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RESUMO

MODELAMENTO DE RESSOADORES DUAL-MODE COM O AUXILIO DO
METODO FDTD PARA PROJETO DE FILTROS DE MICROONDAS

Autor: Carlos Evangelista

Orientador: Humberto Abdalla Junior

Programa de Pés-graduacao em Engenharia Elétrica
Brasilia, Abril de 2007

A crescente demanda por servigos de telecomunicagdes, sobretudo comunicacdes sem fio, € o
congestionamento do espectro de radiofreqii€ncias t€ém motivado o desenvolvimento de novos
dispositivos de microondas com melhor desempenho e tamanho reduzido. Os ressoadores
dual-mode sdo dispositivos com caracteristicas altamente desejdveis dentro deste contexto,
sobretudo por sua contribui¢do na reducdo de tamanho e peso. No presente trabalho, serd
estudada sua aplicabilidade na confec¢ado de filtros. Inicialmente serd realizado o modelamento
do anel ressoador para a determinacdo de suas freqiiéncias de ressonincia. Em seguida, serd
feita uma andlise comparativa das diferentes estratégias de alimentacdo desse ressoador. Por
fim, serdo estudados o modelamento e as topologias de estruturas com anéis ressoadores
dual-mode e sua aplicac¢do na construgao de filtros. As simulagdes apresentadas ao longo deste
trabalho foram realizadas por meio de um software que implementa o método das Diferencas
Finitas no Dominio do Tempo (FDTD - Finite Difference Time Domain). Foi construido e
medido um protétipo de filtro utilizando ressoadores dual-mode para consolidar o trabalho e
validar o software na prética.



ABSTRACT

MODELING OF DUAL-MODE RESONATORS WITH THE AID OF THE FDTD
METHOD FOR PROJECT OF MICROWAVE FILTERS.

Author: Carlos Evangelista

Supervisor: Humberto Abdalla Junior
Graduate Program in Electrical Engineering
Brasilia, April of 2007

The increasing demand for telecommunications services and the congestion of the radio
frequencies spectrum have motivated the development of new devices with performance
improved and small dimensions. This work will focus on dual-mode ring resonators and its
applicability on the issue of assembly of filters. Initially, the model of the ring resonator and
its resonance frequencies has been studied. Afterwards, a comparative analysis of different
strategies of feeding have been made. Finally it has been studied the modeling of the
structures with dual-mode rings resonators and a filter with this topology have been
assembled. The simulations of this dissertation had been made by a developed software which
implements the Finite Difference Time Domain method (FDTD).
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1. INTRODUCAO

1.1 JUSTIFICATIVA E OBJETIVOS

No mundo contemporaneo, os sistemas de comunicacdo de radiofreqiiéncia e
microondas sdo importantes elementos na transmissdo da informacdo. Com o crescente
congestionamento do espectro, sdo cada vez mais exigidos filtros compactos e de alta
performance. Como exemplo, em sistemas via satélite e em comunicacdes moveis, a
utilizacdo de dispositivos compactos, com baixo peso e pequenas perdas proporcionam
grandes melhorias. Nesse contexto, os ressoadores dual-mode ocupam posicao de destaque,
sendo que, no presente trabalho, pretende-se abordar o modelamento e a aplicagdo desses
componentes na construgdo de filtros.

O objetivo inicial do presente trabalho € estudar, dentro do universo de dispositivos
utilizados na implementagao de filtros, especificamente um componente que pode integrar
grande parte deles: os ressoadores em anel. Tais dispositivos possuem intimeras aplicagcdes
como em antenas, filtros, osciladores, mixers, baluns, acopladores, dentre outras.

O modelamento dos ressoadores em anel sera feito utilizando tecnologia microstrip. O
circuito equivalente dos mesmos serd obtido em termos de parametros concentrados, e a
distribuicao de campos eletromagnéticos em seu interior serd simulada numericamente.

Apd6s o modelamento dos ressoadores em anel, serdo estudadas topologias de anéis
ressoadores dual-mode, que serdo utilizados no projeto de filtros de microondas.

O método das Diferengas Finitas no Dominio do Tempo (FDTD — Finite Difference
Time Domain) em estruturas microstrip serd utilizado para o calculo dos parametros
dependentes da freqiiéncia e da distribuicdo de campos das estruturas. Assim, além de ser
objeto de estudo, o0 método FDTD serd uma ferramenta fundamental para o desenvolvimento
deste trabalho pois, a partir dele, serdo realizadas todas as simulagdes dos ressoadores em anel.

Com o intuito de consolidar o trabalho e validar o software na pratica, foi construido e

medido um filtro utilizando ressoadores dual-mode.



1.2 ESCOPO DO TRABALHO

No Capitulo 2, foi apresentado o conceito de parametros de espalhamento que sdo
fundamentais na caracterizacdo da resposta dos dispositivos de microondas. Também foi
apresentada a teoria das linhas de transmissdo que sao o meio pelo qual os dispositivos sao
construidos. Além de ser validado, através de uma estrutura cujos resultados estao disponiveis
na literatura, o software desenvolvido em FORTRAN implementando o método FDTD.

O modelamento dos ressoadores em anel foi desenvolvido no Capitulo 3. Inicialmente,
a freqiiéncia de ressonancia foi determinada através de um modelo baseado em linhas de
transmissdo. A seguir, determinou-se o circuito equivalente do ressoador e a distribuicdo de
campos eletromagnéticos nos seus modos de ressonancia.

No Capitulo 4, foram comparadas as respostas obtidas ao se alimentar o ressoador por
meio de diferentes topologias, o que permite escolher a melhor topologia de alimentacdo para
cada aplicagdo.

No Capitulo 5, foi mostrado o conceito e as aplicagcdes dos ressoadores dual-mode. As
aplicacoes desses ressoadores em filtros de microondas foram discutidas no Capitulo 6.

As conclusdes pertinentes em relacao ao trabalho foram apresentadas no Capitulo 7.

No Apéndice A, é mostrado o desenvolvimento matemdtico do método FDTD, e sua

aplicacdo na andlise de estruturas em microstrip.



2. PRINCIPAIS CONCEITOS DE MICROONDAS E O SOFTWARE
DESENVOLVIDO

Neste capitulo serdo apresentados os conceitos gerais utilizados no desenvolvimento do
trabalho. Comecando pelos parametros de espalhamento que permitem analisar a resposta de
determinado dispositivo, passando pelos conceitos de linhas de transmissdo que sdo
importantes para se conhecer quais as possiveis tecnologias a serem utilizadas na
implementagdo pratica e suas caracteristicas. Como o trabalho envolve filtros de microondas,
também serdo abordadas as questdes basicas referente a este assunto. Por fim, serd abordada a
elaboracdo e validacdo do software desenvolvido implementando computacionalmente o

método FDTD.

2.1 PARAMETROS DE ESPALHAMENTO

Grande parte dos filtros e outros dispositivos de microondas sdo representados por uma
rede de duas portas com ondas incidentes e ondas refletidas em ambas as portas, como

mostrado na Figura 2.1.
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Figura 2.1 Rede de duas portas mostrando as ondas incidentes e refletidas.

Na Figura 2.1, por convencao, a onda incidente € representada por a; € a onda refletida
por b; na i-ésima porta. A fonte conectada na porta 1 produz a onda incidente a;. Parte desta
onda € refletida de volta para a entrada (devido a um descasamento de impedancia) enquanto o
restante do sinal € transmitido através da rede. A passagem pela rede altera tanto a magnitude
quanto a fase do sinal. Dependendo do tipo de terminacdo na porta 2, parte do sinal € refletido
de volta para a entrada (porta 1). Assim, a onda refletida »; depende dos sinais incidentes a; e
a, nas duas portas. Similarmente, a onda de saida b, € dependente de a; e a».

Matematicamente, tem-se [1]:



b =S,a +S,a, 2.1
b,=8S,a +S,a, (2.2)

Utilizando notagdo matricial, (2.1) e (2.2) podem ser escritas como:

{h} :{Sn S12}{a1} 2.3)
b, Sy Sypa,

[p]=1[5]al] 2.4)
onde [S] € a chamada matriz de espalhamento de uma rede de duas portas; e S;; sdo conhecidos

como parametros de espalhamento dessa rede.

Os parametros Sj; sdo definidos em termos das ondas incidentes e refletidas como:

b

S, == (2.5)
Ay g,=
b

S, == (2.6)
al a,=0

s, =2 2.7)
a2 a;=0
b

S, = -2 (2.8)
Clz a,;=0

em que a, = 0 implica que existe um casamento de impedancia perfeito na porta n, ou seja, nao
existe reflexdo nesse terminal devido a presenca de uma carga casada.

Os parametros S;; e Sy sdo também chamados de coeficientes de reflexdo; os
pardmetros Si> € S»; sdo os coeficientes de transmissdo. Os parametros Sj; sdo, em geral,
complexos, sendo conveniente expressa-los em termos de suas amplitudes e fases. Para
facilitar a interpretacdo das respostas em freqii€éncia dos dispositivos em andlise, € usual plotar

os parametros S;; em decibels (dB).



2.2 LINHAS DE TRANSMISSAO

As linhas de transmissdo planares sdo o meio bdsico de transmissdao de sinais
empregado em circuitos integrados de microondas. A Figura 2.2 mostra a secao transversal
das trés linhas de transmissdo bdsicas: Stripline, Microstrip e Slotline. Vérias configuragoes
oriundas dessas trés linhas basicas foram desenvolvidas, oferecendo cada uma delas certas
vantagens, dependendo do tipo de circuito projetado. Nesta secdo, serdo apresentadas

brevemente as caracteristicas essenciais das configuragdes basicas sem abordar suas variantes.
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Figura 2.2 Linhas de transmissao planares bdsicas. Campo elétrico linha mais espessa, campo magnético linha mais finae T
representa a altura da camada de metal.

2.2.1 Stripline

O conceito de linha de transmissdo em fita foi inicialmente proposto por Barrett [2],
tendo como ponto de partida o cabo coaxial. A Figura 2.3 mostra as vdrias transformagdes
realizadas no coaxial até a configuragao final da stripline, que consiste de uma fita condutora

situada simetricamente entre dois planos de largura infinita.



\L/’ (i T> /

A [

(b) coaxial retangular

(a) cabo coaxial (b) coaxial quadrado
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Figura 2.3 Concepgdo da linha de transmissdo planar stripline.

O modo dominante de propagacao na stripline € o modo TEM. Os campos elétrico e
magnético sao concentrados em volta da fita condutora e decaem rapidamente com a distancia.

A impedancia caracteristica Z e o comprimento de onda A de uma stripline homogénea sio

dados por:
z=2,1\e, (2.9)
A=Jyle, (2.10)

onde ¢, € a constante dielétrica relativa do meio, Z, a impedancia caracteristica da linha tendo

o ar como dielétrico e Ay o comprimento de onda no espaco livre.

2.2.2 Microstrip

A linha microstrip, Figura 2.2b, foi proposta imediatamente apds a stripline [3].
Diferentemente da stripline, a linha microstrip é uma estrutura ndo-homogénea tendo como
modo dominante de propagacdo o modo quase-TEM. Seu principio de funcionamento é
baseado na linha de transmissdo bifilar como ilustrado na Figura 2.4. As linhas de campo

elétrico e magnético sdo concentradas predominantemente no substrato dielétrico abaixo da



fita condutora e algumas delas na regido de espaco livre acima da fita. Quanto maior a
constante dielétrica relativa €, do substrato, maior serd a concentracdo de energia no substrato.
Embora o meio de propagacdo seja ndo-homogéneo, para efeito de andlise ele pode ser
substituido por um meio homogéneo com uma constante dielétrica efetiva g cujo valor se
encontra entre os limites (1+&)/2 < & < g, como ilustra a Figura 2.5. A impedéncia

caracteristica Z e o comprimento de onda sdo expressos em termos de & como [4]:

z=2,1 e, (2.11)

A=2,1 e, (2.12)

Na realidade, a constante dielétrica efetiva, €, € uma funcdo da freqiiéncia. Seu valor €
considerado constante dentro dos limites quase-estdtico, e aproxima-se da permissividade &;
quando a freqiiéncia tende para o infinito [5]. Na prética, a freqiiéncia limite até onde a anélise
quase-estatica é valida € dada pelo surgimento do modo TM que se acopla facilmente ao modo

quase-TEM. Para linhas microstrip estreitas, a freqiiéncia de corte do modo TM é dada por

[6]:

c tan”'(e,)

Serm :\/Eﬂh l—é‘r—l

(2.13)

onde ¢ € a velocidade da onda eletromagnética no espaco livre e /4 a altura do substrato. Para
linhas microstrip largas (baixas impedancias), a freqiiéncia de corte do modo TM ¢é dada por:

c

= (2.14)
Jer 4hfe —1

r
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2.3 PROTOTIPOS DE FILTROS DE MICROONDAS

A resposta de qualquer circuito contendo elementos reativos depende da freqiiéncia.
Se a freqiiéncia da onda de entrada variar, as reatdncias (capacitiva e indutiva) também
variam. Assim, esses circuitos sdo chamados circuitos seletores de freqiiéncia. Filtros sdo
dispositivos seletores de freqiiéncia, contendo elementos reativos, que atuam de forma a

modificar o espectro de uma dada onda de entrada produzindo uma onda filtrada na saida.

2.3.1 Classificacao da resposta de filtros

Os dois pardmetros principais que permitem caracterizar um filtro sao [1]:

e  Perdas de Insercdo: L, =—20log|S,,| dB m,n=1,2,.. (m#n) (2.15)

. Perdas de Retorno: L, = 20log|S,m| dB n=1,2,.. (2.16)

As equacgdes (2.15) e (2.16) sdo obtidas de uma relagdo de poténcias (na entrada, na
saida e refletida) representada em dB. Ao simular numericamente ou ao medir uma estrutura o
que, em geral, € calculado ou medido sdo tensdes, logo, € mais pratico representar as perdas
em termos de tensdes, assim elas ficam diretamente relacionadas aos parametros S conforme
descrito nas equacdes (2.15) e (2.16). E usual também caracterizar um filtro representando os
parametros S em dB como mostrado por (2.17). Os dispositivos objeto de estudo deste

trabalho serdo caracterizados desta forma.

20log|S,,,| dB (2.17)

Os filtros podem ser classificados de varias maneiras. Uma delas é de acordo com o
tipo de constru¢do usada, como, por exemplo, filtros em parametros concentrados e filtros com
linhas de transmissdo (parametros distribuidos). Os filtros em pardmetros concentrados sao
usados num intervalo que compreende desde a freqiiéncia DC até algumas dezenas de MHz.
Acima destas freqiiéncias, sobretudo na faixa de microondas, os filtros em parimetros

distribuidos sdo utilizados. De acordo com a sua fungdo, os filtros podem ainda ser



classificados como: filtro passa-baixas (FPB), filtro passa-altas(FPA), filtro passa-faixa (FPF),
filtro rejeita-faixa (FRF) ou filtro passa-tudo. O filtro passa-tudo, que ndo rejeita nenhuma
faixa de freqii€ncia, ndo € utilizado para filtrar o sinal e sim para efetuar correcdo de fase.

A funcdo de transferéncia de um filtro € definida como o quadrado do coeficiente de
transmissdo, ou seja, ¢ definida como |SZI(Q)|2. Sendo dependente da freqiiéncia angular

normalizada que € definida como:

Q=— (2.18)

onde ® e ®; sdo a freqiiéncia angular e a freqii€éncia angular de corte, respectivamente.
Respostas de protétipos de filtros passa-baixas estdo exemplificadas na Figura 2.6 para
uma func¢ao de transferéncia de maxima planura, Figura 2.6(a), e com ondulacdes constantes,
Figura 2.6(b). Estas respostas sdao também conhecidas como filtros de Butterworth e
Chebyshev, respectivamente. A partir do protétipo de um filtro passa-baixas, pode ser obtido o
protétipo de um filtro passa-faixa através de transformagdes em freqiiéncia [1]. As Figuras 2.6

(c) e (d) ilustram as respostas passa-faixa.

2.3.2 Circuito equivalente do protétipo passa-baixas

O circuito do protétipo de um filtro passa-baixas de grau n estd ilustrado na Figura 2.7
para n par € n impar. A forma de funcionamento deste circuito pode ser intuitivamente
entendida. Nas baixas freqiiéncias, o indutor tende a se comportar como um curto-circuito € o
capacitor como um circuito em aberto, logo, no circuito, grande parte da energia da entrada é
acoplada na saida. A medida que a freqiiéncia aumenta, o capacitor tende a se comportar como
um curto e o indutor como um circuito em aberto, impedindo assim a passagem de sinal.
Quanto maior o numero de elementos no circuito maior serd a seletividade do mesmo, se
aproximando cada vez mais do filtro passa baixas ideal a medida que o numero de elementos

aumenta.
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Figura 2.6 Respostas de protétipos de filtros. (a) passa-baixas maxima planura (b) passa-baixas ondulacdes constantes (c)

passa-faixa maxima planura (d) passa-faixa ondulacdes constantes.
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Figura 2.7 Circuito de um protétipo de filtro passa-baixas de ordem »n. (a) n par (b) n impar.
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Uma descri¢do alternativa do protétipo de um filtro passa-baixas pode ser feita através
de inversores de imitincia, que € um termo genérico utilizado para designar tanto inversores
de impedancia quanto de admitancia.

Um inversor de impedancia € uma rede de duas portas cuja tnica propriedade é que a
impedancia de saida € o inverso da impedancia da entrada, ou seja, sendo Z; a impedancia
vista na entrada e Z, a impedancia de terminagdo, o papel do inversor € o descrito por (2.19).
De maneira inteiramente andloga, o inversor de admitancia € representado por (2.20). K e J
sdo constantes reais denominadas de impedancia caracteristica e admitancia caracteristica do

inversor, respectivamente [1].

2

Z, = I;— (2.19)
2
2

Y, = ;_ (2.20)
2

Pode ser demonstrado da teoria de circuitos que uma indutancia em série com um
inversor de impedancia em cada lado € equivalente a um capacitor em paralelo. De maneira
andloga, uma capacitincia em paralelo com um inversor de admitancia de cada lado equivale a
uma indutancia em série. A Figura 2.8 ilustra essas equivaléncias.

L
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(b)

Figura 2.8 Equivaléncias relativas a utiliza¢do de inversores de imitancia. (a) capacitor em paralelo e seu equivalente

utilizando inversor de impedancia (b) indutor em série e seu equivalente utilizando inversor de admitancia.
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Aplicando o conceito de inversor de imitincia ao prototipo passa-baixas da Figura 2.7
resulta nos prototipos de filtro ilustrado na Figura 2.9. Um filtro passa-faixa também pode ser
modelado com inversores de imitancia de maneira andloga ao filtro passa-baixas. Por uma
questdo de padronizacdo neste trabalho, quando for necessério, serd usado o modelo de filtro

passa-faixa com inversores de admitancia como mostrado na Figura 2.10.
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Figura 2.9 (a) Protétipo passa-baixas utilizando inversor de impedancia, (b) protdtipo passa-baixas utilizando inversor de

admitincia.
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Figura 2.10 Protétipo passa-faixa utilizando inversores de admitancia.
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2.4 VALIDACAO DO SOFTWARE DESENVOLVIDO

Com o intuito de simular as estruturas objeto deste trabalho com meios préprios, foi
desenvolvido um software na linguagem FORTRAN implementando o método das Diferencas
Finitas no Dominio do Tempo (FDTD — Finite Difference Time Domain). O desenvolvimento
do método FDTD esta contido no Apéndice deste trabalho. O software implementa o método
FDTD em estruturas planares (secdo A.3 do Apéndice) calculando os pardmetros de
espalhamento S;; e ;. Além disso, podem ser plotadas as distribui¢des de campo elétrico e
magnético no tempo e na freqii€ncia. O software calcula e grava os resultados em um arquivo
de extensdo *.m, que por sua vez, é plotado em ambiente MATLAB.

Para validar o software, foi simulada uma estrutura extraida da literatura[6] e
comparados os resultados. Tal estrutura, ilustrada na Figura 2.11, trata-se de um filtro passa-

baixas.

2032 mm

(a)

(b)

Figura 2.11 Estrutura utilizada para validar o software. (a) dimensdes. (b) estrutura no plano xy

Os parametros de espalhamento foram calculados como descrito no Apéndice A, os
resultados da comparag@o dos pardmetros Sj; € S;; estdo ilustrados nas Figuras 2.12 e 2.13,
respectivamente. A partir dessas figuras, conclui-se que os resultados obtidos pelo software
desenvolvido possuem uma boa aproximagao com aqueles disponiveis na literatura. Como, na
literatura, os resultados simulados com o método FDTD sdo comparados com resultados de
medidas, pode-se concluir que o software desenvolvido fica validado, podendo ser utilizado no

projeto de estruturas a serem implementadas na prética.
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Figura 2.12 Resultados obtidos para o pardmetro S;; (a) na simulagdo do software e (b) extraidos da literatura [6].
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Figura 2.13 Resultados obtidos para o parametro S,; (a) na simulagdo do software e (b) extraidos da literatura [6].
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3. RESSOADORES EM ANEL

Neste capitulo serd tratado o modelamento analitico dos ressoadores em anel. Depois
de uma breve introdugdo serd desenvolvido um modelo baseado em linha de transmissdo em
que serd mostrado como se calcular analiticamente a freqii€éncia de ressonancia. O circuito
equivalente do anel em parametros concentrados serd demonstrado, o que € ttil no projeto de
filtros pois, pelo circuito equivalente, pode-se saber como serd a atuacdo do anel ressoador no
filtro. Por fim, serdo mostradas as ondas estaciondrias de tens@o e corrente que se formam na
ressonancia. Este conceito é extremamente util pois as ondas de tensdo estdo relacionadas
diretamente ao campo elétrico. Através da distribui¢do de campo elétrico na ressonancia pode-
se saber qual o melhor tipo de alimentacdo para o ressoador para determinada aplicagdo, como

serd abordado no préximo capitulo

3.1 INTRODUCAO

Um ressoador em anel € constituido por uma linha de transmissdo formando um loop
fechado. A ressonincia € estabelecida quando o comprimento médio do ressoador € igual a um
multiplo do comprimento de onda. A Figura 3.1 ilustra um anel ressoador quadrado cujo

comprimento médio é /,e um anel circular cujo comprimento médio € 2zr.

27r=nA [ =nA
8 r 8

Figura 3.1 — Topologias tipicas de ressoadores. Os comprimentos médios correspondem as linhas

pontilhadas.
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Os primeiros ressoadores em anel em tecnologia microstrip foram propostos por P.
Troughton em 1969. Ele os utilizava para medir a velocidade de fase e as caracteristicas
dispersivas de linhas microstrip. Esses ressoadores também eram aplicados em medi¢des de
descontinuidades em linhas microstrip. A partir de 1980, aplica¢des utilizando circuitos em
anel, como antenas, filtros, osciladores, mixers, baluns e acopladores, comegaram a emergir.

Na andlise € modelamento de ressoadores planares, pode-se usar mais de uma
metodologia. Por meio da distribuicdo de campos eletromagnéticos, baseada na teoria
eletromagnética, obtém-se resultados acurados e rigorosos. Este tipo de andlise, pode ser usada
em estruturas de alta complexidade, € realizado principalmente por meio de ferramentas CAD
(computer aided design) que implementam métodos tais como FDTD (Finite Difference Time
Domain). A andlise da distribuicio de campos em ressoadores microstrip em anel foi
introduzida, em 1971, por Wolff e Knoppik criando-se um modelo conhecido como modelo da
parede magnética [7].

A andlise de ressoadores por meio da teoria de circuitos é mais simples que a
abordagem eletromagnética e pode ser usada em circuitos em anel com variacdes e
descontinuidades. Chang prop6s um modelo razoavelmente acurado baseado em linhas de
transmissdo [8]. Tal método inclui fatores que afetam a ressondncia como dispersdo na

microstrip, curvatura do ressoador e perturbagdes.

3.2 MODELO BASEADO EM LINHAS DE TRANSMISSAO

O anel ressoador pode ser modelado pelo circuito equivalente de uma linha de
transmissao [8,9]. A partir do circuito equivalente, técnicas de andlise de circuitos sdo usadas
para determinar a impedancia de entrada e a freqiiéncia de ressonancia. Na andlise de filtros,
uma pritica comum € empregar uma rede de duas portas com o circuito equivalente em
parametros concentrados [8]. Adotando esse raciocinio, foi escolhido um modelo geral em T

para representar a linha, como ilustrado na Figura 3.2.
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Comprimento =/

Zb

Figura 3.2 — Linha de transmissido de comprimento / modelada por um circuito em “T”.

Os parametros Za e Zb sao dados por (3.1) e (3.2), onde y € a constante de propagacao,

[ € o comprimento da linha e Z, € a impedancia caracteristica da linha [8].

Z. =7 tanh%l 3.1)
7, =2 3.2)
sinhy-/

A linha de transmissdo pode ser caracterizada por quatro parametros distribuidos ao
longo da linha: resisténcia R e indutincia L em série, condutincia G e capacitancia C em

paralelo. A partir desses pardmetros, a constante de propagacdo pode ser definida por

y=+(R+ jaL)G+ jaC) (3.3)

y=atjp (3.4)
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em que o € a constante de atenuacdo e 3 € a constante de fase. Nas linhas de transmissdo com
baixas perdas, o efeito devido a L e C tende a ser dominante. Sendo assim, assume-se que 0S

valores de R e G sdo despreziveis, resultando em:
y=jp (3.6)

Assumindo o caso sem perdas, os parametros do circuito equivalente de T tornam-se:

Z,=jZ, tan% (3.7)
Z, =—jZ cscfl (3.8)

3.2.1 Modelo do gap de acoplamento

Um gap do tipo end-to-side, Figura 3.3, € uma aproximagao mais acurada para os
gap’s de acoplamento em ressoadores, contudo, tal descontinuidade € um problema mais
dificil de se resolver porque o mesmo ndo se reduz a um problema bidimensional. Para
simplificar o modelamento, serd adotado um gap de acoplamento do tipo end-to-end, Figura

3.4a.
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Figura 3.3 — Acoplamento do tipo end-to-side.

Gap

(a)
C,

T
T T

Figura 3.4 — (a) Acoplamento end-to-end e (b) circuito equivalente do acoplamento end-to-end.

(&

O circuito equivalente para o gap em microstrip € uma rede em = ilustrada na Figura
3.4b, onde C; € devido ao acimulo de cargas entre as duas linhas microstrip e C; € devido aos

campos de “franja” na abertura do circuito. Essas capacitancias sdo calculadas por [8]

- ) even (39)

1 1
CZ = E(Codd _Ecewenj
(3.10)
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em que Ceye, resulta de uma excitag@o do tipo simétrica e Cogq de uma excitagdo assimétrica.

Os valores dessas duas capacitancias podem ser obtidos por

Cos (ﬁj [pF /m]

w w
m, 0,5<w/h<2,0
Coren = 12[@j e [pF / m|
w w 3.11)

em que m,, ko, M. € k. sdo constantes dependentes das dimensdes da estrutura.
Considerando-se os circuitos equivalentes do gap e da linha de transmissdo, obtém-se o

circuito equivalente para o ressoador, como ilustrado na Figura 3.5 [9].

Figura 3.5 — Circuito equivalente para o anel ressoador alimentado por gap.

3.2.2 Calculo da freqiiéncia de ressonancia

O circuito da Figura 3.5 pode ser reduzido a um circuito de uma porta, inserindo-se
uma impedancia arbitraria (impedancia de carga) em uma das portas. Tal impedancia deve
possuir o mesmo valor da impedancia das linhas de alimentacao. Um valor padrao em medidas
de circuitos de microondas é 50 Q. Devido a simetria do circuito equivalente, 0 mesmo pode
ser simplificado usando-se combinagdes em série e paralelo , sendo a impedancia de entrada

dada por Z;,, = R;,, + jXi», em que os valores de R;, e Xi, s@o dados por [9].
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c(c,+6,)(c +c,)-aplc +2¢,0,)

Ko = (c,+c,)-aplc] +2c,c,)f +oclc +2c.c,
3.12)
N Ip(c, +¢,)- o Joclc? +2¢,0,)
lc,+c,)-ap(c] +2¢.c,)f +oclc +2¢c.c,
v __Iplc+c)-a]ic +c)-aplc?+200, )
" e, +c,)-wplc +2cc, ) +|oclc? +2cc,)f
(3.13)

[p(c,+c)-oc(c,+c,)c +20C)
[(Cl +C, )- WD(Clz +2C,C, )]Z + [a)C(Clz +2C,C, )]Z

+

Os parametros A, B, C e D nas equacoes (3.12) e (3.13) sdo dados por:
RC,

A= (c+c,) +|arlc’ +2¢c.c,)f

(c,+c,)+wr(c] +2¢C,)c +C))
wlc,+C,) +alar(c] +2¢,c,)f

AZ,
(2AY +(z,-2B-2,)

2
1 Zb (Za _2B_Zb)
~%)- (2AY +(z —2B-2Z,)
+ a )
em que R é a resisténcia de carga.
A freqiiéncia de ressondncia do circuito é definida como a freqiiéncia na qual a
impedancia de entrada torna-se puramente resistiva, ou seja, a ressonancia ocorre na

freqii€ncia na qual Xj, = 0.
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3.3 CIRCUITO EQUIVALENTE DO RESSOADOR EM ANEL

Considere o anel ressoador como um circuito de duas portas em que a saida esteja em
aberto (i = 0 na porta 2), como ilustrado na Figura 3.6. Nesse modelo de uma porta, a
impedancia de entrada serd determinada por meio de operacdes com a matriz Y (matriz de

admitancia) [10].

Iy
P
w
i L — |l v I
Vv, @—>—% 2 =
[ >0 1
o

Figura 3.6 — Impedéncia de entrada da rede de duas portas de um ressoador em anel.

O ressoador ¢ dividido pelas portas de entrada e saida, em posi¢Oes arbitrarias, nas
duas se¢des /i e [, formando um circuito em paralelo como mostrado na Figura 3.6. Para esse

circuito em paralelo, a matriz Y € dada por [8]

Yo{coth[yllj+coth[ylzﬂ —YO{CSCh[Y11J+csCh(YIZH

Y, Y| (3.14)
Yor Ypo

—Yo{csch(yllj+csch(ylzﬂ Yo[coth(ylljwoth(ylzﬂ

Fazendo i, = 0, a impedancia de entrada pode ser determinada como:
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1+ jtanh(a'l )tan( / )
Yy, z, g A,

o Yoty 2 tanh(algj+ jtan(ﬁlgj

(3.15)
onde Ig = [/2 = \g/2. Usando algumas assun¢des e derivacdes para al, € Bl, tem-se [10]

B Z,2a,
1+ jmold,o,

(3.16)

ic

Para um circuito generalizado em paralelo com elementos G, L e C, a impedancia de

entrada é [10]:

1

Z =

Comparando as equagoes (3.16) e (3.17) e considerando que @, =1/,/L.C, , tem-se:
G.=2d,/Z,=0A,/Z, C.=xlZw, L =1/wC,

onde G, L. e C, sdo a condutancia, a indutincia e a capacitincia equivalente do ressoador em

anel, resultando no circuito em parametros concentrado ilustrado na Figura 3.7.

[ |
1 =0

Figura 3.7 — Circuito equivalente do ressoador em anel.
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3.4 ONDAS DE TENSAO E CORRENTE NOS RESSOADORES EM ANEL

Nesta secdo o modelo de linha de transmiss@o serd usado para estudar as ondas de

tensdo e corrente ao longo dos anéis ressoadores [11]. A Figura 3.8 mostra uma configuracao

de uma porta para um anel ressoador quadrado. O comprimento total do anel /€ dividido em

duas secdes [; e .

l] Fl

Ve

ot
> l=lj+lz Fz
Vzl

|

[

Figura 3.8 — Configuragéo de uma porta para o anel ressoador

A Figura 3.8 mostra dois eixos z; e z, (correspondentes as secdes [; € [), com origem

em comum, em um ponto Z;, = 0 escolhido arbitrariamente ao longo do anel. Para um linha

de transmissdo sem perdas, as tensoes € as correntes se propagando ao longo das duas secdes

sdo dadas por (3.18) e (3.19), nos quais foram usados os algarismos 1 e 2, subscritos, para

designar os eixos z; e z, respectivamente. A Tabela 3.1 explicita os termos dessas equacoes.

Vl,Z (ZI,Z ) = V: (e_jﬁzL2 + FI,Z (O)ejﬁa,z )

(3.18)

+

Vi _is B »
I, (Zl,z): ZO (e s -1, (O)Em ' )
0 (3.19)
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Tabela 3.1 — Termos das equagdes (3.18) e (3.19)

V:e*’ﬁ 2 Onda incidente se propagando na dire¢do positiva de z; »
V:FLZ(O)e’ﬁ o Onda refletida se propagando na dire¢do negativa de z; »
I,,(0) Coeficiente de reflexdo na origem dos eixos (z;, = 0)

Z, Impedéancia caracteristica da linha

Quando a ressonancia ocorre, ondas estaciondrias sao estabelecidas no ressoador. As
posicdes dos maximos destas ondas estaciondrias determinam o menor comprimento do
ressoador capaz de suportd-las. Estas posicoes de maximo podem ser calculadas pelas

derivadas das tensdes e correntes. Assim:

avl,z (Zl,z)

— _jﬁv+ (e—jﬁzl,z _ Fl , (O)ejﬁzl.z ): 0 (3.20)
9z, , '

o

De (3.20) tem-se que I‘I,Z(O):l. Substituindo este resultado para o coeficiente de

reflexdo em (3.18) e (3.19), obtém-se

Via (ZLQ ) =2V, COS(,BZLz ) (3.21)
.2v+
P (Z1,2 ) =T ]Z ’ sen(ﬁzl,? )
0 (3.22)

Plotando o médulo das ondas de corrente e tensdo definidas pelas equacgdes (3.21) e

(3.22), ao longo das duas as secoes [; e I, tem-se os graficos ilustrados na Figura 3.9.
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(b)

Figura 3.9 — Formas de onda ao longo das secdes 1;(a) e Iy(b) do anel ressoador.

Da Figura 3.9, observa-se que as ondas estaciondrias se repetem em multiplos de Ay/2
em cada secdo. Assim, para suportar ondas estaciondrias, cada secdo do anel deve ter no
minimo A/2. Esta situac¢@o € tratada como modo fundamental do anel. Os modos de ordem

superior sdao dados por:

A
l[,=n"% n=123,.
2 (3.23)

Portanto, o comprimento total que o anel deve ter € de:

8 (3.24)

A equacgdo (3.24) é uma expressdo geral para os modos de ressondncia e pode ser
aplicada a diversas topologias de anéis ressoadores. Os modos definidos por (3.24) sdo
conhecidos como modos de ressonancia regulares. Além desses, outros modos também podem
ser excitados em ressoadores em anel dependendo da introducdo de perturbagdes e dos

métodos de acoplamento [8].
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4. ALIMENTACAO DE RESSOADORES MICROSTRIP EM ANEL

O objetivo deste capitulo € mostrar como a resposta do ressoador varia de acordo com
a alimentacdo utilizada. As ondas estaciondrias descritas no capitulo anterior sempre ocorrem
na ressonancia, contudo a resposta em freqii€ncia variard dependendo da posi¢ao e do tipo de
alimentacdo.

A partir deste capitulo, o software desenvolvido passard a ser utilizado para a
realizacdo de simulacdes, sendo calculado o parametro S»; das estruturas e a distribuicdo de
campos no dominio da freqiiéncia.

O substrato utilizado nas simulagdes desta se¢dao possui & = 10,8 e uma espessura de
1,27mm. A excitagdo utilizada é um pulso gaussiano definido por (A.20) onde Fc = 5GHz e
Fh = 10GHz. Como mencionado no Apéndice A, o tamanho da célula é determinado como
sendo uma fracdo do comprimento de onda correspondente a maior freqiiéncia do espectro de
excitacdo. Para as simulacdes executadas nesta secdo foi escolhido Ax = Ay = 0.lmm e Az =

0.42333mm.

4.1 DISTRIBUICOES DE CAMPOS NAS RESSONANCIAS

O ressoador em anel consiste de dois ressoadores de meio comprimento de onda
conectados em paralelo. A ressonancia ocorre quando ondas estaciondrias de tensao e corrente
sdo estabelecidas no anel, resultando em tensdes e correntes dadas por (3.21) e (3.22). Tais

ondas estaciondrias se formam em freqii€ncias em que o comprimento de onda correspondente

seja um multiplo do comprimento total do anel, ou seja, [, = n,.

A resposta em freqiiéncia de um ressoador quadrado em anel estd ilustrada na Figura

4.1, em que, pelo pardmetro S,;, visualizam-se as trés primeiras freqiiéncias de ressonancia.
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S21 [dB]

(a) (b)

Figura 4.1 (a) ressoador quadrado em anel de comprimento igual a 72 mm simulado em um substrato de er = 10,8 e espessura
igual a 1,27 mm, (b) parAmetro S, ilustrando as freqiiéncias de ressonancia.

Como visto anteriormente, na freqiiéncia em que a ressonancia ocorre, a parte reativa
da impedancia de entrada da estrutura se anula, assim, para um caso sem perdas e alimentagcao
por linhas colineares, toda a energia da entrada é acoplada na saida, o que resulta no valor de 0
dB para o parametro S;; como ilustrado na Figura 4.1.

A Tabela 4.1 ilustra 0 médulo do campo elétrico e a posi¢cdo em que o valor do mesmo
€ maximo para as ressonancias mostradas na Figura 4.1. Os resultados mostrados na Tabela
4.1 foram obtidos por meio do software desenvolvido (Apéndice A e Secao 2.3) aplicando-se a
FFT (Fast Fourier Transform) no campo elétrico na direcdo z ao longo da estrutura. Os
valores obtidos nas freqii€éncias desejadas foram normalizados e expressos em dB. Os pontos
de méximo e minimo de campo elétrico mostrados refletem os maximos e minimos da onda
estaciondria de tensdo, formada na ressonancia, ao longo do ressoador conforme exposto
anteriormente.

O campo elétrico tem valor maximo no ponto onde a linha de alimentacdo excita o
ressoador. Os pontos de maximo sdo independentes da posi¢do da linha por onde € extraida
energia do ressoador. A Figura 4.2 ilustra a distribui¢do de campo elétrico no dominio da
freqii€éncia ao deslocar-se a linha de alimentacio de entrada comprovando este fato.

Caso a linha de saida seja posicionada fora de um ponto de méximo, serd extraida uma

quantidade menor ou nenhuma energia. Por exemplo, na Tabela 4.1 essa situagdo ocorre nos
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modos de ordem 1 e 3, caso a saida do ressoador seja colocada em uma posicdo ortogonal a

entrada.

Tabela 4.1 — Distribui¢do de campo elétrico e posi¢do de maximo para as ressonancias do ressoador quadrado da

Figura 4.1.
Ordem do Distribui¢do do campo elétrico no dominio da freqiiéncia Pontos de maximo
modo normalizada em dB
0
-10
-20
-30
n=1 i X x|[]
(1,56GHz) B
-60
-70
-60
0
-10
X
-20
-30
n=2 40 x X |:
(3,21GHz)
-o0
-60 X
-70
0
-10
N X X
-30
o o | T -
(4,48GHz)
-60
-60 X X
-70
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Na presenca de descontinuidades, como perturbacdes e variagdes na largura da linha ao

7z

longo do ressoador, o campo elétrico € alterado, e, nesse caso, seu valor mdximo nao é

necessariamente alinhado com a linha de excitacao.

(a) (b)

Figura 4.2 Distribui¢des de campo quando a linha de alimentagdo de entrada é deslocada. (a) 1,56 GHz (n=1) e (b) 4,48 GHz
(n=3).

4.2 ALIMENTACAO DIRETA

Na Figura 4.3, sdo mostradas as trés primeiras freqiiéncias de ressonancias de um
ressoador alimentado diretamente por linhas colineares. Na freqiiéncia DC, como existe um
caminho direto entre entrada e saida, o parametro S; tem valor igual a 0 dB. A medida que a
freqiiéncia aumenta, parte da energia passa a ser acumulada de forma reativa nos campos
elétrico e magnético fazendo o parametro S,; diminuir. Quando ocorre a ressondncia, a parte
reativa da impedancia de entrada do ressoador se anula, tornando esta puramente resistiva,
fazendo com que o pardmetro S,; retorne a 0 dB (caso sem perdas); e assim sucessivamente

nas outras ressonancias.
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Figura 4.3 Parametros de espalhamento de um ressoador em anel alimentado diretamente.

Fato importante aqui observado é que devido a presenca de um caminho direto entre a
entrada e a saida, ndo existe alta rejeicdo de sinal nos pontos fora da ressondncia como
observado nas configuracdes alimentadas por gap. Devido a esse fato, tal tipo de alimentacdo
ndo € aplicada freqiientemente na construcdo de filtros, sendo mais utilizada em acopladores
de microondas [8].

A distribui¢do de campos no ressoador para este tipo de alimenta¢do continua sendo
aquela ilustrada na Tabela 4.1. Assim, arranjando-se estrategicamente a linha de alimentacao
em pontos onde o campo elétrico € nulo para determinado modo, pode-se suprimir este modo
na saida do ressoador. Como exemplo, na Figura 4.4 € ilustrado o caso em que as linhas de
alimentacdo, conectadas diretamente ao ressoador, sdo posicionadas de maneira ortogonal.

Observa-se dois picos de ressonancia que correspondem aos modos n=1 e n=3 da
Tabela 4.1. Para estes modos, a posicdo de linha de saida encontra-se num nulo de campo
elétrico, ou seja, neste caso a maior parte da energia fica armazenada no ressoador nao sendo
acoplada na saida, fazendo que o parametro S,; apresente quedas significativas nestas

freqiiéncias. A Figura 4.5 mostra a distribuicdo de campo elétrico para confirmar os nulos de
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campo elétrico na saida do ressoador para os dois picos de ressondncia da Figura 4.4. Este
arranjo pode ser util na implementacao de filtros rejeita faixa.

Para o modo da Figura 4.5(b), por ser um modo de ordem superior (n=3), existe um
maximo de campo elétrico mais proximo da linha de saida do que no modo mostrado na
Figura 4.5(a). Assim, a fuga de energia ¢ maior no modo da Figura 4.5(b), o que explica o fato

observado na Figura 4.4 em que a primeira ressonancia possui maior atenuagdo que a segunda.

S21 [dB)

2 ; i ; ; i i ; ‘ i
o

il

(@ (b)

Figura 4.4 Pardmetro S21 de um ressoador alimentado por linhas ortogonais conectadas diretamente,

(a) estrutura e (b) pardmetro S21.

(@) (b)

Figura 4.5 Distribui¢do de campo elétrico para o ressoador da Figura 4.4 para (a) 1,618 GHz e (b) 4,615 GHz.
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4.3 ALIMENTACAO UTILIZANDO GAP

A eficiéncia do acoplamento entre a linha de alimentacdo e o ressoador afeta a
freqiiéncia de ressonancia e o fator de qualidade Q do circuito. Escolher o acoplamento correto
para cada aplica¢do é de suma importancia. Nas simula¢des apresentadas nesta se¢do foram
utilizados substrato de & = 10,8 e altura = 1,27 mm e ressoador quadrado de comprimento

médio igual a 72 mm.

4.3.1 Ressoadores alimentados por gap

Os ressoadores em anel, quando alimentados por gap, podem ser classificados de duas
maneiras [8]:
. Acoplamento com gap simples: Usado em aplicagdes com ressoadores de alto Q.

Contudo sofre altas perdas de inser¢ao por causa da pequena drea de acoplamento.

. Acoplamento lateral: Dois picos de ressondncia muito préoximos coexistem devido ao

acoplamento dos modos par e impar.

A Figura 4.6 mostra um ressoador alimentado por gap e sua respectiva resposta, para
freqiiéncias préximas a primeira ressonancia (em torno de 1,6 GHz).

Os acoplamentos por gap simples sdo considerados acoplamentos fracos, tal fato é
confirmado pelas altas perdas de inser¢cdo observadas na Figura 4.6. Na freqiiéncia de
ressonancia, para essa configuracao de linha de alimentacdo, € esperado que a maior parte de
energia seja acoplada na saida, ou seja, o valor do parametro S,; deve ser préoximo de 0 dB.
Contudo, para esse tipo de acoplamento, o pardmetro S; encontra-se proximo de -4 dB na
freqiiéncia de ressonancia. Estas altas perdas de inser¢do sdo explicadas pela prépria natureza
do acoplamento. Quando se utiliza gap, ocorrem altas perdas por radiagdo de energia que sdo
agravadas pela tecnologia microstrip empregada. Soma-se a esse fato a pequena area de
acoplamento.

As altas perdas restringem as aplicacdes deste tipo de alimentacdo. Por exemplo, em
filtros deseja-se que as perdas na banda de passagem sejam as menores possiveis, assim, a
alimentacdo utilizando gap nao seria vantajosa. Contudo, existem técnicas para aumentar o

acoplamento, como serd visto posteriormente, 0 que minimiza o problema.
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$21 [dIE]

(@ (b)

Figura 4.6 Ressoador em anel alimentado por gap. (a) Estrutura. (b) Pardmetro S21 em funcao da freqiiéncia nas

proximidades do modo fundamental do ressoador. Valor do gap = 0,8 mm.

4.3.2 Efeito do tamanho do gap de acoplamento

O tamanho do gap de acoplamento afeta o desempenho do ressoador. Para um gap
pequeno, as perdas por radiac@o serdo pequenas e haverd um bom acoplamento entre entrada e

saida, porém os campos da estrutura ressonante serdo mais influenciados e fatores como a

freqiiéncia de ressonancia sao afetados.

Primeiro serd considerado o efeito do gap sobre a freqiiéncia de ressonancia [8].

Considere a estrutura de uma porta e seu respectivo circuito equivalente mostrados na Figura

4.7.
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(@) (b)

Figura 4.7 Anel ressoador alimentado por gap formando um circuito de uma porta (a) configuracio e (b) circuito

equivalente.

O gap de acoplamento € representado pelas capacitancias C, e Cy, enquanto o circuito
equivalente para o ressoador sem perdas € representado pela capacitancia C; e pela indutincia
L. O acoplamento devido a C, € mais significante que o acoplamento devido a Ci
(capacitancia devido aos campos de “franja”), assim, para simplificar os cdlculos, C¢ serd
desprezado. Logo, a partir do circuito da Figura 4.7(b) e das considera¢des anteriores, a
impedancia de entrada do ressoador € dada por:

_jlerr(c, +c,)-1]
" o, -e’'LC,)

4.1)

Na ressonancia, Zi, = 0 e, de (4.1), a freqiiéncia de ressonancia do ressoador pode ser
calculada por:
1
o = 4.2)
; }Lr iCr +C, i
De (4.2) é observado que quando o gap diminui (Cg conseqiientemente aumenta) a
freqiiéncia de ressonancia se move para valores menores.
Considere agora o ressoador em anel formando uma estrutura de duas portas e seu

respectivo circuito equivalente, como mostrado na Figura 4.8.
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(a)

I

(b)

Figura 4.8 (a) Anel ressoador alimentado por gap formando um circuito de duas portas e (b) circuito equivalente.

Pela simplificacdo do circuito equivalente da Figura 4.8(b), o parametro S,; pode ser
calculado. Desprezando novamente a capacitancia Cr € assumindo que o gap de entrada e de

saida tém o mesmo tamanho, obtém-se

2

_ 4.
Sotl pea, i+zY)+z,0+2Y)iz, +Y 2, 4.3)
onde:
7, - 1 (4.4)
jo,C,
. 2
y - J@LC, ) 5)
a){)LI"

A medida que os gap’s diminuem, a capacitancia C, aumenta, o que resulta numa
diminui¢do de Z,, que, por sua vez, resulta num aumento de S»;. Na Figura 4.9 tem-se o
resultado de uma simula¢do mostrando o comportamento do parametro S,; nas proximidades

do modo de ressonancia fundamental, frente a dois valores distintos de gap.
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Da Figura 4.9, conclui-se que quanto menor o gap maior a transferéncia de energia
entre a entrada e a saida. Como resultado disso, o valor de S, fica préximo de zero dB na
freqiiéncia de ressonancia. Contudo, a diminuicdo do valor do gap provoca alteracdo no valor
da freqiiéncia de ressonancia, como foi deduzido em (4.2) e confirmado na simulacdo da
Figura 4.9.

Logo, para esse tipo de alimentagdo, a ressondncia pode ocorrer em uma freqii€ncia
diferente da projetada, sendo que aplicagdes altamente dependentes da freqii€ncia de
ressonancia, tais como osciladores de microondas, podem ser prejudicadas pelo efeito do gap

caso 0 mesmo hao seja corretamente estimado no projeto.
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Figura 4.9 — Parametro S21 de um anel ressoador para dois valores do gap de alimentac@o.

4.3.3 Estratégias para aumentar o acoplamento

Como mencionado acima, o acoplamento com gap provoca altas perdas de inser¢ao, o

que resulta numa pequena transferéncia de energia entre a entrada e a saida. Para melhorar
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essa transferéncia de energia, intuitivamente a primeira coisa a se pensar seria diminuir o
tamanho do gap, o que realmente melhora o acoplamento como descrito na se¢do anterior.
Contudo, a diminui¢do demasiada do gap resulta em um aumento da complexidade da técnica
de fabricacdo dos dispositivos, uma vez que quanto menores as dimensdes mais precisdo é
exigida.

Sendo assim, alternativamente a diminui¢do do gap, na Tabela 4.2 estd ilustrado um
comparativo entre uma técnica para aumentar o acoplamento e a alimentacao tradicional com

gap simples.

Tabela 4.2 Comparativo entre diferentes técnicas para aumentar o acoplamento.

Estruturas Parametro S,;

[dE)

Acoplamento com gap simples

$21 [dB]

SN

o0 /// \\‘

- 7 o \\

25 el ]

-40

45

Aumento da drea de acoplamento

O aumento da drea de acoplamento resulta numa diminui¢ao das perdas de insercao em
praticamente toda a banda, resultando em uma curva mais “aberta” como conseqiiéncia de

uma diminuic¢do do fator de qualidade Q do ressoador. O modelo da Figura 4.4, nesse caso, do
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aumento da drea de acoplamento, deixa de ser valido porque uma parcela do acoplamento é
indutivo devido a presenca de linhas paralelas na entrada e na saida. Assim, a mudanca na
freqiiéncia de ressonancia ndo € tao significativa quanto no caso da diminuicao do gap.
Alterando-se a drea de acoplamento, obviamente, a quantidade de energia acoplada na
saida € alterada. Na Figura 4.10, estd ilustrado o comportamento do parametro S; frente a
mudancas na drea de acoplamento. Aqui também se observa o fato acima comentado de que

quando o acoplamento aumenta o fator Q piora.

(@ (b)

Figura 4.10 Simulagdes variando-se a drea de acoplamento para g = 0,8 mm. (a) Estrutura. (b) Pardmetro S21 em funcio da

freqiiéncia nas proximidades do modo fundamental do ressoador.

4.3.4 O acoplamento lateral

Na Figura 4.11, ilustra-se um exemplo de ressoador alimentado através de uma linha
acoplada lateralmente ao mesmo. As portas de entrada e saida sdo as duas extremidades da
linha de alimentacdo disposta lateralmente ao ressoador.

O ressoador acoplado lateralmente possui um comportamento oposto daquele acoplado
com gap simples da Figura 4.6. Fora da ressonancia, toda energia circula pela linha disposta
lateralmente ao ressoador. Na ressondncia, parte da energia € absorvida pelo ressoador

ocorrendo os picos de ressonancia que levam o parametro S,; para valores abaixo de -25 dB.
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A presenca de dois picos de ressonancia € explicada pelo acoplamento entre os modos par e

impar entre linha de alimentacao e o ressoador [12].

(a)

Figura4.11 (a) Estrutura de um ressoador acoplado lateralmente com uma separag¢do de 0,3 mm entre linha de alimentagio e

521 [dB]

ressoador. (b) Pardmetro S21 em funcéo da freqiiéncia nas proximidades do modo fundamental do ressoador.

A Figura 4.12 mostra um esboco da distribui¢do de corrente e de campos elétrico e
magnético para o acoplamento dos modos par e impar. Na Figura 4.12(a), a parte dominante
do acoplamento € devido ao campo magnético, pois, na regido, a corrente no ressoador e na
linha de alimentagdo possuem a mesma polaridade, o que leva ao acoplamento do modo par;
nesse caso a diferenga de potencial entre a linha e o ressoador € proxima de zero. Na Figura
4.12(b), o acoplamento é feito em sua maior parte pelo campo elétrico, a diferenca de
potencial entre a linha e o ressoador produz linhas de campo elétrico que promovem o
acoplamento do modo impar. Tal diferenca de potencial ocorre porque, na regido, a corrente se
aproxima de zero, o que, por sua vez, corresponde a um maximo de tensdo devido a formacao
de ondas estaciondrias, defasadas de 90 graus, quando ocorre a ressonancia (secdo 3.3 deste
trabalho). Como estes dois mecanismos de acoplamento de energia ocorrem em freqiiéncias

diferentes, ha dois picos de ressonincia.
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Figura 4.12 — Esboco da distribui¢io de corrente e de campos, o simbolo “x” ilustra um médximo de corrente e o simbolo “0”

ilustra um minimo. (a) Modo par. (b) Modo impar.

Da teoria eletromagnética é sabido que a corrente estd diretamente relacionada a
intensidade do campo magnético. Assim, pela distribuicdo de campo magnético nas
freqiiéncias correspondentes aos dois picos de ressondncia da Figura 4.11, 1,57 GHz e 1,65
GHz, ¢é possivel identificar qual corresponde ao modo par e qual corresponde a0 modo impar.

Esta distribuicdo de campo magnético estd ilustrada na Figura 4.13.

Figura 4.13 Distribui¢do de campo magnético para o ressoador da Figura 4.11: (a) 1,57 GHz. (b) 1,65 GHz. Os valores do

campo H foram normalizados e expressos em dB.

Na Figura 4.13, observa-se que em 1,65 GHz o campo magnético € mais intenso nas
proximidades da linha de alimentacdo, resultando no acoplamento do modo par anteriormente
descrito. Conseqiientemente, em 1,57 GHz ocorre o acoplamento do modo impar, pois, nas
proximidades da linha de alimentac@o, o campo magnético € minimo resultando também em

baixos valores de corrente, confirmando o que foi ilustrado na Figura 4.12(b). Observa-se
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também que o campo magnético, € consequentemente a corrente, ao longo da linha de
alimentacdo possuem baixos valores. Isso ocorre porque a configuracdo de campo magnético
mostrada corresponde aos dois picos de ressonancia. Neste caso, quando ocorre a ressonancia
a maior parte da energia € absorvida pelo ressoador.

Para o ressoador isolado, as freqiiéncias de ressonancia dos dois modos se degeneram
em um unico modo. Quando o ressoador é alimentado lateralmente, os modos deixam de ser
degenerados, e uma ressonancia dupla é observada como resultado dos dois mecanismos de
acoplamento acima descritos. Logo, essa dupla ressonancia € uma conseqiiéncia do
acoplamento lateral.

Outro fendmeno observado € que a diferenca entre as freqiiéncias dos dois modos de
ressonancia depende da distancia de separacdo entre a linha de alimentacdo e o ressoador,

como ilustrado na Figura 4.14.
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Figura 4.14 Efeito da variacdo da distancia entre a linha de alimentag@o e o ressoador.

Em termos de distribuicdo de corrente, pode-se suprimir um dos mecanismos de
acoplamento na ressonancia dupla descrita nesta sec¢do. Isso € obtido através da introducdo de
gap’s em pontos estratégicos do ressoador onde méximos de corrente sdo induzidos. A Tabela

4.3 ilustra resultados de simulacdes executadas para confirmar este fendmeno.
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Tabela 4.3 Efeito da introducdo de gap’s em pontos estratégicos do ressoador em anel. gap de 0,3 mm e
separacdo entre linha de alimentacdo e ressoador de 0,3 mm.

Supressao do modo par Supressdao do modo impar
Estruturas ‘ I | ‘ | |
Campo ’
magnético no
modo
suprimido

(1,65 GHz) (1,57 GHz)
I A T T 1 0 = —
% 7 : : : N e
A ; ; ; \i /
Vi
I \
|| |
! \
= ! = i
5, | g !
Parametro S, 5 5
30 -30
K
4l314 145 15 155 75 165 17 175 8 'AE%A 145 15 155 18 185 1.7 175 18
F [GHzZ] F [GHZ]

Em 1,65 GHz (modo par), o campo magnético é mais intenso na proximidades da linha
de alimentacdo, o que faz com que esse modo seja suprimido com a introducdo de um gap
nesta regido pois o seu mecanismo de acoplamento, ilustrado na Figura 4.12(a), deixa de
existir. Como conseqiiéncia, o pico de ressonancia em 1,65 GHz desaparece. De maneira
andloga, o modo de ressonancia em 1,57 GHz (modo impar) € suprimido introduzindo-se um
gap onde o campo magnético é mais intenso. Nas distribui¢des de campo mostradas na Tabela

4.3, nota-se que o campo magnético, e conseqiientemente a corrente, possuem alta intensidade
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ao longo da linha de alimentacdo Isso confirma o fato de que os modos de ressonancia foram
suprimidos pelo posicionamento de gap’s, pois o ressoador deixou de absorver a maior parte
da energia nestes modos e a mesma continuou circulando pela linha de alimentacao lateral (ao

contrério do que aconteceu na Figura 4.13).
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5. RESSOADORES DUAL-MODE

No presente capitulo serdo estudados os ressoadores dual-mode, que tém sido cada vez
mais utilizados em microondas por serem dispositivos com caracteristicas altamente
desejaveis na confeccao de filtros. A principal vantagem desse tipo de estrutura € o fato de
cada ressoador dual-mode ser uma estrutura duplamente sintonizada. Em filtros de
microondas, isso significa que o grau de determinado filtro pode ser reduzido pela metade
resultando em estruturas compactas.

Além de compactos, os filtros a ressoadores dual-mode permitem a realizacdo de
respostas Chebyshev, elipticas e quase-elipticas, se as linhas de alimentacdo, perturbacdes ou

stubs forem corretamente arranjados [13].

5.1 MODOS DE RESSONANCIA DEGENERADOS

Para entender-se o funcionamento do ressoador dual-mode, primeiro € necessério
analisar os campos no interior do mesmo e comprovar a existéncia de dois modos de
ressonancia que, pelo fato de estarem na mesma freqiiéncia, sdo conhecidos como modos
degenerados.

Como exemplo, seja um ressoador patch quadrado, no qual os campos podem ser
obtidos representando o ressoador pelo modelo da cavidade de Wheeler [14]. Nesta cavidade,
as partes inferior e superior sdo paredes elétricas e o restante dos lados sdo paredes

magnéticas, como ilustra a Figura 5.1.
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Figura 5.1 (a) Ressoador patch quadrado sobre um substrato dielétrico (b) Modelamento do ressoador patch quadrado pela

cavidade de Wheeler.

Os campos eletromagnéticos no interior da cavidade podem ser expandidos em termos

do modo TM?_, obtendo-se [1]:
E, = iiAmn cos(m—ﬁxj c:os(ﬂ yj (5.1
JWE 5 | OE JOWE i (BEJ
H = ~VH =— —= 5.2
x(kfj(ayjy(kzjax o
nr’
— (5.3)

onde A,,, é a amplitude do modo, ® € a freqiiéncia angular, a representa a largura da cavidade

e &.f € a permissividade efetiva. A freqiiéncia de ressonancia da cavidade é dada por [14]:

[p— \/(m”j + (ﬂj (5.4)
27 UE a a
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A partir da equagdo (5.4) observa-se que existe um numero infinito de modos de

ressonancia. Os que possuem a mesma freqiiéncia sdo chamados de modos degenerados. Na
primeira ressonancia, ou seja, no modo fundamental, existem os modos TMZ, e TM/,, na

mesma freqiiéncia formando um par de modos degenerados. De (5.1) e (5.2) também nota-se
que o par de modos degenerados possui distribui¢des de campo ortogonais entre si.

Fica assim comprovada a existéncia de duas distribui¢des de campos distintas, ou dois
modos distintos, na mesma freqiiéncia. A existéncia de um par de modos degenerados pode ser
justificada em todos os ressoadores que tenham simetria bi-dimensional. No presente trabalho,
foi escolhido o patch quadrado pela sua relativa simplicidade de equacionamento, o que
facilita o entendimento do fendmeno. Mas o mesmo raciocinio pode ser expandido para
ressoadores patch circular e ressoadores em anel (quadrado e circular), sendo que estes

ultimos sdo o objeto principal de estudo neste trabalho.

5.2 ESTRUTURAS DUAL-MODE

Os ressoadores dual-mode sdo estruturas duplamente sintonizadas, através do
acoplamento entre modos de ressonancia, em ressoadores que possuem dois modos de
ressonancia degenerados e ortogonais. Como dito anteriormente, iSSO ocorre sempre que
houver simetria bi-dimensional como em ressoadores patch (quadrado e circular) e
ressoadores em anel (quadrado e circular).

Wolff [15] demonstrou que, se as linhas de alimentacdo forem arranjadas de maneira
assimétrica ou se a simetria do ressoador for perturbada de alguma maneira, ambos os modos
degenerados sdo excitados e acoplados. Quando isso ocorre, a freqiiéncia de cada modo &
distinta, ou seja, eles deixam de ser degenerados e passam a ressoar em freqii€éncias diferentes.
O afastamento entre estas freqiiéncias depende da intensidade da perturbacdo na simetria do
ressoador. A Figura 5.2 ilustra algumas topologias de ressoadores dual-mode, em que a dupla

ressonancia ocorre pela introducao de uma perturbacao.
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Patch circular Patch quadrado Anel circular Anel quadrado

Figura 5.2 Exemplos de ressoadores dual-mode.

As Figuras 5.3 e 5.4 mostram resultados de simulagdes em que observa-se a variacao
do parametro S; a introdu¢do de uma perturbacao no ressoador quadrado em anel alimentado
por linhas colineares.

Adicionando-se uma perturbacdo ao ressoador quebra-se a simetria do mesmo, o que
acopla os modos degenerados criando-se uma resposta dual-mode. Como ilustrado na Figura
5.4, ocorre o surgimento de dois picos de ressonancia onde antes existia apenas um. Estes dois
picos demonstram que os dois modos que antes eram degerenados (coexistiam na mesma

freqiiéncia) passam a ressoar em freqii€ncias diferentes.

521 [dB]

Figura 5.3 I1S211 [dB] vs F [GHz] para um ressoador quadrado de comprimento 72 mm alimentado por linhas colineares, gap

de 0,2 mm, er = 10,8 e h = 1,27 mm

49



$21 [dB]

,...
L--.

T I
[
in
-
.
h
th

Figura 5.4 IS211 [dB] vs F [GHz] do circuito da Figura 5.3 ao introduzir-se uma perturbacdo quadrada de 2 mm de lado.

O fendmeno dual-mode pode ser explicado mais simplesmente e de maneira mais
generalizada usando o modelo de linha de transmissdo. O anel ressoador pode ser descrito

como dois ressoadores de Ag/2 conectados em paralelo, Figura 5.5.

Ao/2
- — D — - .
Ag/2

Figura 5.5 Modelo do ressoador em anel quadrado como dois ressoadores de Ag/2 conectados em paralelo.

Como descrito na Secdo 3.4, duas ondas estaciondrias sdo estabelecidas em cada
ressoador em paralelo. Se o anel ndo tem perturbacdo e é excitado por linhas de alimentagdo

simétricas, os dois ressoadores idénticos sdo excitados e produzem a mesma resposta em
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freqiiéncia. Contudo, a introducdo da perturbacdo desequilibra a estrutura mudando inclusive
os parametros do circuito equivalente, Figura 5.5. Assim, os dois ressoadores de Ag/2
conectados em paralelo ndo serdo mais idénticos, e surgem duas ondas estaciondrias em
freqii€ncias proximas, porém distintas. Estas ondas correspondem aos modos do dual-mode
que, ap6s a introducdo da perturbacdo, foram excitados e acoplados.

Fato interessante observado da Figura 5.4 € que nem todos os modos sdo afetados pela
perturbacao, apenas os modos de ordem impar (n =1, 3 etc) [8]. Para os modos de ordem par,
o local da perturbacdo coincide com um méaximo de corrente, que, por sua vez, corresponde a
um zero de tensdo, pois se formam ondas estaciondrias ao longo do ressoador como descrito
na se¢do 3.4. Por exemplo, para 0 modo n = 2 ( f =3,29 GHz), ilustrado na Figura 5.6,
observando-se os mdximos e minimos de tensdo e corrente da onda estaciondria estabelecida
nesta ressonancia, nota-se que a perturbagdo encontra-se numa posi¢cao em que a tensdo € zero
(curto-circuito). Devido a isso, este modo ndo € afetado pela perturbacio. Logo, a perturbagdo
coincide com um ponto de curto-circuito, o que suprime seu efeito.

ED‘ 1 EIEI‘

sy ) LA x V] .
@ 7=0
e~ <@fum
@ o
20 °® s
(@) (b)

Figura 5.6 (a) Distribuicdo de campo elétrico. (b) Mdximos e minimos das ondas de tenséo e correntes obtidos de (a). Ambas

correspondentes ao modo n =2 (f= 3,29 GHz).

Como mostrado anteriormente, cada ressonancia corresponde a uma configuragdao de
campo elétrico, nem todos os modos sdo afetados pela adicdo de uma perturbacdo. Contudo,
aqueles modos afetados pela perturbacdo tém sua configuracdo de campo elétrico também
alterada, uma vez que aparecem dois picos de ressondncia e cada um destes resultard numa
configuracdo de campo elétrico distinta. A Figura 5.7 ilustra o campo elétrico do ressoador

quadrado, antes e depois da introdugao da perturbacao.
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(b) (©

Figura 5.7 Distribui¢do de campo no dominio da freqiiéncia, normalizado em dB, para um ressoador com as mesmas

dimensdes daquele da Figura 5.3, para o modo fundamental (n = 1). (a) sem perturbacdo f= 1,56 GHz, (b) ap6s a introducdo

da perturbacio para f'= 1,55 GHz e (c) apds a introdugio da perturbacio para f = 1,63 GHz.

Os pontos de maximo de campo elétrico, que antes coincidiam exatamente com o
ponto em que o ressoador é alimentado, apds a introdugdo da perturbacdo se deslocaram do
seu alinhamento original, ou seja, os pontos de mdximo da onda estaciondria que se forma
durante as ressonancias se deslocaram para as novas configura¢des mostradas nas Figuras
5.7(b) e (c), em que se observa a distribuicdo de campo elétrico na ressonancia dupla que
surgiu apo6s a introdugdo da perturbacao. Nota-se também que a distribui¢do de campo elétrico
nas freqiiéncias das Figuras 5.7(b) e 5.7(c) estdo deslocadas entre si de 90°, o que demonstra a

ortogonalidade entre os modos degenerados.
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5.3 MODELAMENTO DO EFEITO DA PERTURBACAO

Seja um ressoador em anel quadrado com entrada/saida ortogonais e simétricas com

relacdo a diagonal, como ilustrado na Figura 5.8(a).

2d,

(a) (b)

Figura 5.8 (a) Ressoador anel quadrado com entrada/saida ortogonais. (b) circuito equivalente em termos de linhas de

transmissao.

Considerando o caso sem perdas, pode-se afirmar que Yj, = jBj,, ou seja, a admitancia
de entrada do ressoador é puramente imagindria. O ressoador pode ser modelado como sendo
duas linhas de transmissdo de comprimentos diferentes conectadas em paralelo e acopladas as
linhas de alimentacdo, Figura 5.8(b) [16]. Denotando B, como a constante de propagacdo na

ressonancia e o, como a freqiiéncia de ressonancia angular, na ressonancia tem-se:

2(d, +d,)B, =2n (5.5)

Expressando a constante de propagacdo em func¢do da freqiiéncia e da velocidade de

propagacao ao longo da linha resulta em:

(5.6)
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Sendo P e ® valores genéricos na equacdo (5.6) fora de ressonancia, apds aplicacdo de
uma regra de trés simples, obtém-se (5.7) que define o pardmetro B do modelo da Figura

5.8(b), cujos valores d; e d, sao mostrados na Figura 5.9

(Q) T ()

= 5.7
v d +d, o, ©7)

B=

A Figura 5.9 ilustra o modelo do ressoador anel quadrado ao adicionar-se uma
perturbacao no seu canto superior direito. O papel da perturbacdo € acoplar os dois modos de
ressonancia degenerados e ortogonais do ressoador, sendo equivalente a um capacitor
conectado em paralelo se B > 0 ou um indutor em paralelo se B < 0 [16]. Para facilitar o
modelamento, o circuito foi dividido em seus equivalentes do modo par ¢ modo impar como
mostrado na Figura 5.10. Yc é a admitancia caracteristica da linha utilizada no ressoador, S a
constante de propagacdo e d o comprimento da linha conectada até a carga cuja admitancia é

Yi.

> jB

Figura 5.9 Modelo do ressoador anel quadrado com a adi¢éio de uma perturbagéo.
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YC, B, 2d2 YC’ B’ 2d2

(a) (b)

Figura 5.10 Circuito equivalente para: (a) modo par e (b) modo impar

Da teoria de linhas de transmissdo, tem-se que admitancia vista na entrada de uma

linha terminada em uma carga € dada por:

v = Y, + jY. tan(Bd)
" Y.+ jY, tan(Bd)

(5.8)

Analisando primeiramente o modelo da Figura 5.10(a), e denotando a admitancia
correspondente  secdo de comprimento d; por Y;," e a da se¢do de comprimento ds por Y;,?,

ao aplicar-se (5.8), obtém-se:

jB+ jY, tan(pd, )

YW=y 5.9
" © Y. -Btan(pd,) (59)
Definindo a susceptancia normalizada como:
b= B (5.10)
YC
a equacgdo (5.9) torna-se:
W _ jb+ jtan(Bd,) 5.11)

" “ 1-btan(Bd,)
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A normalizagdo feita acima facilitard o modelamento do efeito da perturbacdo ao
definir-se um angulo ¢ cuja tangente resulta em b. Assim, substituindo b por tan(¢) em (5.11)

e aplicando-se relacdes da trigonometria resulta em

Y, = jY. tan(Bd, + o) (5.12)

Analisando agora a secdo de linha de comprimento d; da Figura 5.10(a), basta fazer Y,

=0 em (5.8) para obter-se:

Y, = jY, tan(Bd,) (5.13)

Na ressonancia, Y;j, = 0, logo, somando-se as equagdes (5.12) e (5.13) chega-se a:

YV +v = jY, [tan(Bd, + @)+ tan(Bd,)]=0 (5.14)

A relacdo que satisfaz a equagdo (5.14) é:

Bd, +Bd, +¢=1n = P, +d,)=n—¢=n—tan"'(b) (5.15)

De (5.15), obtém-se a constante de propagacdo advinda do modelo da Figura 5.10(a),

denominada de constante de propaga¢do do modo par f°, que é dada por:

ge =2 _ (5.16)

O modelo da Figura 5.10(b) ndo possui carga entdo B = 0, assim, aplicando (5.14)
chega-se no resultado ja expresso por (5.6). Logo, a constante de propaga¢cdo para o modo

impar, denominada de °, é dada por:
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B, (5.17)

Da equagdo (5.17) também conclui-se que f° = f,, ou seja, 0 modo impar possui a
mesma freqiiéncia do ressoador sem perturbagao.

Dividindo (5.16) por (5.17) resulta em:

B¢ = Bo(l—%tan_l (b)j (5.18)
fe= fo(l—%tan’l(b)j (5.19)

Do exposto se observa que com a introducdo da perturbacdo existem dois modos de
ressonancia, sendo que um deles permanece na freqiiéncia de ressonancia original f, (apenas
para tamanhos pequenos da perturbagdo) e surge um segundo modo ressoando em f “. O
coeficiente de acoplamento entre estes dois modos € definido como a relacdo entre 0 médulo
da diferenca entre as duas freqii€ncias de ressonancia pela freqiiéncia central, como definido

cm:

gl fo(l—itan—l(b)j (5.20)
2 21
1
e _ g0l  —|tan”'(b)
k= ‘f I ZRJ ‘ (5.21)
Je 1—% tan_l(b)(

As equacdes (5.20) e (5.21) sdo tteis no auxilio ao projeto de filtros a ressoadores
dual-mode uma vez que, através delas, € possivel estimar a freqiiéncia de ressonincia de cada
modo conhecendo-se a constante de propagacao e a susceptancia normalizada.

Do exposto fica claro que ao se variar o valor de B, Figura 5.9, o acoplamento entre os
modos ¢ alterado, e as duas freqii€ncias de ressonancia se afastam ou se aproximam, pois 0O
coeficiente de acoplamento entre os dois modos de ressonancia € alterado. Para modificar o

acoplamento entre os dois modos, basta alterar-se o tamanho e o tipo da perturbacdo. Na
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Figura 5.11, mostra-se o resultado de simulagdes com o método FDTD que ilustram esse
fendmeno. A medida que o tamanho da perturbacio aumenta, as freqiiéncias dos dois modos

se afastam.

0o
wonon

521 [dB]

(a) (b)

Figura 5.11 Efeito da variacdo do tamanho da perturbagdo para um ressoador quadrado de lado 20 mm alimentado por linhas

ortogonais com um gap de 0,2 mm, er = 10,8 e h = 1,27 mm.

Anteriormente, mostrou-se que uma das ressonancias ocorre em f ¢ € a outra em f’ e

oy . n ~ . L0
que esta ultima ocorria na mesma freqii€éncia do ressoador sem perturbacdo, ou seja, f° = f,.
Contudo, esta ultima igualdade n3o é completamente verdadeira porque o modelo
desenvolvido, baseado em linhas de transmissao, ndo leva em consideragao certos fatores que

s6 serdo contemplados na simulacdo eletromagnética. Como afirmado no Capitulo 3, a

ressondncia ocorre quando [, = nA,, em que /. € o comprimento médio do anel. O fato é que a

introducdo da perturbacdo altera este comprimento médio fazendo com que f, possua valores
diferentes antes e depois da introdugio da perturbacédo. Por isso, a igualdade f° = f, é vilida

apenas para valores pequenos da perturbacao.
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6. FILTROS A RESSOADORES DUAL-MODE

Neste capitulo, o foco serd voltado a obtencdo de respostas passa-faixa com
ressoadores dual-mode. Primeiramente, serdo estudados filtros com dois p6los (com apenas
um ressoador dual-mode). Posteriormente, o grau do filtro serd aumentado, sendo explorado,
ainda, os acoplamentos ndo-adjacentes. Serd mostrado a introducdo da perturba¢do como um
fator de ajuste da resposta em freqii€éncia de um filtro.

Para caracterizar-se o comportamento dos filtros, além do parametro S,;, também sera
plotado nas simula¢des parametro S;;. Nos capitulos anteriores, o parametro S,; era suficiente
para a andlise porque o que estava em questdo eram os pontos de ressondncia, contudo, na
caracterizacdo de filtros, o paradmetro S;; torna-se importante. A partir desse paradmetro, por
exemplo, pode-se saber como estd o casamento de impedancia entre a entrada e a estrutura e o
quanto de energia estd sendo refletida do filtro dentro da banda passante.

As simulacgdes apresentadas neste capitulo foram todas realizadas com um substrato de

altura h = 1,57 mm e permissividade relativa g, = 10.

6.1 RESPOSTAS PASSA-FAIXA OBTIDAS COM RESSOADORES DUAL-MODE EM
ANEL ALIMENTADOS POR GAP

Ao introduzir uma perturbag@o no ressoador em anel alimentado por linhas colineares
surgem dois picos de ressonancia como mostrado anteriormente. Da distribui¢cdo de campo
elétrico nesses dois picos de ressonancia, Figura 5.7, nota-se que os pontos de méaximo do
campo elétrico se deslocaram em relac@o a configuragdo sem perturbacao. Como esses pontos
de maximo se desalinharam em relacdo as linhas de alimentacdo, intuitivamente, conclui-se
que talvez seja interessante alimentar o ressoador com linhas ortogonais para um melhor
acopalmento de energia na saida. A Figura 6.1 ilustra a resposta em freqii€ncia para essa

configuragao.
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Figura 6.1 Ressoador quadrado de lado 20 mm e perturbagdo de 3 mm, alimentado por linhas ortogonais com um gap de 0,4

mm, er = 10 e h = 1,57mm. (a) Estrutura (b) Pardmetro S,;.

A energia € acoplada na saida de maneira uniforme entre os dois modos do dual-mode
devido a configuracdo das linhas de alimentacdo. O uso de linhas ortogonais de alimentagdo
faz com que o acoplamento de energia na saida seja melhor do que com linhas colineares,
devido ao deslocamento dos médximos de campo elétrico apds a introducdo da perturbagao.
Aparecem também dois zeros de transmissdo no pardmetro S;, pois, fora dos picos de
ressonancia, o campo elétrico assume uma configuracdo que faz com que a linha de saida
coincida com um nulo de campo elétrico.

Diminuindo-se os gaps, aumentando a drea de acoplamento e ajustando o tamanho da
perturbacdo tem-se um filtro de 2 p6los com apenas 1 ressoador, como mostrado na Figura
6.2.

A introdugdo da perturbacdo faz com que dois modos coexistam dentro de um unico
ressoador. Em termos de elementos de circuito, o modelo do ressoador dual-mode é
apresentado na Tabela 6.1. O desenvolvimento deste modelo € baseado no circuito equivalente
do ressoador mostrado na se¢do 3.3 para o caso sem perdas, assim, o ressoador fica
representado por um circuito LC paralelo e os inversores de imitancia Jo; e J; , representam os

acoplamentos de entrada e saida.
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Figura 6.2 Filtro de 2 pélos utilizando um ressoador dual-mode em anel. (a) Estrutura onde w = 1 mm, L = 20 mm,

P=3,8 mme gap =0,2 mm, (b) Pardmetros S,; e S;.
Na Tabela 6.1, cada modo € representado por um circuito LC paralelo. Aqui fica clara a
afirmativa de que o ressoador dual-mode € uma estrutura duplamente sintonizada. Na tabela,
Jo.1 e Jo3 representam os acoplamentos de entrada e saida, respectivamente, e J; » representa o

acoplamento entre os dois modos do ressoador dual-mode.

61



Tabela 6.1 Circuito equivalente do ressoador dual-mode

Ressoador Circuito equivalente
0 1
’ ! )
‘ ° ———e
Sem perturbag¢do
0 1 2
’ !
D Jo 1 =L Ji2 C. ——L| Jogs
T ._
Com perturbacdo

A perturbacdo, além de excitar, também acopla os dois modos degenerados. A
intensidade do acoplamento depende do tamanho da perturbacdo. O tipo de acoplamento pode
ser variado de acordo com o tipo de perturbacdo. A natureza do acoplamento entre os modos
degenerados pode ser indutiva (magnética) ou capacitiva (elétrica) dependendo do tipo de
perturbacdo utilizado [13]. A Figura 6.3 mostra a resposta em freqiiéncia para dois tipos

diferentes de perturbagdo. Em um caso € feito um recorte no canto do ressoador € no outro é

inserido um quadrado metdlico.
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Parametros S [dB] vs F [GHz]

=== 511
—_— 521
--= 511
— 521

(a)
* *
(b) (©)

Figura 6.3 Resposta do filtro ao variar-se o tipo de perturbag@o. (a) Pardmetros S; (b) e (c) Estruturas com as respectivas

legendas.

Observa-se da Figura 6.3 que a diferenca mais visivel € a existéncia de zeros de
transmissdo na resposta da estrutura da Figura 6.3(c), como conseqiiéncia da natureza do
acoplamento entre os modos degenerados. Nao serd abordado o mérito desta questdo no
presente trabalho, mas, na literatura, tem-se que, no caso da Figura 6.3(b), o acoplamento entre
os modos degenerados € indutivo e, na estrutura da Figura 6.3(c), é capacitivo [13]. Isso
equivale a dizer que, no modelo da Figura 5.9, B > 0 (capacitivo) se a perturbagdo for um
quadrado metdlico no canto do ressoador, Figura 6.3(c), e B < 0 (indutivo), se a perturbacao
for um recorte, Figura 6.3(b). Outra observagdo importante é que a alteracdo do tipo de

perturbacdo equivale a alterar o pardmetro J; » no modelo da segunda linha da Tabela 6.1.
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E possivel obter filtros com maior nimero de polos concatenando dois ressoadores
dual-mode em série. Esta estratégia nada mais € do que a sintese direta em cascata, muito

utilizada no projeto de filtros [1]. A Figura 6.4 ilustra a resposta do filtro obtido com essa

idéia.

Parametros § [dB]

)
o
m

(a) F [GHz
(b)

Figura 6.4 Filtro obtido concatenando dois ressoadores dual-mode. (a) Estrutura onde w = 1 mm, L =20 mm, P =7,5 mme
gap = 0,2 mm; (b) Pardmetros S.

O filtro da Figura 6.4 nada mais € do que dois filtros equivalentes ao da Figura 6.2
sobrepostos, o que resulta em uma estrutura de 4 podlos (cada ressoador dual-mode
corresponde a 2 p6los). Como conseqiiéncia de ser uma estrutura de grau superior, a largura da
banda passante deste filtro € maior se comparada ao filtro da Figura 6.2. Neste filtro, como o
nimero de gap’s pelos quais o sinal passa até alcancar a saida € maior que no filtro da Figura
6.2, as perdas de retorno sdo maiores, sendo que o parametro S;; € inferior a -25 dB dentro da
banda passante, enquanto no primeiro caso ficava abaixo de -35 dB.

O circuito equivalente da estrutura estd ilustrado na Figura 6.5. Os inversores de
imitancia J; ; e Js4 promovem o acoplamento entre os modos degenerados de cada ressoador e

J»3 promove o acoplamento entre os dois ressoadores.
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(a)
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. . . . .
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(b)

Figura 6.5 Circuito equivalente do filtro da Figura 6.4.

Uma pratica comum no projeto de filtros € promover acoplamento entre ressoadores
nao adjacentes com o intuito de obter-se respostas melhores. Estes melhoramentos sdo obtidos
o posicionando-se zeros de transmissdo extras nas proximidades da freqiiéncia de corte.
Considerando o modelo da Figura 6.5(b), os acoplamentos nido adjacentes ficam como na

Figura 6.6.
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Figura 6.6 Acoplamentos ndo adjacentes que podem ser promovidos no modelo da Figura 6.5(b).

O objetivo agora é proporcionar os acoplamentos descritos na estrutura da Figura
6.4(a). No circuito equivalente, cada modo do dual-mode € representado por um circuito LC
em paralelo. Em termos de campos eletromagnéticos, cada modo corresponde a uma
distribuicao de campo elétrico, que sdo ortogonais entre si como mostrado na se¢do 5.2. Nota-
se da Figura 6.6 que um dos modos de cada ressoador dual-mode é acoplado diretamente com
o outro através de J,3 e os outros sdo acoplados de maneira ndo adjacente através de J;4. A
maneira de acoplar os modos ndo adjacentes neste caso foi dobrar a estrutura de modo que os
dois ressoadores aproximassem seus lados, como ilustrado na Figura 6.7. Na Figura 6.8, esta
mostrada a resposta desta estrutura e suas dimensdes.

Observa-se da Figura 6.8(b) que o objetivo pretendido com os acoplamentos nao
adjacentes foi alcancado, ou seja, surgiram zeros de transmissdo extras na resposta do filtro o
que melhora a banda de rejei¢do. Houve também um aumento da largura da banda passante.

Contudo, as perdas de retorno pioraram como visto pelo parametro S;; que fica abaixo de -13

-]

Figura 6.7 Dobramento da estrutura para obter-se acoplamentos ndo adjacentes
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Figura 6.8 (a) Dimensdes da estrutura para acoplamentos ndo-adjacentes: W = 1 mm, W2

=0,2 mm.

8 mm e gap
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6.2 A PERTURBACAO COMO FATOR DE AJUSTE DA RESPOSTA EM
FREQUENCIA DE RESSOADORES EM ANEL

O ponto de partida para o estudo a ser feito nesta secdo € o ressoador quadrado
alimentado diretamente, por linhas ortogonais, cuja resposta foi analisada na se¢do 4.2, e, por

comodidade, esta ilustrada novamente na Figura 6.9.

(a)

F [GHz]

(b)

Figura 6.9 Ressoador de comprimento médio 72 mm, composto por linhas de Imm de espessura, alimentado diretamente por

linhas ortogonais. (a) Estrutura. (b) Pardmetros S.

Conforme explicado na secdo 4.2, nas ressonancias de ordem impar (n = 1, 3 etc) a
linha de alimentacdo fica posicionada num ponto em que o campo elétrico € nulo, sendo
assim, é acoplada uma quantidade pequena de energia na saida, o que explica os picos
negativos de S| nas ressonancias.

A estrutura da Figura 6.9 também apresenta comportamento dual-mode quando é
introduzido algum tipo de perturbacdo que quebre sua simetria.

A Tabela 6.2 ilustra as respostas do ressoador quadrado em anel, alimentado por linhas

ortogonais conectadas diretamente, quando introduzidos dois tipos de perturbagao.
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Tabela 6.2 Resultado da introdugdo de perturbagdo no ressoador quadrado da Figura 6.9

Estruturas Parametro S,;

521 [dB]

Perturbag¢do com quadrado
metdlico de canto.

[ .
=2}

-1on
1]

S21 [dE]

T sees Sem Stub ||
— §=2mm
=== §=4mm
; : == § = 6mm
-100 L —
0 1 2 3 4 5 3

F [GHz]

Perturbagdo com Stub

Existem, basicamente, trés observacOes importantes a serem feitas com relacdo as

respostas ilustradas na Tabela 6.2:

1. Para o caso da perturbac@o com stub, as duas ressonancias que ocorrem entre 0
e 6 GHz sdo afetadas pela perturbacdo, ou seja, surgem ressonancias duplas

onde antes existia apenas uma. J4 para a perturbacdo com o quadrado de canto,
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apenas a primeira ressonancia € afetada, a segunda vai desaparecendo
progressivamente com o aumento do tamanho da perturbacdo. A explicacdo
para este fendomeno estd na forma de atuagcdo de cada tipo de perturbacdo. O
quadrado metdlico atua deslocando os méximos de campo elétrico de suas
posi¢des originais (como descrito na secdo 5.2). Na segunda ressonincia, este
fato acaba por aproximar um méiximo de campo da linha de saida, o que faz a
ressonancia desaparecer, pois a energia passa a ser acoplada na saida. Ja o stub
interage com o anel de modo que uma ressonancia adicional € criada, e os
pontos de ressonancia originais do anel permanecem inalterados.

Quando se estudou o modelamento do efeito da perturbacdo, secdo 5.3, foi
afirmado que f” = f,, ou seja, um dos modos que surgem com a introdu¢do da
perturbacdo (denominado modo impar) possui a mesma freqiiéncia do
ressoador sem perturbacdo. Contudo, como o quadrado metélico alterava o
comprimento médio do anel tal fato ndo ocorria. A utilizagdo de stubs como
perturbacdo ndo altera este comprimento médio do anel, entdo tal fendmeno
passa a ocorrer como observado na Tabela 6.2, em que, apenas um dos modos
se desloca quando o tamanho do stub € variado, sendo que o outro permanece
na freqii€ncia de ressonéancia original.

Para o caso da utilizacdo de stub, um dos modos degenerados que sdo excitados
na segunda ressonancia se desloca progressivamente para freqii€ncias mais
baixas a medida que o tamanho do stub aumenta. Os circulos vermelhos na

figura da Tabela 6.2 destacam esse fendmeno.

A terceira observagdo acima € a mais importante, pois, a partir desse fendmeno, sera

obtida uma resposta passa-faixa utilizando anéis ressoadores quadrados alimentados por linhas

ortogonais conectadas diretamente.

Considere agora a introducdo de dois stubs, como ilustrado na Figura 6.10. Pelo fato de

terem sido adicionados dois stubs, a simetria da estrutura € mantida, como conseqiiéncia disso,

no parametro S,;, ndo surgiram ressonancias duplas, ou seja, ndo se trata de uma estrutura

dual-mode. Porém, o fendmeno destacado no item 3 acima, referente as simulagdes mostradas

na Tabela 6.2, ocorre aqui para a segunda ressonancia que se desloca progressivamente para
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freqiiéncias mais baixas a medida que o tamanho dos stubs aumenta, conforme destacado
pelos pontos circulados na Figura 6.10. Este fato pode ser utilizado para a obtencdo de
respostas passa-faixa, pois a medida que a segunda ressonancia se desloca para as freqii€ncias

mais baixas, tem-se a formacao deste tipo de resposta.

s [dB]

_____________________________________

G H G U e b

[=]
[ S
-

.

@

(a) (b)

Figura 6.10 Ressoador da Figura 6.9 ap6s a introducdo de dois stubs. (a) Estrutura. (b) Pardmetro Sy;.

ApOs ajustes nas dimensdes do ressoador e dos stubs de sintonia, obteve-se a resposta
mostrada na Figura 6.11. Obtém-se assim uma resposta passa-faixa com dois zeros de
transmissao finitos. Estes zeros nada mais sdo do que os pontos de ressonancia do ressoador

que foram reposicionados apds a introducao dos stubs de sintonia.
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Parametros S [dB]
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(a)

(b)
Figura 6.11 Resposta passa faixa obtida com a utiliza¢do de stubs. (a) Dimensdes da estrutura: anel de comprimento médio =

80 mm, W1 =2 mm, W2 =1 mm, Stubs =18 mm. (b) ParAmetros S.

Observando a resposta passa-faixa da Figura 6.11 nota-se uma necessidade de
melhorias na banda de rejeicdo, uma vez que o parametro Sy; retorna a 0 dB rapidamente
quando se afasta dos zeros de transmissdo. Fazendo da estrutura um dual-mode, os zeros de
transmissdo se tornam duplos, o que pode minimizar esta desvantagem. Como a introducao
dos stubs de sintonia ndo quebra a simetria da estrutura, langando mao da perturbacdo com
quadrado de canto este efeito pode ser obtido. A Figura 6.12 ilustra a resposta da simulagdo

efetuada.
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(a) (b)
Figura 6.12 Melhorias na banda de rejei¢do obtidas com o uso da perturbagdo com o quadrado de canto em conjunto com os
stubs. (a) Dimensdes da estrutura: anel de comprimento médio = 80 mm, W1 =2 mm, W2 = 1 mm, stubs =18 mm, P = 1,5

mm. (b) Parametros S.
Alterando a perturbag@o para um recorte quadrado no canto do anel ressoador tem-se o
mesmo efeito observado na se¢@o anterior, Figura 6.3, de auséncia de zeros de transmissdo; a

Figura 6.13 ilustra o resultado da simulacao.
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(a)

(b)

Figura 6.13 Ressoador com perturbacdo do tipo recorte de canto em conjunto com os stubs. (a) Dimensdes da estrutura: anel
de comprimento médio = 80 mm, W1 =2 mm, W2 =1 mm, stubs =18 mm, P = 1,5 mm. (b) ParAmetros S.
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A simulacdo da Figura 6.13 foi meramente ilustrativa, sendo extremamente
desvantajoso optar pela auséncia de zeros de transmissao de S»; quando trata-se de filtros.

E possivel obter-se filtros de maior grau da mesma forma que foi obtido na segio
anterior, para isso conecta-se dois ressoadores dual-mode, equivalentes ao mostrado na Figura
6.12, em serie; apds ajustes no tamanho dos stubs e da perturbagdo, obteve-se o filtro cujas

dimensoes e resposta estao ilustrados na Figura 6.14.

out

Parametros %

---—:'lll!l'lﬂﬂ‘ﬂu L

(a) (b)
Figura 6.14 Filtro obtido concatenando dois ressoadores equivalentes aos mostrados na Figura 6.12. (a) Dimensdes da

estrutura: anel de comprimento médio = 80 mm, largura das linhas = 1 mm, stubs = 17,8 mm, P =2,8 mm. (b) ParAmetros S.

A grande vantagem do filtro da Figura 6.14 € a sua alta seletividade, ou seja, o
parametro S»; decai rapidamente quando se afasta da banda passante; a largura de faixa
também € relativamente alta, se aproximando de 1GHz. A desvantagem estd na banda de

rejeicdo, que € relativamente estreita.

Nos filtros mostrados nesta secdo, o fator que propicia a resposta passa-faixa é a

utilizacdo de stubs, que, como mostrado, faz com que a segunda ressonancia se desloque em
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direcdo a primeira. A perturbacdo, nesse caso, atuou como uma forma de ajustar a resposta do

filtro, ou seja, no sentido de melhorar a banda de rejeicao.

6.3 IMPLEMENTACAO DE UM FILTRO A RESSOADORES DUAL-MODE.

Para a implementagao do filtro, foi utilizada uma placa microstrip da marca Taconic e
modelo CER-10 cujas caracteristicas sdo: constante dielétrico relativa er = 10,0, espessura h =
1,57 mm e fator de dissipac¢do (perda do dielétrico) igual a 0,0035.

A tecnologia utilizada na fabricacdo € artesanal e pode ser sumarizada nos seguintes
passos:

1. Desenhar a estrutura em AutoCad seguindo as dimensdes predeterminadas no

projeto e validadas através de simula¢do. Cria-se assim a mdscara do filtro.

2. Imprimir a mdscara em papel especial glossy paper que,, posteriormente,
através de processo térmico, serd transferida para a placa. Esta impressao
interfere diretamente na precisdo do filtro, entdo a mesma deve ser feita em
impressora laser em alta resolucdo.

3. Transferir a méscara do filtro para a placa através de processo térmico. Esta
etapa da implementacdo € executada utilizando-se um ferro de passar roupa,
que, depois de pré-aquecido, € precionado por cerca de 5 a 6 minutos sobre o
papel posicionado na superficie da placa. Assim, a mascara do filtro é
transferida sobre a placa.

4. Cobrir o plano terra com esmalte ou verniz e submeter a placa a um processo
de corrosdo. Com a madscara do filtro impressa sobre a placa a tinta protege o
cobre da corrosdo, sendo que, ao fim do processo, o cobre € retirado da regidao
desprotegida restando o desenho do circuito desejado sobre a placa. O plano

terra € protegido no processo corrosivo ao ser coberto por esmalte ou verniz.

O filtro escolhido para ser implementado foi o ilustrado na Figura 6.14, o motivo
principal desta escolha foi o fato deste filtro ndo possuir gaps; pois este € um fator crucial no

projeto e exige alta precisdo do processo de fabricagao.
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A Tabela 6.3 ilustra o circuito implementado em todas as fases de sua construcdo, de

acordo com o procedimento acima descrito.

Tabela 6.3 Ilustracdo das etapas do processo de construgdo

1° Passo 30 Passb

2° Passo 4° Paso

Depois de construido, o circuito foi soldado aos conectores para caracterizacdo. Nas
medicdes do filtro, foi utilizado um analisador de redes modelo Agilent 8714ES (do
laboratério LTSD do Departamento de Engenharia Elétrica), cuja faixa de operacdo em
freqiiéncia vai de 0,1 MHz até 3 GHz. Este analisador de redes tem uma tela monocromatica
onde sdo mostradas as curvas caracteristicas dos parametros de espalhamento S;; e S»;, que
podem ser exportadas para disquete em figuras no formato *.GIF. A Figura 6.15 ilustra o

arranjo que permitiu a realizacdo das medicoes.
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Figura 6.15 Arranjo para caracterizacio dos dispositivo. (a) e (b) Filtro soldado aos conectores; (c) Ligacdo do filtro ao

analisador de rede.

Na Tabela 6.4 estdo ilustradas as respostas medidas em comparacdo com as respostas
simuladas. Nao foi possivel plotar a resposta medida e simulada no mesmo grafico porque o

analisador de rede ndo possui esta funcionalidade.

77



Tabela 6.4 Comparagdo entre as respostas medida e simulada

Resposta simulada Resposta medida
®1:521 Fwd Trans Log Mag 10.0 dB/ Ref 10.00 dB HAROCOPY
9 BZ2: OFF
dB Measl:Mkrl 1477.500 MHz Start
10} 4 . -1.547dB
1 Abort
201 0 nUh\f
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-60 g =50 Plotter
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ﬁl Y E Mgasz:Mkrl 182z, 600 MHz GliaRE
N
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IR i
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i i i
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S ) -3
! Oefine
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60 ; o o Plotter
_6 U Define
v
-70+ B Hardcocopy
-_ 821
= S11 8
80 i i i
0.1 05 1 15 2 25 3
F [GHz] Start 100.000 MHz Stop 3 000.000 MHz

Ao comparar, na Tabela 6.4, as respostas simulada e medida, as seguintes observagdes

sdo pertinentes:

1. Existe uma melhor concordancia entre o valor medido e o simulado com
relagcdo as perdas de insercdo (S>1). Na curva medida, o pardmetro S,; tem uma
seletividade menor que o simulado, os zeros de transmissdo aparecem bem
pronunciados na curva medida chegando até a -60 dB no caso do zero de
freqiiéncia mais alta. Dentro da banda passante o parametro S,; apresenta uma
oscilagdo em torno de 1,5 dB, o que € aceitdvel. Pois existem as perdas normais
do cobre e por radiacdo de energia que os dispositivos estdo sujeitos, sobretudo

aqueles fabricados em tecnologia microstrip como neste caso.
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2. As perdas de retorno (S1;) se apresentam degradadas cerca de 7 dB em relacao
ao que foi simulado. Estas altas perdas de retorno sio reflexo de um possivel
descasamento de impedancia provocado pelos conectores, que foram soldados
ao dispositivo com solda tradicional de estanho. Assim, na faixa de microondas,
a qualidade da solda e do préprio conector ndo propiciam um bom casamento

de impedancia.
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7. CONCLUSOES

Neste trabalho, foi estudado o modelamento dos ressoadores em anel iniciando pelo
modelo baseado em linhas de transmissdo e, a seguir abordando-se 0 modelo em parametros
concentrados. Esses modelos sdo tteis na determinacdo, de forma analitica, da freqiiéncia de
ressonancia do ressoador.

A formacgdo de ondas estaciondrias de tensdo e corrente ao longo do anel ressoador foi
equacionada e o fenomeno da ressonancia foi visualizado, sendo estabelecidas as condicdes
em que a ressonancia ocorre.

As topologias de alimentagao foram analisadas e os resultados comparados usando-se a
distribuicao de campo elétrico para explicar como os pontos de ressonancia variam de acordo
com o posicionamento das linhas de alimentacdo. Por meio do modelo em pardmetros
concentrados, foi analisado como a ressonancia pode ser influenciada pelo tamanho do gap de
acoplamento. Um estudo com o objetivo de aumentar o acoplamento foi realizado. Depois,
uma andlise baseada no campo magnético permitiu determinar a ressonancia dupla que ocorre
nos casos de uma linha acoplada lateralmente a um ressoador.

Tendo modelado o ressoador e analisado as topologias de alimentacdo, foram
estudados os ressoadores dual-mode, que foram empregados no projeto de filtros. Através de
uma implementacdo pratica foi consolidado o trabalho.

De maneira geral, as contribui¢cdes deste trabalho podem ser sumarizadas da seguinte
forma:

1. Desenvolveu-se uma ferramenta computacional na linguagem FORTRAN

utilizando-se o método das Diferencas Finitas no Dominio do Tempo (FDTD).
Esta ferramenta é capaz de analisar estruturas em microstrip calculando os
parametros de espalhamento e as distribuicdes de campos elétrico e magnético
tanto no dominio do tempo como na freqii€ncia.

2. Foi modelada a influéncia da topologia de alimentagdo na resposta dos
ressoadores em anel. Dessa forma, é possivel escolher o melhor tipo de
alimentacio de acordo com a aplicagdo. Por exemplo, quando trata-se de filtros,
as técnicas de aumento do acoplamento podem ser uteis para minimizar-se as

perdas de insercao da banda passante. Quando se trata de aplicagdes como
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osciladores, em que € exigida alta pureza espectral, os efeitos dos gap’s de
acoplamento sobre a freqiiéncia de ressondncia devem ser levados em
consideragao.

Foram propostas topologias de filtros utilizando ressoadores dual-mode. Estas
estruturas sdo vantajosas no sentido de serem compactas, pois consegue-se
fazer filtros de determinado grau com metade dos ressoadores. Tal fato, além
de tornar as estruturas compactas, também diminui as perdas pelo fato de o
nimero de componentes ser menor. Por fim, construindo e medindo uma

estrutura foi validado o projeto da estrutura e o software desenvolvido.
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A - O METODO FDTD

A.1 INTRODUCAO

O método FDTD (Diferencas Finitas no Dominio do Tempo) aproxima diretamente as
equacdes de Maxwell na forma rotacional em pontos do espago [17]. As principais
caracteristicas deste método sao robustez e o fato de ndo necessitar de operacdo com matrizes.
Além disso, respostas com grande largura de banda sdo possiveis através de excitacdes
simples. O método permite também a andlise de estruturas arbitrarias tridimensionais.

O método FDTD se distingue dos outros métodos numéricos full wave pela sua
acurdcia e versatilidade na andlise de componentes e circuitos em alta freqii€ncia (microondas,
ondas milimétricas etc).

O FDTD ¢ baseado num conceito simples e pode ser aplicado a uma larga variedade de
problemas com interagdes eletromagnéticas. Devido a sua robustez e a capacidade de simular
diretamente a dindmica de uma onda se propagando, o FDTD se tornou uma alternativa viavel
a outros métodos no dominio da freqii€éncia como o Método dos Momentos (MoM) e o
Método dos Elementos Finitos (FEM).

As principais aplicagdes do FDTD sdo as andlises de respostas de campos espalhados,
diagramas de antenas, secao transversal de radares (RCS — Radar Cross Section), resposta de
campos em superficies, entre outras. No presente trabalho, o FDTD foi utilizado no calculo
dos campos eletromagnéticos e dos parametros dependentes da freqiiéncia (parametros de

espalhamento), em estruturas planares em microstrip.

A.2 A ESTRUTURA DO METODO FDTD

A base do algoritmo FDTD sao as duas equacdes de Maxwell envolvendo rotacional na
forma derivada no dominio do tempo [17]. Estas duas equacdes sdo expressas na forma
linearizada aproximando a derivada por diferencia¢ao finita.

A idéia do método consiste em dividir o espaco em células, e cada interacdo considera

apenas a célula vizinha com os campos avangando no tempo em intervalos discretos.
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Primeiramente, considere as duas equacdes de Maxwell envolvendo rotacional

reescritas em sua forma generalizada

oH 1 P

o _vxE-P

o M H (A1)
9 _lyn-%g
o ¢ £ (A.2)

em que ¢ € a permissividade elétrica, p € a permeabilidade magnética, ¢ € a condutividade e p
€ uma resistividade magnética equivalente.
Para o caso unidimensional, considerando a dire¢ao x como a direcdo de propagacao, e

que E estd na direcdo z e H, na dire¢do y, as equacdes (A.1) e (A.2) se tornam:

oE, 1(8HY an
VA

ot a e\ ox (A3)

oH, 1 [aEZ
o U

= -pH
Ly,

(A4)

A partir deste ponto serd desenvolvido o algoritmo de Yee, que é baseado na
aproximacao por diferencgas finitas das derivadas espaciais e das derivadas temporais nas

equacdes (A.3) e (A.4). Para o caso sem perdas, essas equacdes podem ser reescritas como:

OE, _10H,

ot &€ ox (A.5)
oH, _ 198,

or U ox (A.6)

A estratégia do FDTD € dividir o espaco em um conjunto finito de células em forma de
cubo, como na Figura A.1. Tal célula, chamada de célula de Yee [18], estd ilustrada na Figura

A2
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Figura A.1 Divisdo do espaco em células

Y
Hy
; Ex
Ez
Ey ar
Ex Ez 2
Ey Ey i el Hx | &y
2
Hz Es Xi
/ =
. 2
Ex 03
Ax Ax
£k b T

Figura A.2 Célula de Yee

Considerando um ponto genérico (i, j, k), em uma dimensdo, pode-se aproximar as

derivadas no espacgo e no tempo em (A.5) e (A.6) por

—H,(x)
t+A 2 Y\Tillt —ner2

Bl +8)-Ef)  _1HtA

Nt

x;+Ax/2 € Ax (A7)
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fn (A.8)
As equagdes (A.7) e (A.8) foram obtidas da aplicacdo das diferencas centrais
relacionando as derivadas dos campos dos vizinhos mais proximos na célula de Yee, Figura
A.2.
Denotando o tempo por um indice n e o espago ao longo do eixo x (direcdo de
propagacdo) por um indice i, pode-se reescrever as equacoes (A.7) e (A.8) em uma forma mais

compacta como:

Yi+1/2 Yi-1/2

EZ:LH :EZ;1 +£[H n+1/2_H n+1/2]
EAx (A.9)

n+1/2 n—1/2 At n n
HY[++1/2 =Hy, ., + [Ezm —-E, ]
HAX (A.10)

A resolucdo de (A.9) e (A.10) ao longo de todas as células constitui o algoritmo de Yee
[18]. Um dos motivos da robustez deste algoritmo € que ele resolve as equacdes de Maxwell
na forma rotacional no espaco e no tempo, para ambos os campos (E e H) ao invés de resolver
um dos campos primeiro através da equacdo da onda.

Ao se implementar computacionalmente o algoritmo de Yee, o primeiro passo €
determinar o tamanho da célula (Ax) e, a partir disso, determinar o incremento de tempo (At).

O tamanho da célula € determinado como sendo uma fragdo do comprimento de onda
correspondente a maior freqiiéncia do espectro de excitacdo. Este tamanho também depende
obviamente da acurdcia necessdria, tipicamente fracdes menores que um décimo apresentam
uma boa precisdo. Determinado o tamanho da célula, o incremento temporal é dado por:

ns
¢ (A.11)
Via de regra, a igualdade € usada em (A.11) obtendo-se assim o magic time step cAt =

Ax [17].
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Em trés dimensdes, seguindo o mesmo procedimento usado para se obter (A.9) e

(A.10), as equacdes para os campos elétrico e magnético tornam-se:

) - At ]
Hx+ll"/j2’k = Hx ll{ik +E(Ey i,j.k _Ey [’j,k—l)
A (A.12)
_EY(E: ij.k _E: i,j—l,k)
) - At ;
Hy“isz.k = Hy 1t/Jzk +E(Ez i.j.k _EZ i—l,j,k)
A (A.13)
_E(E: i,j.k _E; i,j,k—l)
) - At ]
Hz+1i,/j2,k = Hz 1z//2k +E(Ex ik _Ex i,j—l,k)
N (A.14)
_E(E; ik —EY i)
. \ At -
Ex+1i,j,k =E; ik T (H 1',/<1'2+l,k -H; yzk)
EAy
N (A.15)
- E (H;Hi{ikﬂ - H;Hli{ik )
At
n+l _ n n+l/2 n+l/2
E i =Ey i +E(Hx ket ~H wﬁk)
A (A.16)
— A HE
\ \ At :
Ez +1i,j,k = EZ i,j.k +E(Hy li{i—zl,j,k - H)7+ll{]2~k)
(A.17)

_ A

(H™V2 g2
EAy

x i,j+Lk x i,j,k)

As fontes de excitacdo da estrutura que estiver sendo simulada podem ser classificadas
como Hard Source e Soft Source. As fontes Hard forcam o campo a um determinado valor em
cada interacdo, independentemente do campo nas células vizinhas. As fontes Soft permitem
que os campos na regido da fonte sejam atualizados a partir dos campos nas células vizinhas.
Denotando a fonte por f{(t) e a coordenada em que a mesma se localiza por i, tem-se que as

fontes Hard e Soft sdo equacionadas, respectivamente, como:
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E,

L =0 (A.18)

n—1/2 n-1/2

e 2 ) 1@

l.Y

H,

Yl

(A.19)

A escolha da fonte utilizada em simulacdes de FDTD varia conforme a aplicagdo e a
faixa de freqiiéncias de operacao que se deseja analisar. Dentre as fontes mais comuns, pode-
se citar: senoidal, impulso, gaussiana e gaussiana modulada.

A fonte utilizada neste trabalho € a do tipo gaussiana descrita por

E,=f(t)=e """ (A.20)

onde: t, = 1/(n(Fy— F.)). Em que, Fy, é a freqiiéncia superior do espectro da gaussiana e F. a
freqii€ncia central. A forma de onda de uma gaussiana e seu respectivo espectro estao
ilustrados na Figura A.3, para Fc = 1,5 GHz e F, = 3 GHz. O pulso gaussiano é vantajoso
como forma de onda de excitacdo, pois seu espectro de freqiiéncias também ¢ um pulso
gaussiano. Este podera possuir componentes em freqiiéncia desde o dc (freqii€ncia zero) até

determinada freqiiéncia de corte, que pode ser ajustada alterando-se a largura do pulso.
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(@)

(b)

Figura A.3 (a) Forma de onda no tempo do pulso gaussiano. (b) Espectro do pulso gaussiano.
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Como a andlise se restringe a uma regido finita no espaco, faz-se necesséario estabelecer
condig¢des de absorcao nas bordas do grid ( ABC — Absorbing Boundary Condition ). No caso
unidimensional, estas condi¢des sdo relativamente simples porque as ondas planas incidem

numa dire¢cdo normal a borda do grid. Quando cAr = Ax, a condi¢do de absorcdo é:

n+l _ pn
Ei - Ei—l .

A implementacdo computacional segue o fluxograma da Figura A.4. O algoritmo foi

baseado em um extraido da literatura porém ajustado para aplicacdo em estruturas planares
[19].

| Definir o tamanho da célula |

’

Calcular parametros constantes no
tempo

¢

A
| Atualizar E em todos os pontos |

| Atualizar as condigbes da fonte |

A
Atualizar as condigdes de
absorcao

| Atualizar H em todos os pontos |

v
| Salvar os dados |

v
Chegou ao final do tempo de
analise?

Sim

| Manipulagéo de dados |

v
| Escrever a saida |

Figura A.4 Fluxograma do método FDTD
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A.3 APLICACAO DO METODO FDTD EM ESTRUTURAS EM
MICROSTRIP

Para simulagdes de estruturas em microstrip, o célculo € feito dentro de um volume, ou
regido computacional, como ilustrado na Figura A.S.

Na Figura A.5, o plano Z = 0 corresponde ao plano terra da estrutura, e
computacionalmente todos os campos elétricos tangenciais (Ex € Ey) sdo igualados a zero para
simular o efeito do metal. A parte em cinza na Figura A.5 corresponde ao substrato dielétrico
da estrutura, e a camada mais clara corresponde ao vdcuo circundando a estrutura. Na
simulacdo computacional, o efeito do ar e do dielétrico sobre os campos eletromagnéticos é

obtido alterando-se o valor da permissividade elétrica relativa g, nas equagdes (A.15) a (A.17).

Figura A.5 Regifio computacional parea simulagdo de estruturas em microstrip.

Para excitar as estruturas microstrip, utilizou-se uma fonte do tipo soft (A.19) da forma
de um pulso gaussiano incidindo numa dire¢cdo normal a estrutura, impondo-se um campo
elétrico E, nas células imediatamente abaixo da linha de entrada da estrutura.

Faz-se necessario estabelecer condi¢des de absorcdo nos limites, ou “paredes”, da

regido computacional. No caso de estruturas em microstrip alimentadas com um pulso
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incidindo numa direcdo normal a estrutura, as condi¢des de absor¢cdo de Mur de primeira

ordem sdo suficientes [6]. Esta condi¢@o € dada por.

A — A
VALZAY (prvi gy (A21)
VAt + Ay

EM=E'+

onde E, representa a componente tangencial do campo elétrico na parede da malha e E;

representa a componente tangencial a um n6 da parede da malha.

Como exemplo de aplicacdo do método serd calculado e plotado o campo elétrico na
interface entre o dielétrico e o vacuo, na dire¢ao z, propagando-se no tempo ao longo em uma
estrutura em microstrip. Trata-se de uma Antena Patch em microstrip e alimentada por um
trecho de linha. Mais detalhes da localizacdo da antena na regido computacional estdo

mostrados na Figura A.6.

= 32Ax >
A
404
y ¥
! 100
5AX —_—— = X
40Ay
- .
6AX% Alimentagéo

60

Figura A.6 Disposic¢do da antena patch no plano xy analisada como exemplo.

A regido computacional possui Nx = 60 células, Ny = 100 células e Nz = 6 células,

onde: Ax = 0,289 mm, Ay= 0,400 mm e Az = 0,265 mm. O time step usado foi de At = 0,441
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ps € a Gaussiana foi definida de acordo com (A.20) com F;, =2 GHz e F. = 1 GHz. A
alimentacdo é feita pelo campo elétrico na direcdo z na regido indicada na Figura A.6. A

Tabela A.1 ilustra os resultados obtidos para quatro valores de n (nimero de interagdes).

Na Tabela A.1 € observado o pulso Gaussiano se propagando através da estrutura. Para
200 interacdes o pulso inicia a propagagdo na estrutura e, para 400 interagdes, observa-se uma
reflexdo de parte do pulso na antena e retornando a fonte de alimentacao.

Tabela A.1 — Campo elétrico na direcdo z, calculado na interface entre o dielétrico e o vacuo, propagando-se ao
longo da estrutura da Figura A.6

Campo Ez paran =200

Campo Ez para n = 300

Campo Ez para n =400

Na caracterizagdo de dispositivos, € importante saber as formas de onda de tensdo e
corrente nas portas de entrada e de saida das estruturas. A partir destes valores, é possivel

obter parametros tais como impedancia de entrada e parametros de espalhamento.
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Seguindo o sistema de coordenadas ilustrado na Figura A.5, a tens@o nas portas do
dispositivo implementado sobre o dielétrico € obtida a partir do campo elétrico na direcao z,

comao.

V.(nAt) = EL G, . k,)X Az (A.22)

Em que, no n-ésimo intervalo de tempo, a tensdo no ponto i, js, ks € dada pelo valor do
campo elétrico na dire¢do z multiplicado pelo tamanho da célula na direcdo z. Dessa maneira,
€ possivel calcular o valor da tensao na entrada e na saida dos dispositivos. A corrente € obtida
pela lei circuital de Ampére em um percurso envolvendo o ponto de alimentacdo. Para

corrente na direcao z, tem-se

L7 = (H7 G = Lk) = H2 G jiok,)Ax

2 g 4 (A.23)
+(H;l l/z(ls’]s’ks)_H;l l/z(ls_l’]s’ks))Ay

Considere que x(7) seja uma forma de onda de tensdo ou corrente em algum ponto da
estrutura, calculada a partir de (A.22) e (A.23). Para analisar o espectro do sinal x(¢), utiliza-se
a transformada de Fourier discreta (DFT) do sinal amostrado x(nT) [20].

O processo de amostragem resulta em transformadas de Fourier periddicas; para sinais
de duracdo finita a DFT é obtida tomando-se N amostras igualmente espacadas da
transformada de Fourier periddica. Assim, a DFT produz N amostras igualmente espagcadas da

transformada de Fourier do sinal original. A expressdo para a DFT em uma dimensao é:

15 —i 2Mux
szﬁzﬂﬂu% J
=0 (A.24)
A FFT (Fast Fourier Transform) é calculada a partir da DFT, com a vantagem de que
o numero de operagdes matemdticas € reduzido, assim, tem-se um ganho computacional.

O espectro do sinal original x(#) ¢ amostrado em freqii€ncias discretas:

k
=— k=012,...N—-1 A.25
fe=qr (A.25)
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Os parametros de espalhamento sdo calculados pela transformada discreta de Fourier,
acima descrita, das formas de onda de tensao no dominio do tempo. O parametro S,; pode ser

calculado de

(0)= DFT{V, (1)}

V= DFT, () (A.20)
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