objeto. Nela nao ha resina e, portanto,
nao héa cuba. A Figura B.2 descreve sucintamente o processo em dois de seus estagios.
O material a ser utilizado é disposto em forma de fio fino enrolado num carretel. Ele é
puxado gradualmente e levado para um pequeno ambiente em que sofre fusao e é conduzido
no estado liquido para um bico com orificio de saida muito pequeno a partir do qual é
depositado para formar uma camada do objeto. Uma vez finalizada uma camada horizontal,
a plataforma desce o suficiente para que se inicie a formacao de uma nova camada. O
processo se repete até a conclusao do objeto. Para essa tecnologia, o menor detalhe que
se pode realizar no plano xy é limitado pela abertura do bico de liberagao do material
fundido para a construcao das camadas. Mesmo assim, a resolucao alcancada nesse plano
¢ muito boa. A limitacao na resolugao dessa tecnologia esta na direcao vertical. Na
dire¢ao do eixo z, a dimensao minima alcangavel esta limitada ao deslocamento mecanico
minimo que se pode obter com a plataforma (em torno de 0,0254cm), o que deixa a
desejar quando comparado com o deslocamento para SLA que é tipico de 0,0076 cm. O
bico é uma peca mecanica que se desloca horizontalmente no processo de deposicao do
material para a formagao da camada. Nessa tecnologia ha a flexibilidade de material a
ser utilizado, dependendo da finalidade para a qual o objeto esta destinado. Podem ser
utilizados materiais como, ABS, policarbonatos e ultem. A principal vantagem no uso de
FDM em relagao as outras tecnologias 3D, esta na escolha do material, o que pode dar
ao objeto maior resisténcia mecénica, térmica e quimica. A grande desvantagem dessa
técnica estéd no tempo gasto para concluir um objeto, uma vez que a peca mecanica movel
de deposicao ¢ inerentemente lenta. Pecgas podem durar dias para sua conclusao. Das

tecnologias de impressao 3D, é a de mais baixo custo.

carretel

l

material
utilizado

. — fundicao

~—___ bico de
deposicao
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plataforma

Figura B.2: Tlustracao do principio de FDM.
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B.4 Tecnologia SLS

A tecnologia de impressao 3D por SLS nao envolve resina nem a construgao do
objeto por plastico derretido. A impressao se faz pela fusao de p6 plastico por atuagao
da incidéncia de um feixe de laser. Numa camara horizontal, elevada a uma temperatura
quase de fusao do p6, uma camada dele é uniformemente espalhada. Inicialmente, um
feixe de laser é direcionado para os pontos de coordenadas da primeira camada do objeto.
A regiao de incidéncia do laser é derretida e logo resfriada tornando-se a parte sélida a
primeira camada do objeto a ser construido. A plataforma desce minimamente, o suficiente
para receber uma nova camada de p6 do material. Uma lamina horizontal passa em toda a
regiao que contém o po para deixa-la uniformemente distribuida, pronta para receber nova
incidéncia do feixe de laser. O processo continua com o abaixamento da plataforma para
inicio de um novo ciclo. Uma vez formado o objeto desejado, o excesso de p6 é facilmente
removido por pincel.

Das trés tecnologias descritas, a de menor custo é a FDM, mas apresenta uma
limitacao que é o tempo de fabricagao do objeto. Apresenta, por outro lado, um aspecto
desejado que é a resisténcia mecanica, quimica e térmica do produto, pois depende o
desempenho do tipo de material escolhido. Tem boa resolu¢ao no plano xy; mas na dire¢ao
z ela baixa, pois depende da espessura da camada, que é a maior que a de todas as outras
tecnologias. Embora a tecnologia SLA seja mais onerosa do que a FDM, a qualidade
da superficie alcancada é bem maior. Isso se deve as reduzidas dimensoes do ponto de

iluminacao do feixe do laser e da baixa viscosidade da resina.
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