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Resumo

Este trabalho apresenta um ciclo completo de desenvolvimento de um filtro
passa-baixas de nona ordem para a faixa de micro-ondas. O processo envolve a metodologia,
sintese, simulacao eletromagnética, prototipagem e testes do filtro proposto.

O prototipo é desenvolvido para operar na faixa de frequéncia de DC a 2,5 GHz
utilizando modelos de linhas de transmissao em substrato suspenso e microfita, empregando
o laminado Duroid da Rogers TM 5880, com ¢, de 2,2 e espessura de 0,127 mm. Além
disso, aplica-se a técnica de sintese pseudo-eliptica com trés zeros de transmissao.

Os filtros passa-baixas de micro-ondas com alta seletividade e rejeicao a harmo-
nicos sao essenciais em aplicagdes militares para suprimir sinais espirios e prevenir interfe-
réncias eletromagnéticas. O projeto e a prototipagem desses filtros, visando alcangar niveis
de rejeicao acima de 60 dB, representam um desafio significativo na faixa de micro-ondas.

O filtro desenvolvido possui uma faixa de passagem de DC a 2,5 GHz, com
baixa perda por insercao, abaixo de 0,35 dB, e alta capacidade de rejeicao. Ele atinge
um nivel de rejeicdo superior a 50 dB na faixa de 3,1 GHz a 8,9 GHz, com resultados
superiores a 60 dB de 3,3 GHz a 6,8 GHz. Em comparacao com filtros similares e até
mesmo com o estado da arte em filtros de vasta faixa de rejeicao, o filtro demonstra uma
melhor relagao de compromisso entre requisitos como: baixa perda por inser¢ao, alta taxa
de decaimento na faixa de rejeicao e altos niveis de rejeicao. Esses resultados destacam a
relevancia e o potencial impacto do nosso trabalho na area de filtros de micro-ondas.

O trabalho também descreve detalhadamente uma metodologia de projeto e
simulagao de filtros de micro-ondas, cobrindo desde a sintese do modelo matematico,
etapas de simulacao do circuito e eletromagnética 3D, até a analise de sensibilidade das
variaveis e os desafios enfrentados durante a prototipacao.

Na implementacdo em micro-ondas, utiliza-se a técnica de impedancia degrau,
com striplines suspensos para linhas de alta impedancia e microfita para linhas de baixa
impedancia. A qualidade do aterramento estd diretamente relacionada a faixa de rejeicao
desses filtros. Portanto, este estudo incorpora planos de aterramento para analisar a
sensibilidade na transicao de stripline suspenso para microfita. Além disso, os zeros de
transmissao observados estao em conformidade com os valores previstos pelas simulagées.
A perda de retorno, crucial para a eficacia do sistema, é superior a 17,5 dB na faixa de
passagem. Adicionalmente, nao foram identificadas frequéncias ressonantes na faixa de
rejeicao, destacando a robustez e confiabilidade do protétipo desenvolvido.



Abstract

This work presents a complete development cycle of a ninth-order low-pass filter for
the microwave range. The process involves the methodology, synthesis, electromagnetic
simulation, prototyping, and testing of the proposed filter.

The prototype is designed to operate in the frequency range from DC to 2.5
GHz, using transmission line models in suspended substrate and microstrip, employing
Rogers Duroid TM 5880 laminate, with €, of 2.2 and a thickness of 0.127 mm. Additionally,
the pseudo-elliptical synthesis technique with three transmission zeros is applied.

Microwave low-pass filters with high selectivity and harmonic rejection are
essential in military applications to suppress spurious signals and prevent electromagnetic
interference. Designing and prototyping these filters, aiming to achieve rejection levels
above 60 dB, pose a significant challenge in the microwave range.

The developed filter has a passband from DC to 2.5 GHz, with low insertion
loss below 0.35 dB and high rejection capability. It achieves a rejection level greater than
50 dB in the range from 3.1 GHz to 8.9 GHz, with results exceeding 60 dB from 3.3 GHz
to 6.8 GHz. Compared to similar filters and even state-of-the-art wideband rejection filters,
this filter demonstrates a better trade-off among requirements such as low insertion loss,
high roll-off rate in the stopband, and high rejection levels. These results highlight the
relevance and potential impact of our work in the field of microwave filters.

The work also provides a detailed description of the design and simulation
methodology of microwave filters, covering everything from the synthesis of the mathema-
tical model, circuit and 3D electromagnetic simulation stages, to the sensitivity analysis of
variables and the challenges faced during prototyping.

In the microwave implementation, the step impedance technique is used, with
suspended striplines for high-impedance lines and microstrip for low-impedance lines. The
quality of the grounding is directly related to the rejection band of these filters. Therefore,
this study incorporates ground planes to analyze the sensitivity in the transition from
suspended stripline to microstrip. Additionally, the observed transmission zeros align with
the values predicted by simulations. The return loss, crucial for system effectiveness, is
greater than 17.5 dB in the passband. Furthermore, no resonant frequencies were identified
in the stopband, highlighting the robustness and reliability of the developed prototype.
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Capitulo 1

Introducao

Um filtro de micro-ondas é uma rede linear de duas portas usada para controlar
a resposta em frequéncia de um sistema de micro-ondas, de forma que transmita os sinais
que estao dentro da faixa de passagem e atenue os sinais na faixa de rejeigdo [1], [2]. Eles
podem ser passa-baixas, passa-altas, passa-faixa e rejeita-faixa. A Figura 1.1 mostra um
exemplo dos tipos de filtros micro-ondas ideais e o que ocorre com os sinais suprimidos

pelo filtro no espectro de frequéncia.

Sinal de Entrada Sinais de Saida
Poténcia (dBm)
Poténcia (dBm) Passa-Faixa
Porta 1 ! e A Porta 2
— L 1] Freguéncia (GHz)
Boténcia (dBm)
Passa-Altas

Porta 1 f Poria 2
Passa-Baixas

Porta i ’ \ Porta 2

Exemplo de um filtro passa-baixas Poténcia (dBm)
na faixa de micro-ondas desenvolvido Rejeita-Faika

neste trabalho pelo proprio autor. Portal v Porta 2

Figura 1.1: Exemplo de funcionamento de um filtro em um sistema de micro-ondas . Fonte:
Préprio autor

| Frequéncia (GHz)
Poténcia {dBm)

Freguéncia (GHz)

Freguéncia (GHz)

O estudo de filtros de micro-ondas teve inicio por volta de 1937, época da
segunda guerra mundial. A maior parte das pesquisas foram conduzidas nos Estados
Unidos em Laboratérios como Harvard, Bell, Radio Research, NRL, entre outros. As
primeiras sinteses de filtros de micro-ondas utilizavam o método de parametros de imagem

e exploravam implementagao de filtros em guias de ondas e coaxiais. Nessa época, existiam
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poucos recursos de sintese disponiveis para andlise de filtros [3].

Em 1939, Darlington publicou a sintese de teoria em cascata. Porém, teorias
mais mordernas foram implementadas apenas em 1950 com a publicacao de Paul Richards
sobre linhas comensuraveis. Tal teoria permitiu estabeler uma relacao simples entre as
linhas de parametros concentrados com parametros distribuidos. Nesse mesmo periodo,
G. Matthaei, L. Young e E. M. T. Jones publicaram um dos livros mais relevantes na
teoria de filtros de micro-ondas consolidando toda teoria estudada na época da guerra,
Microwave Filters, Impedance-Matching Networks, and Coupling Structures [2].

Os filtros analogicos geralmente sao modelados inicialmente como passa-baixas,
podendo ser transformados em outros tipos de filtros. Para aplica¢oes que requerem filtros
passa-altas, passa-faixa ou rejeita-faixa, é possivel realizar uma conversao matematica que
transforma os valores do modelo passa-baixas para o tipo desejado. Portanto, todas as
fungoes apresentadas neste trabalho sao para filtros passa-baixas; no entanto, podem ser
facilmente convertidas para outros tipos de filtros. Essas técnicas matematicas sao validas
para quaisquer filtros analdgicos, independentemente da frequéncia de operagao [1].

As técnicas de sintese de filtros passa-baixas iniciaram em meados de 1930 por
Stephen Butterworth desenvolveu um método de sintese conhecido como Butterworth,
em homenagem ao pesquisador. Os filtros Butterworth sdao conhecidos por terem uma
resposta de magnitude mais plana possivel na faixa de passagem, sem ondulagdes [4].

Em meados de 1930, o trabalho de W. Cauer apresentou um método de sintese
conhecido como filtro eliptico. Esta técnica oferece a caracteristica tinica de permitir a
maximizacao da inclinagao da transicao da faixa de passagem para a faixa de rejeicao,
enquanto mantém ondulagoes tanto na faixa de passagem quanto na faixa de rejeigao.
Entretanto, essa variacao abrupta de transicao entre a faixa de passagem e faixa de rejeicao
apresenta limitacoes quanto a fabricacao, pois as dimensoes fisicas do circuito elétrico
variam de forma abrupta também, dificultando a prototipacao [4, 5].

No inicio da década de 1950, iniciaram-se estudos que exploravam o uso do
polinémio de Chebyshev na sintese de filtros de micro-ondas. Este apresenta uma resposta
mais rapida do que os filtros Butterworth, porém com ondulagoes na faixa de passagem
[4].

Na década de 1980, algumas técnicas de sinteses de filtro foram estudadas a
fim de se obter sinteses de redes de micro-ondas mais eficazes. O desafio era desenvolver
filtros mais seletivos, de baixas perdas e com alta rejeicado a harmonicos e espirios na faixa
de rejeicao.

O modelo de sintese pseudo-eliptica foi desenvolvido a partir da funcao de
Chebyshev por J. D. Rhodes e S. A. Alseyab. Eles desenvolveram uma nova técnica de
sintese de filtros em meados de 1980, uma nova classe de protétipos de filtros passa-baixa,
apresentando uma resposta na faixa de passagem com oscilagoes equiripple, com trés

zeros de transmissao no infinito e o restante em uma frequéncia real finita. Além disso,
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esta técnica permite alocar os zeros de transmissao com maior flexibilidade [5, 6]. E
interessante notar que essa técnica de sintese pseudo-eliptica foi apresentada por Rhodes
[5, 6] j& abordando aplicagdes em filtros micro-ondas, portanto, os detalhamentos dessa
sintese nao estdo em muitos livros de filtros anal6gicos generalistas como [4] e, portanto,
a funcao pseudo-eliptica (ou Chebyshev Generalizada) nao deve ser confundida com as
fungoes de Chebyshev Tipo 1 e Tipo 2.

A técnica pseudo-eliptica tem mostrado algumas vantagens se comparado as
técnicas de sinteses de Chebyshev Tipo 1 e Tipo 2, Burterworth e eliptica devido a
alta seletividade, melhor controle e flexibilidade para alocacao dos zeros da funcgao de
transferéncia do filtro e variagoes de impedancia entre elementos de 1:2 ao invés de 1:10 se
comparado a sintese de filtros elipticos. Esses fatores tornam o filtro de micro-ondas mais
realizavel [6].

O projeto de filtros na faixa de micro-ondas também tém sido explorado a fim
de obter um fator de qualidade QQ mais elevado e topologias de projetos que permitam
atingir niveis de rejeicdo mais elevado [7]. Em frequéncias acima de 20 GHz tem se
utilizado construcao de filtros em guias de onda para aplicagdes que precisam de alta
seltividade, alta rejeicao a harmonicos e capacidade de operagao em alta poténcia. Para
frequéncias entre 1 GHz a 10 GHz, por exemplo, tém-se utilizado técnicas de filtros passivos
com implementacao mista de stripline em substrato suspenso com microfita [6-9].

Ademais, outro fator importante é explorar o modelo matematico de sintese
pseudo-eliptica a fim de verificar a quantidade de elementos n minimos necessarios para
atendimento dos requisitos. Quando o circuito de elementos concentrados é transformado
para elementos distribuidos ha dificuldades em obter precisao, pois o modelo matematico é
aproximado pelo método de Linhas de Transmissao [1]. Com isso, quanto mais elementos
houver no filtro de micro-ondas, mais dificil sera obter um modelo realizavel. Entretanto,
quantos mais elementos houver maior seréd a seletividade do filtro [5], [6].

Assim, buscou-se contextualizar a historia e os desafios dos filtros em micro-
ondas, delineando os motivos por tras das escolhas realizadas neste projeto. Em comparacao
com filtros similares e até mesmo com o estado da arte em filtros de vasta faixa de rejeicao,
o filtro proposto demonstra uma melhor relacdo de compromisso entre requisitos como
baixa perda por insercao, alta taxa de decaimento na faixa de transi¢ao e altos niveis de
rejeicao. Esses resultados destacam a relevancia e o potencial impacto do nosso trabalho
na area de filtros de micro-ondas. Trabalhos recentes na literatura atual tém abordado
esses desafios com diversas técnicas e arquiteturas, mas poucos conseguiram alcancar um
equilibrio tao eficaz entre essas caracteristicas essenciais. Portanto, o nosso filtro nao
apenas se destaca pelas suas especificagoes técnicas superiores, mas também contribui

significativamente para o avanco da tecnologia de filtros de micro-ondas.
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1.1 Justificativa do Projeto de Pesquisa

Os sistemas telemétricos modernos militares demandam transmissores de radio-
frequéncia cada vez mais sofisticados que atendam requisitos de normas militares rigorosas
como a norma MIL-STD-461G [10]. Um requisito crucial exigido (RE103) pela MIL-STD-
461G é que o nivel de poténcia de saida de um transmissor de Radio Frequéncia seja de,
no maximo, -20 dBm para o segundo e terceiro harmdénicos, ou apresente uma rejeicao
minima de 80 dB em relagao ao sinal fundamental, independentemente da poténcia de
saida do transmissor. A exigéncia é aplicavel de 10 kHz a 40 GHz e nao é aplicavel dentro
da largura de banda do sinal transmitido pela unidade sob teste ou dentro de +5 por cento
da frequéncia fundamental, o que for maior [10].

Um transmissor é composto por diversos modulos e componentes de micro-ondas,
tais como amplificadores de poténcia, misturadores de radiofrequéncia e sintetizadores
de radiofrequéncia [1]. Tais dispositivos possuem componentes nao lineares que acabam
gerando frequéncias harmonicas indesejadas, que quando propagadas no espago livre,
podem sujar o espectro eletromagnético fazendo com que o sistema nao atenda requisitos
de compatibilidade eletromagnética e também interfira no funcionamento adequado de
outros subsistemas eletrénicos que compoem o sistema [1].

A Figura 1.2 ilustra um exemplo de cenario operacional tipico. Consideremos
um sistema com N transmissores de Radio Frequéncia em um contexto de aplicacao
militar, e todos esses sistemas operando simultaneamente. E sabido que cada transmissor
gerard o sinal fundamental em suas frequéncias de operacao, além de multiplos inteiros
conhecidos como harmonicos, devido a nao linearidade dos circuitos, e também sinais
espurios decorrentes de ruidos provenientes de fontes de alimentacao ou devido a nao
linearidade. Um filtro passa-baixas altamente seletivo tem como objetivo permitir a
passagem do sinal na faixa de passagem e atenuar ao maximo os sinais na faixa de rejeicao,
conforme requisitos da norma MIL-STD-461G.
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Figura 1.2: Cenéario operacional de aplicacao.

Sabe-se que a segunda e terceira harmonicas sao as mais criticas, pois normal-
mente os amplificadores ndo lineares podem apresentar um sinal harmonico mais elevado
relativo ao sinal portador nessas frequéncias [1]. Em geral, os componentes do sistema sao
dimensionados para operar apenas na faixa de interesse e em frequéncias superiores ao
terceiro harmonico, a perda por insercao desses componentes podem ser tao elevadas que
acabam contribuindo com o filtro.

Para a aplicacao em questao, os requisitos do filtro sao apresentados na tabela
1.1.

A tabela 1.1 apresenta os requisitos de projeto para o filtro passa-baixas
proposto. Cada item da tabela representa um parametro especifico que foi considerado
crucial para o desempenho e funcionalidade do filtro. Os parametros mais importantes
incluem a faixa de frequéncia de operacao, a perda por insercao na faixa de passagem, a
faixa de rejeicdo, a poténcia média suportada, os conectores e a faixa de temperatura.

A faixa de frequéncia de operagao do filtro foi definida como de DC a 2,5 GHz,
com o objetivo de abranger sinais de baixa frequéncia até micro-ondas. A especificacao de
perda por insercao na faixa de passagem foi estabelecida para garantir uma baixa atenuacao
dos sinais dentro da faixa de operacao do filtro, minimizando a degradagao do sinal
transmitido. A faixa de rejeicao foi definida para suprimir eficazmente sinais indesejados

que possam interferir com o funcionamento do sistema em frequéncias adjacentes.
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A capacidade do filtro de suportar uma poténcia média minima de 10 W foi
determinada com base nos requisitos de poténcia da aplicacao e nas condi¢oes operacionais
esperadas. Quanto aos conectores, os SMA (Fémea) foram selecionados devido & sua ampla
utilizacao em aplicacoes de RF e micro-ondas, garantindo uma conexao robusta e confiavel.
A faixa de temperatura de operacao foi estabelecida para garantir o funcionamento
adequado do filtro em ambientes com variagoes térmicas significativas.

Essas especifica¢oes foram determinadas com base em uma analise cuidadosa
das necessidades da aplicagao, considerando tanto os requisitos funcionais quanto as
limitagoes técnicas dos componentes disponiveis. Além disso, elas foram validadas por
meio de simulacoes e testes experimentais para garantir o desempenho desejado do filtro

passa-baixas e serao discutidas nos proximos capitulos.

Tabela 1.1: Requisitos de Projeto do Filtro Passa Baixas.

Item Parametro Especificacao

1 Faixa de Passagem DC a 2,5 GHz

2 Perda por insercao na Faixa de Passagem < 1 dB de DC a 2,35 GHz

3 Perda por insercao na Faixa de Passagem < 1,5 dB de 2,35 GHz a 2,5 GHz
4 VSWR na Faixa de Passagem < 1,35:1

5 Faixa de Rejeicao 1 3,6 GHz & 7 GHz

6 Isolagao na Faixa de Rejeicao 1 > 60 dB

7 Faixa de Rejeicao 2 7 GHz a 10 GHz

8 Isolacao na Faixa de Rejeicao 2 > 50 dB

9 Poténcia média suportada > 10 W

10 Conectores SMA (Fémea) e SMA (Fémea)
11 Faixa de Temperatura -55°C a +85°C

1.2 Objetivo do Projeto de Pesquisa

O objetivo desta pesquisa é modelar, projetar, construir e testar um filtro de
micro-ondas passa-baixas com faixa de passagem de DC a 2,5 GHz, destinado a aplicagoes
militares ou aeronauticas de diversos fins. Este filtro sera de alta seletividade, no modelo
pseudo-eliptico, atingindo uma rejeicao de 60 dB a partir da frequéncia de 3,3 GHz.
Pretende-se fabricar um prototipo utilizando um substrato suspenso, combinando as
tecnologias de stripline e microfita. Este projeto visa explorar técnicas de fabricacao que
permitam uma produgao mais rapida, sem a necessidade de ajustes do filtro durante a
linha de producao.

A técnica de sintese de pélos alternados para a funcao pseudo-eliptica tem sido
amplamente utilizada em diversos artigos e trabalhos académicos relacionados a filtros
de micro-ondas. Alseyab [5] apresenta valores normalizados de capacitores e indutores

para filtros passa-baixas, com rejeicoes teodricas de até 60 dB. No entanto, muitas normas
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militares recomendam uma rejeicdo minima de 60 dB para assegurar a qualidade e a
eficiéncia dos sistemas de comunicacao.

Os resultados tedricos de simulagoes eletromagnéticas de niveis de rejeigao
acima de 60 dB podem apresentar resultados praticos medidos acima de 50 dB apenas,
dependendo da sensibilidade das variaveis e da precisao na construcao. Para garantir que
o filtro atenda aos requisitos militares, este projeto aborda a sintese completa do modelo
pseudo-eliptico. Desde o calculo de componentes normalizados, dimensionamento de trilhas
e cavidades metalicas, o objetivo é alcancar uma rejeicao tedrica de 80 dB, proporcionando
uma margem de segurancga no projeto para atingir os 60 dB minimos exigidos.

A vantagem da abordagem proposta é que, ao projetar o circuito para atingir
niveis de rejeigoes altos, os ajustes necessarios durante a simulacao eletromagnética tornam-
se mais simples. Isso facilita a obtencao dos resultados desejados com maior precisao.

O principal desafio é utilizar o modelo mateméatico pseudo-eliptico para alcancgar
uma rejeicao de 80 dB. Além disso, o projeto visa desenvolver um modelo fisico compacto,
com dimensoes limitadas a 50 x 25 x 14 mm, explorando as tolerancias mecéanicas das
trilhas, da caixa metdlica e a variacao da permissividade elétrica relativa na simulagao
eletromagnética usando o método dos elementos finitos.

Em resumo, o filtro projetado visa atender a requisitos rigorosos de rejeicao e
seletividade, proporcionando uma solucao eficiente para aplicagoes militares e outras areas
que demandam alta seletividade e rejeicdo a harmodnicos em sistemas de micro-ondas. Além
do desenvolvimento tedrico, este trabalho abrange a prototipagem, medic¢oes, analises e
comparagoes com outros trabalhos relevantes da literatura atual em filtros de micro-ondas,

destacando a contribuicao desta pesquisa.

1.3 Metodologia do Projeto

Este projeto esta estruturado conforme o diagrama em blocos da fig. 1.3. Trata-
se de um projeto que envolve sintese do filtro de micro-ondas, simulacao de circuitos,

simulagao eletromagnética 3D, otimizacao, prototipagao e testes.
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Figura 1.3: Estrutura do Projeto.

O capitulo 2 deste documento apresenta o fundamento teérico da sintese de
filtro de micro-ondas, os tipos de filtros e suas fungoes de transferéncias, as vantagens e
desvantagens de cada tipo de sintese, a escolha do filtro apresentado neste trabalho.

O capitulo 3 deste trabalho detalha o processo de sintese do filtro pseudo-
eliptico feito no Matlab R14 da Mathworks, simulagao circuital no software Circuit da
Ansys e andlise preliminares dos resultados.

O capitulo 4 deste documento apresenta a teoria de filtros em substrato suspenso,
as vantagens e desvantagens dessa técnica, andlise de sinais espurios ressonantes em
cavidades metalicas em substrato suspenso.

O capitulo 5 deste documento apresenta a simulacao eletromagnética 3D no
HF'SS da Ansys, as tolerancias de linhas de fita e da cavidade metélica, anélise e otimizagao
do projeto.

O capitulo 6 deste documento apresenta o filtro prototipado e as técnicas de
testes para validar o projeto construido, além de apresentar os resultados e discutir os
resultados a partir dos dados simulados.

O capitulo 7 deste documento apresenta a conclusao deste projeto discutindo
a analise dos resultados, analises das influéncias de tolerancias e construcao do filtro, e

também aponta as melhorias que podem ser aplicadas e exploradas em um projeto futuro.



24

Capitulo 2

Teoria de Filtros de Micro-ondas

2.1 Matriz de Espalhamento

Um circuito de micro-ondas pode ser caracterizado pela sua matriz de espalha-
mento. Esta parametro relaciona a tensao da onda incidente na porta de um dispositivo
microondas com a tensdo da onda refletida nessa porta [11].

Considerando uma rede de microondas de N portas, conforme mostrado na
Figura 2.1, onde V' é a amplitude da tensao da onda incidente na porta e V~ é a
amplitude da tensao da onda refletida na porta, assim tém-se que as relagoes entre tenssoes

incidentes e refletidas em (2.1).

N
V. Iy é%l N— Iy

Figura 2.1: Uma rede de microondas de N portas. Fonte: Microwave Engineering, Pozar
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(2.1)

vl =s]. [v¥] (2.2)

Onde [S] em (2.2) é chamada de matriz de espalhamento e um elemento

especifico da matriz de espalhamento pode ser determinado como em (2.3).

‘/i,
Sz‘j = V+

J

(2.3)

V=0, Vk+#j
Com §;; € C.

Pode ser visto em (2.3) que cada elemento Si‘g representa a funcao de transfe-
réncia da porta j para a porta i. Nota-se que para o caso em que i = j, os elementos estao
relacionados com o coeficiente de reflexao em cada porta.

Para uma rede de duas portas, o coeficiente de reflexao de entrada Si; pode

ser expressado como em (2.4).

Ve

1 2.4
Sll VY1+ ( )

V=0
Enquanto o coeficiente de reflexao de saida Sy pode ser calculado como em

(2.5).

(2.5)

G

vt =0
A funcao de transferéncia S, representa a perda por insercao relacionada ao

ganho reverso e pode ser calculada por meio da equagao (2.6).

(2.6)

G

v;t=0
A funcao de transferéncia Ss; representa a perda por insercao relacionada ao

ganho direto e pode ser calculada por meio da equagao (2.7).

vy

=2 2.
Sha = (2.7)

Assim, uma rede de duas portas é dita reciproca se o ganho reverso é igual ao
ganho direto (Sig = So1).

Um filtro projetado pelo método de perda por insercao é definido pelo parametro
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perda por inser¢ao IL como mostrado na equacao (2.8).

IL = 10log,, Ppr[dD] (2.8)

Onde Ppr é a taxa de perda de poténcia e pode ser calculada por meio da

equagao (2.9)

Poténcia disponivel na fonte 1
Prr = — = 5 (2.9)
Poténcia entregue para carga 1 — |T'(w)|
E I' é o coeficiente de reflexdo de tensao definido pela equagao (2.10).
Vi
I'=— 2.10
= (2.10)

Sendo que V;" é a tensdo incidente e V; é a tensao refletida.
Os capitulos subsequentes abordam exemplos da funcao de perda por insercao
IL.

2.2 Filtros projetados pelo Método de Perda por In-
sercao

A resposta de um filtro de microondas projetado pelo método de perda por
insercao é definida pelo parametro perda por insercao. A Figura 2.2 mostra o processo de

projeto pelo método de perda por insergao.

Definicdo da Projeto do modelo Dimensionamento 5
S R 2 ; - Implementagao do
especificacdo teorico do filtro e conversao para ; :
s . > . > a » filtro na faixa de
tecnica do filtro de passa-baixas frequéncia de )
: . G micro-ondas
micro-ondas normalizado aplicagao

Figura 2.2: O processo do projeto de filtro pelo método de perda por insercao.

O processo de desenvolvimento de projetos de filtros envolve a definigdo de
diversos requisitos, tais como tipo de filtro, caracteristicas de banda, linearidade de fase e
consideragoes mecanicas. Esses requisitos sao fundamentais para garantir o desempenho
desejado do filtro. Ao projetar um filtro, é necesséario especificar o tipo desejado (por
exemplo, passa-baixas, passa-altas, passa-faixa ou rejeita-faixa), a largura da faixa de

transicao, o nivel de atenuacao na faixa de passagem e de rejeicao, entre outros parametros

[1].



27

A partir desses requisitos, é possivel realizar a sintese do protétipo do filtro, o
que implica desenvolver um modelo inicial com componentes como capacitores e indutores,
cuja funcao de transferéncia do sistema atenda aos critérios estabelecidos. A normalizacao
desse prototipo em termos de impedancia e frequéncia é um passo crucial, pois simplifica
o processo de projeto, permitindo a derivagao facil de filtros para diferentes frequéncias,
impedancias e tipos a partir do protétipo normalizado [1].

E relevante salientar que embora a teoria mencionada aqui aborde especifica-
mente o conceito de protétipo de filtro passa-baixas, os mesmos principios e técnicas podem
ser aplicados em qualquer sintese de filtro analdgico, independentemente da frequéncia de
operacao. A abordagem de projetar inicialmente um filtro passa-baixas e depois converté-lo
para outros tipos de filtro é uma pratica estabelecida e eficaz. Isso se deve a simplificagao
do processo, onde muitas vezes é mais simples e intuitivo projetar um filtro passa-baixas
e, em seguida, aplicar a metodologia de conversao dos valores de capacitores e indutores
conforme necessario para atender a uma outra fungao de transferéncia desejada [1].

Posteriormente, quando se trata de implementacoes em frequéncias mais al-
tas, como micro-ondas, os componentes de elementos concentrados, como capacitores e
indutores, sao substituidos por elementos de circuito distribuido. Isso se deve aos efeitos
parasitas e as caracteristicas de propagacao do sinal em frequéncias mais altas, que tornam
a analise de componentes concentrados insuficientes para projetar um modelo de engenharia
consistente [1].

A substituicado por elementos de circuito distribuido, como linhas de trans-
missao, € necessaria para garantir o desempenho desejado do filtro nessas frequéncias
elevadas. Nesse processo de transformacao, as caracteristicas do filtro, incluindo frequéncia
e impedancia de operacao, sao ajustadas conforme necessario para atender aos requisitos
da aplicacao especifica. Essa abordagem permite uma adaptacgao eficaz dos prototipos de
filtro para diferentes cendrios de aplicagao, garantindo que o desempenho do filtro seja
otimizado em todas as faixas de frequéncia relevantes [1].

Portanto, o processo de projeto de filtros envolve uma série de etapas, desde a
definicado dos requisitos até a sintese do prototipo e a eventual implementacao do filtro.
Ao entender os fundamentos por tras dessas etapas e técnicas, é possivel projetar filtros

eficazes e adaptaveis para uma variedade de aplicagoes e requisitos [1].

2.3 Meétodos de Aproximacao para Filtros Analbgi-

COSs

Esta secao aborda diversos métodos de aproximacao para projetos de filtros
analégicos, destacando as vantagens e desvantagens de cada um e explicando a razao pela

qual um método especifico foi escolhido para este projeto [4].
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A Figura 2.3 mostra um exemplo de parametros S de um filtro passa-baixas
tedrico. A faixa de passagem de DC a 2,5 GHz é a faixa de frequéncias que o filtro permite
passar com minima atenuacao, enquanto a faixa de transicao é a faixa de frequéncias entre
a faixa de passagem e a faixa de rejeicao, onde a atenuacao do sinal comeca a aumentar
gradualmente, e a faixa de rejeicao ¢é a faixa de frequéncias em que o filtro atenua os sinais

de forma significativa, impedindo que eles passem através do filtro.

0 =
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Figura 2.3: Faixas de Frequéncias do Filtro. Fonte: Proprio autor.

2.3.1 Modelo Butterworth

O Filtro Butterworth possui uma resposta em frequéncia tao plana quanto
possivel na faixa de passagem. A funcao de transferéncia é mostrada em equacao 2.11.
Além disso, os filtros Butterworth sao caracterizados por uma transicao gradual da faixa
de passagem para a faixa de rejei¢do, o que significa que nao tém uma abrupta queda na
atenuacao logo apods a faixa de passagem. Isso resulta em uma resposta de magnitude

mais suave e menos sensivel a variagoes nas especificagoes de frequéncia [4].

o 1
14 w2

onde n é o nimero de elementos do filtro. Na faixa de rejeicdao a taxa cresce
até 20n dB/ década.

|S21 (jw)] (2.11)

2.3.2 Modelo Chebyshev Tipo 1

A caracteristica principal de um filtro Chebyshev Tipo 1 é que ele apresenta

uma resposta de magnitude em frequéncia que possui uma taxa de variagdo de atenuagao
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mais rapida na faixa de transicdo do que um filtro Butterworth, permitindo uma transicao
mais abrupta entre a faixa de passagem e a faixa de rejeicao. O filtro Chebyshev Tipo
1 convencional possui uma minima ondulacdo na faixa de passagem e possui zeros de
transmissao quando a frequéncia se aproxima de infinito. No entanto, devido a presenca
de oscilacoes na faixa de passagem, os filtros Chebyshev podem nao ser adequados para
todas as aplicagoes onde uma resposta plana na faixa de passagem é necessaria. Isso pode

ser visto na 2.12.

1

. 2
|SQI(.]("))| - 1+€ZC]2V(CU)

(2.12)

Onde:

cos[(n) cos™' w], dentro da faixa de passagem
Cr(w) = (2.13)
cosh[(n) cosh ™ w], fora da faixa de passagem

Onde C), ¢ um polinémio de Chebyshev de nésima ordem e deve ser resolvido
recursivamente [4], sendo n a ordem do filtro que representa o niimeros de elementos do
filtro. A varidvel € é um fator que ajusta a fungao C,(w).

A medida que w da fungao C?(w) tende a infinito, o valor de |Sy; (jw)|? tendera
a zero. Na faixa de rejeicao a taxa cresce até 20n dB/ década, semelhante ao butterworth.
Entretanto, seu valor absoluto é 6(n — 1) dB maior que o filtro butterworth.

O modelo de Chebyshev Tipo 2 nao é abordado aqui neste trabalho, haja vista
que ele possui um decaimento mais lento na faixa de transicao e nao é relevante para esta

aplicacao.

2.3.3 Modelo Eliptico

As aproximagoes de Butterworth e Chebyshev sao chamadas de aproximagao
de poélos porque os zeros de transmissdo de tais fungdes estdo em frequéncia infinita [4].

O filtro eliptico, conhecido também como Cauer, tem seus zeros de transmissao
em frequéncia finitas. Consequentemente, tem uma ondulagdo nao apenas na faixa de
passagem, mas também na faixa de rejeicao [12]. A caracteristica distintiva do filtro
eliptico é sua capacidade de alcangar a mais ingreme transicdo entre as faixas de passagem
e de rejeicao, juntamente com a capacidade de proporcionar uma atenuagao extremamente
rapida na faixa de rejeicao. Isso é alcancado através da combinacao de polos e zeros no
plano complexo. Em comparagdo com os filtros Chebyshev, os filtros elipticos conseguem
uma taxa de variacado de atenuagdo ainda mais rapida, mas em detrimento de oscilagdes na
faixa de passagem. Essas oscilagoes sao controladas pelos parametros de projeto do filtro,
como a ordem do filtro e a especificagao de ripple tanto na faixa de passagem quanto na

faixa de rejeicao.
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A funcao de transferéncia é mostrada em 2.14

1
14 e20% (w, wy, ws, &, €5)

|1 (jw)]” (2.14)

Onde a fungao @y (w) é a fungao racional de w. A fungao é advinda da integral
eliptica completa de primeiro tipo e as fungoes jacobianas. Com isso, tem-se que para n

par,

Oy (w, wy, ws, €p, €5) = SN lﬁ sin~? (w + wp> + ¢Xi&p, es] (2.15)
Wp  Ws

sn(x,T) é o seno eliptico jacobiano de z com médulo 7, w, que denota a
frequéncia da extremidade da faixa de passagem, w, denota a frequéncia da extremidade
da faixa de rejeicao, x denota um parametro que é uma funcao da ordem do filtro N
e valores integrais elipticos completos, €, ¢ uma constante real positiva que especifica
a magnitude da ondulacao na faixa de passagem, £, é uma constante real positiva que
especifica a magnitude do ondulacdo na faixa de rejeicao, q é zero se N é impar e 1 se N
é par, e X7 é a integral eliptica completa de primeira espécie. Mais detalhes podem ser
encontrados em [4].

A vantagem de um filtro eliptico é que possui alta seletividade se comparado a
qualquer topologia de filtros. Entretanto, esse tipo de filtro é mais dificil de ser realizado
devido as variagoes abruptas (1:10) variagao de valores de impedancias em sua estrutura
fisica [6].

2.3.4 Modelo Pseudo-Eliptico

O filtro pseudo-eliptico possui uma minima ondulagao tanto na faixa de pas-
sagem quanto na faixa de rejeicdo e permite alocar os zeros de transmissao com maior
flexibilidade.

A funcgao de transferéncia pseudo-eliptica é baseada na fungao de Chebyshev,

conforme é mostrado na equacgao 2.16

1

. 2
|821(]W)| - 1+€2F]%(jW)

(2.16)

Onde a fungao Fy(w) é definida pela equagao 2.17.

—1 n —1 1—ww;
Folw) = cos[(n —mn,) cos™ w4+ >, cos W]v

cosh[(n — n.) cosh™ w + 3% cosh™ =941 fora da faixa de passagem
(2.17)

dentro da faixa de passagem
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onde n é a ordem do filtro e representa o nimero de ondulagdes de Chebyshev
na faixa de passagem, n, ¢ o niimero de zeros de transmissao e w; sao as frequéncias dos
zeros de transmissao em radianos [7]. A fungao F,(w) é definida como a razao de dois

polinomios em w:

_Ef+E;

Fo(w) 50, (2.18)
Onde:
Qn(w) = i_ﬁl(l — ww;) (2.19)
Ere) = [l - )+ 1- 5] (220
Er(e) = [Il - ) -\ /1- ] .21
W=V — 1 (2.22)

Os coeficientes de F),(w) sdo definidos calculando as fungoes de Ef (w) e E,, (w).
Estas fungoes polinomiais sao calculadas iterativamente de forma recursiva [7]. Os pardme-
tros iniciais que geram estas fun¢des polinomiais sao a ondulagao na faixa de passagem, a

ordem do filtro e as frequéncias dos zeros de transmissao em radianos. Se nds escrevermos

By (w) = Pu(w) + My(w) (2.23)

E7(w) = Py(w) — M, (w) (2.24)

n

Entao, pode-se dizer que a fun¢ao F,,(w) pode ser definida, conforme a equacao

2.25.

— Pn
=0,

Logo, os polinémios P, e (), podem ser gerados recursivamente, conforme as
equacoes 2.26, 2.27, 2.28, 2.29, 2.30, 2.31.

Fo(w) (2.25)

P(w)=—+4w (2.26)

M (w) =w'y[1 - — (2.27)
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Py(w) = wP,(w) — Pij) o1 wl%Ml(w) (2.28)
My(w) = wi (@) — M;i“) +uf f1— cjgpl () (2.29)
Po(w) = WPy 1(w) — inl(w) +u 1 - ;%Mn_l(w) (2.30)
My () = M, (w) — W b1 - wlzP”_l(w) (2.31)

n
O polinémio @,, pode ser gerado recursivamente, conforme as equacgoes 2.32,
2.33 e 2.34.

Q) =1~ (2:32)
Q2(w) = (1 — 52)@1(“) (2.33)
Qn.(w) = (1 - :@)anl(w) (2.34)

Enfim, as fungbes de reflexao e transmissao podem ser expressadas em termos

de polinémios P, e @), conforme as equagoes 2.35 e 2.36.

N2 1 . Q%(Jw)
bl = T ERG T Qi) + 2 F) 25
Sl = 1 = [Sn ()2 = - tn) (2.36)

 Qi(jw) + 2P (jw)
2.3.5 Comparacao e Escolha do Modelo de Filtro Analégico

A Figura 2.4 apresenta um comparativo entre as fungoes de Butterworth,
Chebyshev Tipo 1, eliptica e pseudo-eliptica para as entradas de frequéncia de corte f. de
2,5 GHz, ordem n =9, IL,, = 80 dB e R;, = 20 dB. O célculo de sintese foi realizado com
auxilio da ferramenta de software Matlab R14 da Mathworks disponivel na UNICAMP e o

c6digo pode ser consultado em A.1.
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—— Fung¢&o do modelo Pseudo-Eliptico de nona ordem
—— Fung&o do modelo Butterworth de nona ordem
—— Fungéo do modelo Chebyshev de nona ordem
—— Fungéo do modelo Eliptico de nona ordem

_10_
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Frequéncia (GHz)

Figura 2.4: Comparativo entre as funcgoes pseudo-eliptica, Butterworth, Chebyshev e
eliptico paran =9, f. =25 GHz e IL,, = 80 dB. Fonte: Proprio autor

Analisando os resultados, observa-se que o modelo Butterworth apresenta uma
queda lenta na faixa de rejeicao, alcancando uma atenuacao de 60 dB apenas na frequéncia
de 5,4 GHz, o que é insuficiente para os requisitos de seletividade do filtro proposto, que
exige uma atenuacao de 60 dB ja na segunda harmonica (5 GHz). Os modelos Chebyshev,
pseudo-eliptico e eliptico atendem aos requisitos da faixa de rejeicao. No entanto, o modelo
eliptico é desfavorecido devido a sua caracteristica construtiva mais complexa e a presenca
de oscilagoes tanto na faixa de passagem quanto na faixa de rejei¢do, o que levou a sua
nao selegdo. Por sua vez, o Chebyshev apresenta menor seletividade em comparacao com
o pseudo-eliptico, pois atinge o requisito de atenuacao de 60 dB apenas na frequéncia de
3,63 GHz, além de apresentar uma oscilagdo maior na faixa de passagem.

Para essa aplicacao especifica, optou-se pelo modelo pseudo-eliptico devido a
sua baixa ondulagao na faixa de passagem, com atenuacao inferior a 0,35 dB, e rapida
queda, alcangando uma atenuacao de 60 dB em 3,32 GHz. No entanto, é fundamental
destacar que cada projeto de filtro requer uma analise cuidadosa, levando em conta
aspectos como requisitos especificos da aplicacao, tipo de filtro mais adequado, facilidade
de implementagao, estabilidade em condigoes variaveis, critério de seletividade, niveis de
atenuacao na faixa de rejeicao e requisitos de atenuacao e perda por retorno na faixa de

passagem.
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2.4 Transformacao de Richard

A transformacao de Richard permite substituir os componentes de indutores e
capacitores de um filtro de elementos concentrados por extensoes de linha de transmissao
em curto-circuito e em circuito aberto. Essa abordagem é valiosa porque simplifica o
projeto de filtros, permitindo que componentes discretos sejam substituidos por linhas de
transmissao. Essas linhas de transmissao, conhecidas como linhas comensuraveis, possuem
comprimentos elétricos iguais, geralmente /8 na frequéncia de corte w.. Isso resulta
em uma técnica eficaz para adaptar impedancias e projetar filtros de micro-ondas com
caracteristicas desejadas de forma mais simplificada e eficiente [1].

A transformacao,

wl
Q = tan(pl) = tan(—) (2.37)

Up
mapeia o plano w para o plano €2, que se repete no periodo de 2 - 7. Esta
transformacao foi introduzida por P. Richards para sintetizar uma rede LC usando tocos
de linha de transmissao aberta ou curto-circuitada. Logo, pode-se substituir w por €2 e

reescrever a formulagdo para reatancia indutiva X, conforme a equacao 2.38.

jX. = jwL — jQOL = jLtan(8l) (2.38)

e a susceptancia B do capacitor em equacao 2.39

jBe = jwC — §QC = jC tan(Sl) (2.39)

Este resultado indica que um indutor de elemento concentrado pode ser subs-
tituido por um toco de curto-circuito de comprimento 3l e impedéancia caracteristica
L. Enquanto o capacitor pode ser substituido por um toco circuitalmente aberto de
comprimento Sl e impedancia 1/C.

A Figura 2.5 mostra a a relagao entre o elemento concentrado e o elemento
distribuido. O comprimento do toco é de comprimento [ = A/8, onde A é o comprimento

de onda da linha na frequéncia de corte w..
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A/8 at w,
o
X => L X | S.C.
O
Zs=1

(a)
© A/8 at w,.
O Q)
jB. => = C = 0.C.
e 0]
o | el

Figura 2.5: Transformacgao em elementos distribuidos. Fonte: Microwave Engineering,
Pozar.

Para wy = 2w,, as linhas terdo comprimento de \/4 produzindo um pélo de
atenuacao na faixa de rejeicdo. Como os tocos tem o mesmo comprimento, a resposta tem
periodicidade. Isso significa que podera ocorrer em outras frequéncias a cada 4w..

A aplicagdo da transformacao de Richard é fundamental no contexto deste
trabalho, que envolve o projeto e a otimizacao de filtros de micro-ondas. Ao utilizar essa
técnica, é possivel simplificar a implementacao de filtros e adaptar as impedancias de

maneira mais eficiente.

2.5 Identidade de Kuroda

As quatro identidades de Kuroda [1] sdo um conjunto de relagdes matemaéticas
usadas na analise e na sintese de redes de impedancia, especialmente em projetos de filtros
de micro-ondas. Estas identidades foram desenvolvidas por Yoshifumi Kuroda na década
de 1950 e sao amplamente utilizadas em engenharia de micro-ondas. Estas, ilustradas na
Figura 2.6, sdo tteis na implementacao dos tocos de linha de transmissao, pois introduzem
uma separacao fisica entre eles e convertem conexoes em série em conexoes paralelas. Além
disso, essas identidades podem auxiliar na conversao de impedancias caracteristicas em

valores mais razoaveis do ponto de vista da implementagao pratica [1].
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Figura 2.6: Identidades de Kuroda. Fonte: Microwave Engineering, Pozar.

As identidades de Kuroda sao expressoes que relacionam os coeficientes das
fungoes de transferéncia de uma rede de impedancia com suas impedéancias caracteristicas.
Essas identidades sao titeis para projetar filtros com caracteristicas especificas de atenuacao,

largura de banda e resposta de frequéncia, onde:

7
21422 2.40
n + 2 (2.40)

2.6 Filtro Passa Baixa de Impedancia Degrau

Uma forma mais facil de implementar um filtro passa-baixas é com o uso de
segmentos alternados de linhas com impedancia caracteristica muito alta e muito baixa.
Tais filtros sdo denominados de filtros de impedéancia degrau (Stepped Impedance) e suas
principais vantagens estao relacionadas a facilidade de projeto e diminui¢ao da dimensao
fisica do filtro se comparado a um filtro passa-baixas semelhante usando tocos de linhas

de transmissao.
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2.6.1 Circuitos equivalentes para segmentos curtos de linhas de

transmissao

Para facilitar a analise, pode-se utilizar a matriz ABCD de uma rede de duas

portas, sem perdas, do tipo T a partir de seus parametros de impedancia.

11 12

—_—

L ()
V2

O

O—1 Z; I
V1

O

Figura 2.7: Rede de 2 portas do tipo T

Sabe-se que as tensoes e correntes podem ser relacionadas com as impedancias,

como mostrado nas equacoes 2.41 e 2.42.

Vi =17y — L7 (2.41)

‘/2 = 11221 — IQZQQ (242)

A matriz ABCD para uma rede de microondas de duas portas é definida em

termos de suas tensoes e correntes totais [13], tal que:

V] A Bl |V
= ? (2.43)
I C D| |
Logo, tém-se que os parametros ABCD mostrados nas equacoes 2.44, 2.45, 2.47
e 2.48 [1].
Vi LZ Z
A= =212 ="21 (2.44)
Volppeo  1hiday Zn
% L7, — L7 I
B= -t — Jiein T 242 — It — 7 (2.45)
I3 lv,=0 I Vo=0 Iy ly,—o
_ 21111222 Ty = Z11299 — Z124n (2.46)

]1221 Z21
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I L 1

C == = = 247
Volppmo  Dhidoy 2y (247)
I I, Z5  Zo

poh| _bZn_Zn 2.48
Iz lyy—o I Zan (2.48)

Desta relagao, ¢ possivel estabelecer as impedancias da rede, conforme mostrado
nas equacoes 2.49, 2.50, 2.51 e 2.52.

A
AD — BC
To="—F (2.50)
1
Zn =5 (2.51)
D
In =5 (2.52)

Sabe-se que o circuito é reciproco, logo AD-BC = 1, o que implica que Z15 = Zo;
e Z11 = Zao.

Sabe-se que a matriz ABCD de uma linha de transmissao de comprimento [,
impedancia caracteristica Z; e constante de propagacao 3, como na figura fig. 2.8, pode

ser calculada conforme mostrado nas equagoes 2.53, 2.54, 2.55 e 2.56.

o O
Zy, B
[

O- -0

Figura 2.8: Representacao da Linha de Transmissao

A = cos Sl (2.53)
B = jZysin Al (2.54)
C' = jYysin Sl (2.55)

D = cos (1 (2.56)



39

E, com isso, as impedancias podem ser calculadas, conforme as equacoes 2.57 e

2.58.
A cos Bl
n=Zn= = g JAeetsl (2.57)
AV —l—;— i 7 Bl (2.58)
12 = 21_C_onsinBl_ 12 CSc )

Os elementos série do circuito do tipo T, mostrados na Figura 2.7, tem a

seguinte impedancia:

) = jZo tam(2h) (2.50)

e o elemento de impedancia que esta conectado ao terra é Z,.

Com isso, agora pode-se definir as reatancias e susceptancia da rede da Figura

2.9.
X X
I's I3
Y Y YL Y Y YL o e Y Y Y e
.Y = .Z[]BIil
= jB
o e} o O
(a) (b)
o) 0
T B=Yepl
o, 2

(c)

Figura 2.9: Segmentos curtos de linha de transmissao. Fonte: Microwave Engineering,

Pozar.

=7 tan(@) (2.60)

o <

1
B = Z)sinﬁl (2.61)

Se Bl < 5, os elementos em série tem reatancia positiva, o que indica serem
indutores. E o elemento de impedancia que esta conectado ao terra tem reatancia negativa,

o que indica ser capacitor.
Fazendo a aproximagao de segmentos curtos, pode-se fazer Sl < 7 e com uma
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impedancia alta, isso leva as equagoes 2.62 e 2.63.

X ~ ZyBl (2.62)

B~0 (2.63)

o que implica ser um indutor série.
Para um segmento curto de linha de transmissao e de baixa impedancia, tém-se

que:

X ~0 (2.64)

B ~ Yl (2.65)

o que implica ser equivalente ao capacitor que esta conectado ao terra.

Com isso, conclui-se que os indutores em série de um prototipo de filtro passa
baixa podem ser substituidos por linhas de alta impedancia e os capacitores podem ser
substituidos por linhas de baixa impedancia.

Os comprimentos elétricos dos indutores podem ser calculados em 2.66.

LR,
Bl = 7 (2.66)

E os comprimentos elétricos dos capacitores podem ser calculados em 2.67.

CZ
| = —

onde Ry é a impedancia do filtro, L e C' sao os valores normalizados dos

(2.67)

elementos gx do protétipo passa baixa e Z; e Z; sao valores de baixa e alta impedancia,
respectivamente.

Nota-se que esta sintese segue um procedimento diferente da transformacao de
Richard. Primeiramente, define-se o valor de alta e baixa impedancia para os segmentos
de linha e, com isso, ¢ possivel calcular o comprimento elétrico dessa linha.

Entre as diversas técnicas empregadas na sintese do filtro, tais como a trans-
formacao de Richard e a Identidade de Kuroda, a abordagem adotada neste trabalho é a
técnica de Stepped Impedance. Esta escolha se justifica pelos valores selecionados de baixa
e alta impedancia, os quais satisfazem os critérios de implementacao e construtibilidade,
eliminando a necessidade de recorrer a Identidade de Kuroda. Estes detalhamentos estao
no préximo capitulo, explorando-a mais profundamente no contexto da implementacao do

filtro na faixa de micro-ondas.
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Capitulo 3
Sintese do Filtro Pseudo-Eliptico

Esta secao demonstra os métodos utilizados para realizar a sintese do filtro. O
software utilizado para agilizar os calculos é o Matlab R14 da Mathworks disponivel na
UNICAMP. O Matlab é uma plataforma de programacao e computagao numérica utilizada
por cientistas e engenheiros para analise de dados, desenvolvimento de algoritmos e criagao

de modelos matematicos que representem um modelo fisico [14].

3.1 Sintese do Filtro Pseudo-Eliptico

A sintese de redes de filtros de micro-ondas é sempre um topico desafiador
devido ao problema de aproximagao [15]. Mesmo com os avangos das técnicas de sintese,
o processo ainda requer cuidados para garantir o atendimento dos requisitos do filtro.

A explanacao do conceito tedrico parte dos requisitos de perda por insercao
(IL,, = 80 dB), perda por retorno (R, = 20 dB) e nimero de elementos (n = 9). Estas

sdo as variaveis de entrada para o modelo teérico Pseudo-Eliptico, conforme mostrado na

Figura 3.1
Entradas Processo Saida
Frequéncia de corte, w, +  Valor de @

MNimero de elementos, n

Perda por insercio na banda de
rejeicio, ILm

Perda por retorno na banda
passante, RL

Algoritmo de Sintese do
Filtro Pseudo-Eliptico no
Matlab

Polos no plano complexo
Valores dos elementos do filtro
normalizado

Calculo das dimensdes do
circuito distribuide e cavidade

Figura 3.1: Processo de sintese para o modelo pseudo-eliptico. Fonte: Proprio autor

Uma forma de calcular a fungdo de perda por insercao fora da faixa de passagem
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do modelo pseudo-eliptico [6] é mostrada na equagao 3.1.

wi —1

2

IL =1+ ¢e?*cosh? [(n — 3) cosh™" [w 5
Wi — w

] +3cosh™ ] (3.1)
Onde € é um termo da equacao que depende da variavel perda por retorno RL
e wy € o ponto em w que a funcao IL tende a infinito.

€= L (3.2)

A sintese pseudo-eliptica, como explicada em maiores detalhes no capitulo
anterior, foi escolhida devido ao melhor atendimento dos requisitos do filtro proposto. A
sintese abordada neste trabalho utiliza n, = 3, ou seja, trés zeros de transmissao no infinito
como em [5], definidos pela aderéncia aos requisitos de projeto. Além disso, é importante
considerar outras técnicas de sintese de filtro que poderiam oferecer diferentes abordagens
para atender aos requisitos do projeto. Por exemplo, o trabalho de Kim [8] explora uma
abordagem que oferece maior flexibilidade na alocacdo de zeros de transmissao. Embora
o estudo de Kim explore essa abordagem, nossa pesquisa atual se concentra em uma
aplicagdo onde uma configuragdo com trés zeros de transmissao satisfaz adequadamente os
requisitos de projeto. Portanto, a sintese pseudo-eliptica com trés zeros de transmissao foi
selecionada como a abordagem mais adequada para alcangar os objetivos do nosso estudo.

Sabendo que F,(w) é uma fungao geral de Chebyshev Generalizado e w,, é
definido pelo ponto de inser¢ao minima I L,,, entao para encontrar este ponto basta fazer

a derivada de F,(w) em funcao de w e igualar a zero [5].

dF,(w)
dw

=0 (3.3)

=Wm
Como a funcao de F,,(w) é valida para |w|>1, entdo isso representara o ponto
de minimo da fungao IL para |w|>1, como pode ser visto no grafico da Figura 3.2.

O que leva a equacao 3.4.

_ oo, (n=3) 2
W = \/wo + 5w (wg—1) (3.4)

Substituindo a equacao 3.4 pela variavel w em 3.1, tém-se que IL =IL,, = 80
dB, assim teremos uma tnica expressao com a variavel wg. O motivo da escolha de IL
=IL,, = 80 dB é estabelecer uma margem de seguranca para atendimento do requisito de
rejeicdo de 60 dB.

Para encontrar o valor de wy basta obter IL,, em funcao de wqy e fazer uma

interpolacao linear para achar o ponto de wy em que IL,, é 80 dB = 108.
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Figura 3.2: Funcao de IL vs w. Fonte: Préprio autor
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Figura 3.3: Funcao de wg vs. IL,,. Fonte: Préprio autor



44

Entao pode-se determinar wy = 1, 5903 e os valores dos elementos do prototipo
normalizado. Entretanto, verificou-se que nao ¢é possivel realizar a sintese de redes de alto
grau desse tipo usando os métodos convencionais (por exemplo, extraindo elementos no
plano p ou usando a técnica transformada em Z) sem perder uma quantidade significativa
de precisao. O método que tem sido adotado é a técnica de polos alternados [6].

Para encontrar os valores dos elementos da rede, é necessario construir valores
de admitancia para admitancia par Y, ou admitancia impar Y, exclusivamente a partir
do pélos de S11 (p), onde Y,.(Y) é a admitancia de entrada quando um plano de circuito
aberto é inserido ao longo do eixo de simetria da rede. Usando o teorema da bissec¢ao
e os principios apresentados em [5], as fungoes de transferéncia de perda por insergao e
perda por retorno sao expressos em termos de Y, e Y.

As equagoes 3.5 e 3.6 mostram a relagdo da expressao matematica com seu

polindémio recursivo.

N2 1 . Qi(]w)
bl = TR ~ Qe + PG .
1Su()? = 1 — |Sp (o) = o Tn %) (3.6)

- Qi(jw) + P (jw)
Ja as fungoes So1(p) e S11(p) podem ser relacionadas com as admitancias par e

impar.

Y, - Y,
(1+Ye)(1+Yo)

1 =YY,
Sulp) = (1+Y.)(1+Yp)

Para a localizacao dos pélos da funcao de transferéncia, primeiramente devera

(3.8)

ser determinado P,(jw) e @, (jw). Como ambas as fungoes de transferéncias de 3.6 e 3.5
tem o mesmo denominador, o polindmio para determinar as raizes ¢ Q2 (jw) + e P2(jw).
Isto pode ser feito com uso da funcao roots no Matlab. Entao, as raizes em s podem ser
obtidas utilizando a relagdo s — jw [7].

Logo, basta calcular o polinémio para n = 9. Os zeros de transmissao tem
ordem (n — 3) em w = Fwy e os outros trés estao no infinito.

O polinémio @, (w) é gerado de forma recursiva da seguinte forma:

O1(w)=1— :; (3.9)
Qa(w) = (1 — ——) Qs (w) (3.10)
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Q3(w) = (1 — :;)Qz(w) (3.11)
Qilw) = (1 - _‘:}0>Q3<w> (3.12)
Qsfw) = (1= ) Qu(w) (3.13)
Qsfw) = (1= = )Qs(w) (3.14)
Qo(w) = Qr(w) = Qs(w) = Qo(w) (3.15)

Pode-se determinar o polinémio P,(w). Nota-se que a funcao M, (w) é uma

fungao auxiliar & P,(w) e é importante reconhecer que w'.w’ = vVw? — 1.v/w? — 1 = (w?—1)
[16]. Este recurso matematico é muito importante, pois as equagoes de P,(w) e M, (w)
serao rearranjadas de forma que nao tenha uma funcao de raiz quadratica de w. Os
softwares de simulagao numérica, tal como o Matlab, tera que extrair os coeficientes de
cada polinémio, logo uma raiz de fungao quadratica nao permite a extracao dos coeficientes

dos polinémios de forma direta.

Pi(w) = —jo tw (3.16)

Mi(w) = (/1 — ig (3.17)

Paw) =Piw) = ) 4 (02— 11— M) (3.18)
Mi(e) =) = 2 4 - A ) (3.19)
Py(w) = wPy(w) — Pzw(;") +(w?—1)y/1— Cngg(w) (3.20)
Vo) =whta(e) - T2 4 1= ) (3.21)
Pu) = whi) = ) 4 (@2 - 1) 1= ) (3:22)
Mi(e) = M) = 2 4 = ) (3.23)
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Pi) = wPi(e) = T 4 @ = 1) 1= M)
M4(C¢J) 1
M;s(w) = wMy(w) — oo 1-— —gP4(w)
Ps(w) = wPs(w) — P_E’E:Z) + (W? = 1) /1 = (—cluo)Q Ms(w)
M(w) = wMs(w) — M_Sf:) . (—i0)2P5<“)

Pr(w) = wPs(w) + (w? — 1) Mg(w)

M7 (w) = wMg(w) + Ps(w)

Py(w) = wP;(w) + (w* — 1) My (w)

Ms(w) = wMz(w) + Pr(w)

Py(w) = wh(w) + (w* — 1) Mg(w)

(3.24)

(3.25)

(3.26)

(3.27)

(3.28)

(3.29)

(3.30)

(3.31)

(3.32)

Com isso, pode-se montar a expressao geral 2.36 e usar a funcao roots para

encontrar as raizes dessa expressao [7].

Os resultados encontrados estao em funcao de jw, mas é necessario multiplicar

as raizes encontradas por j a fim de encontrar as raizes em p [7].

Por fim, apenas os pélos no semi-plano esquerdo interessam devido ao critério

de estabilidade de Routh-Hurwitz [17].

Tabela 3.1: Valores dos polos do semi-plano esquerdo.

Polo Valor

p -0,0399-j1,0287
Py -0,1296-0,0471
ps -0,2414-j0,7596
pi -0,3546-0,4360
s -0,4058

ps  -0,3546+j0,4360
pr -0,2414+j0,7596
ps  -0,12064j0,9471
po  -0,0399-+j1,0287
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Figura 3.4: Pélos no Plano Complexo. Fonte: Proprio autor

Agora, pode-se formar um polindémio P(p) dos pdlos alternados, conforme

mostrado nas equacgoes 3.33 e 3.34.

P(p) = (p —p1)(p—po)(p — p3)(p — p7) (P — ps) (3.33)

= 1,4852p° + 1,4381p* 4 2,9138p" + 1,8799p? + 1,3389p + 0, 4058 (3.34)

Assim, a admitancia par Y, pode ser formada a partir das partes par e impar

da equagdo 3.34. Rearranjando as partes par e impar de P(p), chega-se a:

E(p) = 1,4381p* + 1,8799p" + 0, 4058 (3.35)
O(p) = 1,4852p° + 2,9138p" + 1, 3389p (3.36)

Onde:
P(p) = E(p) + O(p) (3.37)

Entao, pode-se dizer que a admitancia de entrada par do circuito pode ser
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calculada conforme a equagao 3.38.

Ye(p) = gg;

(3.38)

O procedimento de sintese para encontrar o valores dos elementos concentrados

normalizados inicia-se com a extracao do capacitor shunt C1, removendo completamente

um pdélo do infinito de Ye(p). O esquema circuital é mostrado na Figura 3.5.

L2 L4 L4 L2

©

V1
sine

VWA T VWA

R1

R1
gu gm gu
| — 1

] ) ]

@

RE

Figura 3.5: Circuito de parametros concentrados. Fonte: Proprio autor

Yi(p) = Ye(p) — Cip

=1,0328

p=0o0

A admitancia restante é dada por 3.39. Entao,

A (Lp+ A (3)p°
B(0) + B(2)p* + B(4)p*

Os coeficientes A;(1) e A1(3) s@o calculados da seguinte forma:

Yi(p) =

Ay(1) = A(1) — C1.B(0) = 0,9198

Ai(3) = A(3) — C1.B(2) = 0,9723

Com isso, pode-se calcular a impedéancia Z;(p),

(3.39)

(3.40)

(3.41)

(3.42)

(3.43)

(3.44)

V2
sine
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A indutancia Ly é extraida pelo deslocamento do zero tal que:

L , = 0 —1,2459 3.45
2 Jwo A1(3)wd — Ay(Nw ( )

A impedéancia Z,(p) pode ser calculada da seguinte forma:

Z5(p) = Z1(p) — L2+ p (3.46)
Onde:
By (0) = B(0) = 0,4058 (3.47)
Bi(2) = B(2) — Ay(1) - Ly = 0,7340 (3.48)
Bi(4) = B(4) — A;(3).Ly = 0, 2268 (3.49)
E assim,

B1(0) + B1(2)p* + Bi(4)p*

A = 3.50
2(p) Ai(3)p* + Ai(1)p (3:50)
E a admitancia Y5(p) é o inverso da impedancia Z,(p)
Ya(p) = — (3.51)
2P Z5(p) '

O valor da indutancia L3 pode ser calculada com o uso da da func¢ao residue
do Matlab de forma a calcular o residuo de Ya2(p) em jwy.
O valor do residuo em jwg é de 1,8630.

Logo, a indutancia L3 pode ser calculada

1

L pu— pu—
° 7 (residuo) 2% 1,8630

=0,2684 (3.52)
E com isso, também calcular o valor da capacitancia Cj

1 1

C pu— p—
7 Lyw?  0,2684 « (1,5903)2

=1,4733 (3.53)

Repetindo o procedimento, pode-se calcular os valores dos elementos L4, C5 e
L5 a partir da admitancia restante. Assim, temos os valores dos elementos normalizados
gk e seus respectivos valores de indutores e capacitores, mostrados na tabela 3.2.

Os valores de indutores e capacitores foram calculados alterando a escala de
frequéncia e impedancia da fonte. Os valores de impedancia da fonte Ry = 502 e f. =

2500 MHz devido ao requisito do projeto proposto, e a transformacao sao apresentadas
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nas equacoes 3.54 e 3.55.

RyL;
L, = .54
= (35
Ch
e D)
Ch Row. (3 )

Tabela 3.2: Valores dos elementos normalizados.

Elemento Valor Normalizado Conversao para Elemento Concentrado em f,

C1 1,0328 1,315pF
L2 1,2459 3,965nH
L3 0,2684 0,854nH
C3 1,4733 1,875pF
L4 1,2831 4,084nH
L5 0,2492 0,793nH
C5 1,5867 2,020pF

3.2 Simulacao Circuital com Elementos Ideais

A simulagao circuital dos parametros concentrados foi realizada no software
de simulagdo Circuit da Ansys, conforme circuito da Figura 3.6, utilizando capacitores e

indutores ideais na frequéncia de 2,5 GHz.

PNUM=1 PNUM=2
RZ=500hm RZ=500hm
1Z=00hm 1Z=0o0hm
L B L5 L
3.9658e-09 L2 4.084e-09 L4 4.084e-09 L6 3.96584e-09
8.5434e-10 7.9323e-10 8.5434e-10
C1

Ch
== 1.315e-12farad —
1.315e-12farad C20 @3 C4

1.875%e-12farad 2.02e-12farad |

1.87599¢-12farad |

10

Figura 3.6: Circuito de parametros concentrados no Circuit. Fonte: Préprio autor

O resultado obtido na simulagdo, conforme mostrado na Figura 3.7.
Os resultados demonstram que o modelo matematico do Matlab atendeu todos
os requisitos colocados nos parametros de entrada, incluindo os critérios de perda por

inser¢ao (IL,,) e perda por retorno (RL), validando assim a precisdo do modelo tedrico.
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Figura 3.7: Resultado da simulacao dos elementos concentrados ideais.

A coincidéncia da frequéncia de ressonancia (wg) com 3,97 GHz, conforme observado na
Figura 3.7, confirma ainda mais a precisao do modelo, uma vez que essa frequéncia esta
de acordo com o ponto onde o médulo da perda por inser¢ao tende a infinito, conforme
previsto pela teoria de filtros. Esses resultados nao apenas corroboram a eficacia do projeto
de filtro, mas também fortalecem a confianca na precisdo do modelo tedérico. Assim, a
validagao por meio da simulacao desempenha um papel crucial na garantia da qualidade e

confiabilidade do nosso trabalho de sintese de filtro.



52

Capitulo 4

Implementacao do Filtro em

Micro-ondas

A implementacao do filtro em micro-ondas consiste em transformar os valores
dos elementos concentrados em elementos distribuidos, utilizando o conceito de linhas
de transmissdo [1]. Além disso, a estrutura metélica em substrato suspenso requer o
calculo e dimensionamento das cavidades metalicas. Diferentemente de um circuito
microfita convencional, as cavidades metalicas fazem parte do modelo matematico do filtro,

desempenhando nao apenas a fungio de blindagem eletromagnética [7].

4.1 Sintese das Linhas de Fita e Cavidades Metalicas
do Filtro

4.1.1 Estruturas em Substrato Suspenso

O uso de linhas de transmissao impressas para circuitos de micro-ondas tem
aumentado consideravelmente nas tltimas décadas devido a simplicidade de fabricagao,
operacao em uma vasta largura de banda e facilidade em construir projetos de pequenas
dimensoes [7].

Um primeiro tipo de linha impressa é o stripline, conforme geometria é apre-
sentada na Figura 4.1. Consiste em uma linha condutora centrada entre duas camadas
de substratos dielétricos idénticos e encerrada por um material do tipo Perfect Electric
Conductor - Condutor Elétrico Perfeito (PEC) em ambos os lados. Uma pequena lacuna
de ar pode existir entre os dois substratos dielétricos idénticos devido a falhas no processo
de fabricagao, degradando assim o desempenho de propagagao [7].

As linhas de campo elétrico E saem da fita condutora central e partem para
a PEC, enquanto as linhas de campo magnético H sdo linhas fechadas ao redor da fita

condutora central [7].
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Figura 4.1: Geometria do modelo stripline

Uma forma de melhorar o desempenho do stripline convencional é usando o
modelo stripline suspenso. Essa é uma versao modificada do stripline na qual a linha
condutora é impressa em um substrato fino suspenso em uma caixa metalica. A maior
parte do campo eletromagnético estd confinado entre os dielétricos de ar e os planos de
terra, similar ao que ocorre nos cabos coaxiais [7].

A Figura 4.2 mostra com mais detalhes a geometria do modelo stripline de
substrato suspenso. Na figura, b representa a altura total da parede da cavidade metalica,
H, é a altura superior e inferior da borda do laminado até a cavidade metdlica, h é a
espessura do laminado, W é a largura da fita condutora onde é conectado o sinal. A regiao

de H, é preenchida por Ar.

Ar
Hu
W
Altura b Laminado dielétrico, £,., espessura h
4 PEC
Ar

Hu

Figura 4.2: Geometria da estrutura de linhas de fita em substrato suspenso.

O desempenho do substrato suspenso depende consideravelmente da escolha
do substrato. Um substrato fino, bem como uma pequena permissividade relativa (1 <

er < 3,8) oferece as seguintes vantagens sobre a microfita convencional:

 Fatores de qualidade () mais altos (na ordem de 500) sdo obtidos assim como perdas
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mais baixas, uma vez que a maior parte da energia é propagada através dos dielétricos.

o Fabricacdo mais facil para aplicacoes de ondas milimétricas, pois o ar como meio de

propagacao permite aumentar as dimensoes globais do circuito.
o Uma faixa mais ampla de valores de impedancia alcangaveis (150 €2).
e Operacao em uma faixa de frequéncia mais ampla.

o Nenhuma radiacao eletromagnética, pois o circuito estd confinado dentro de uma

caixa metalica.
» Pode ser combinado com outras estruturas planares (microfita, co-planar, slotline).

o Mais estavel a temperatura do que os filtros microfita ou stripline, pois a propragacao

ocorre no ar.

« Maior resisténcia as vibragoes do ambiente, o que explica por que sao tao amplamente

utilizados em aplicacoes militares.

Este capitulo apresenta detalhadamente os conceitos e caracteristicas das linhas
de transmissao impressas, com foco especial no modelo de substrato suspenso. Demonstrou-
se que o uso deste modelo oferece uma série de vantagens significativas em relacao aos
métodos de transmissdo convencionais, como maior largura de banda, menor perda de sinal,
operacao em frequéncias mais altas, maior estabilidade térmica e valores de impedancias
mais factiveis para fabricagao.

A escolha do substrato suspenso nao apenas melhorou o desempenho dos
circuitos de micro-ondas desenvolvidos neste projeto, mas também proporcionou uma
solucao robusta e confiavel para as aplicagoes propostas. Além disso, sua compatibilidade
com outras estruturas planares e sua resisténcia a vibragoes ambientais o tornam uma

escolha ideal para uma ampla gama de cenérios, incluindo aplicagoes militares [7].

4.1.2 Consideracgoes sobre o Projeto da Microcavidade

O projeto da microcavidade em estruturas de substrato suspenso nao pode ser
negligenciado. Ela deve ser projetada com cuidado para evitar a propagacao de modos de
guia de onda que podem danificar seriamente as caracteristicas de transferéncia do filtro,
criando acoplamentos indesejados.

Uma microcavidade metalica pode atuar como uma cavidade ressonante e ter
modos de propagacao indesejados. A Figura 4.3 fornece um modelo da microcavidade
metalica com o substrato suspenso. Os trés materiais de camadas dielétricas estao

encerrados por seis faces metdlicas, caracterizando uma cavidade ressonante [7].
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Figura 4.3: Geometria da cavidade ressonante com 3 camadas dielétricas internas

A frequéncia de ressonancia de um dado modo de propagacdo n, m para a
microcavidade metdalica preenchida com trés materiais dielétricos mostrado na Figura 4.3

pode ser calculada conforme a equagao 4.1 e detalhado em [7] e [18].

C mm 9 nm 9 pT 9
s = g =[OV CL P+ () (11)

onde €.q é a permissividade relativa equivalente da microcavidade que pode

ser calculada conforme a equagao 4.2.

h
R TR PR Y (4.2)
Erl Er2 Er3

onde g,; sao as permissividades relativas dos trés materiais dielétricos; L, [ e h
sao o comprimento, largura e altura da microcavidade, respectivamente, e m, n e p sao os
indices dos modos de propagacao.

Para este projeto, tém-se que €, = g,3 = 1 (ar) e g0 = 2,2 (Duroid 5880),
conforme o datasheet em [19].

Esses modos de propagacao sao simulados no decorrer dos proximos capitulos

a fim de analisar possiveis frequéncias espiirias oriundas da cavidade metalica.

4.1.3 Secao Transversal do Modelo de Linha de Transmissao

A Figura 4.4 mostra as segoes transversais dos modelos de linha de transmissao
em substrato suspenso para as linhas de alta impedancia e microfita para as linhas de
baixa impedéncia. E possivel observar que ambos sio contornados por PEC, mas no caso
do substrato suspenso nao ha um plano terra na parte inferior da placa, ha apenas a linha
condutora central superior. Inicialmente, tém-se como premissa o laminado da Rogers

Duroid TM 5880. Este tém uma permissividade elétrica relativa de 2,2 até a frequéncia de
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10 GHz e uma tangente de perdas de 9210~* até a frequéncia de 10 GHz e uma espessura,
de 0,127 mm.

F 3 A
Hu=0,8 mm Ar \ Hu=0,8 mm Ar
l e PEC s, Y
b | b |
uroi ) Ep= 20 = mm Uroi , Ep= 2, = U, mm
h Duroid TM 58280, 22 h=D127 Duroid TM 5880, 2,2 h=0,127
T | |
Ar
Hu=0,8 mm
v v
a= 2,5mm a=25mm
a) Substrato Suspenso - Linha de Alta Impedéncia b} Microfita Convencional - Linha de Baixa Impedancia

Figura 4.4: Corte transversal do circuito Stripline Suspenso e Microfita Suspenso.

Para um melhor entendimento do modelo da Figura 4.4, a equacao 4.3 mostra

a relacdo entre as variaveis a, b, h e H,.

b=2H,+h (4.3)

A partir dessas condi¢es de contorno, as proximas secoes definem as larguras

w e comprimentos de cada trilha de elementos distribuidos.

4.1.4 Sintese de Linhas de Alta Impedancia em Stripline e Di-

mensoes da Cavidade Metalica em Substrato Suspenso

Uma formulagao para sintese de impedancias de linhas de transmissao em
substrato suspenso é demonstrada em [20]. As equagoes apresentadas foram calculadas
pelo método de diferenga finita. As acurdcias encontradas sao de +2%(w < a/2) e de
+3%(a/2 < w < a) para linha de susbstrato suspenso.

Todas as equagoes apresentadas sao validas apenas para as condigdes em que
1<a/b<2)5 , 1<e. <4 e 0,1<h/b<0,5, considerando a geometria apresentada
na Figura 4.2. Estas restri¢oes sao impostas pelo modelo mateméatico desenvolvido por
Shu [20].

Para trilhas muito finas (0 < w < a/2), a impedéancia caracteristica Z, pode

ser calculada conforme a equacao 4.4.

7o 6 4

A permissividade elétrica efetiva e, da estrutura pode ser calculada conforme a

PEC
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equacao 4.5.
: (4.5)
Ee = " :
14+ (£ —Fln($))ln (\/%)]2
E sabe-se que a impedéncia intrinseca 79 ¢ dada pela equaacao 4.6.
no = 1207[Q] (4.6)

Os coeficientes V' e R para calculo da impedancia Zy sao calculados conforme

as equacoes 4.7 e 4.8.

h

V = —1,7866 —0,2085; +0, 4750% (4.7)
h a

R = 1,0835+0,10077 — 0,09457 (4.8)

E os coeficientes E e F para o calculo da permissividade elétrica efetiva e,

podem ser determinados conforme a equagao 4.9 e 4.10

h

E = 0,2077 +1,21777 — 0, 08364% (4.9)
h a

F = 0,08451 — 0,103 +0, 017425 (4.10)

Para trilhas muito largas (a/2 < w < a), a impedancia caracteristica Z, pode

ser calculada conforme a equacgao 4.11.

1

Zo=nlV+ R 4.11
o =mlV + (%+1,3930+0,6670ln(%+1,444))] (4.11)
E a impedancia efetiva Z pode ser calculada conforme a equacgao 4.12.
Z
zZ =2 (4.12)

VEe
A permissividade elétrica efetiva . da estrutura pode ser calculada conforme a

equacao 4.13.

1
14 (£ —Fln(%))In(

Ee = (4.13)

P

E sabe-se que a impedéncia intrinseca 1y ¢ dada por 4.14.

no = 1207[Q] (4.14)
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E a impedancia efetiva Z é calculada conforme a equagao 4.15.

Zy
Ve

Os coeficientes V' e R para calculo da impedancia Z, sao calculados conforme

7 —

(4.15)

as equacoes 4.16 e 4.17.

h
V =-0,6301 -0, 070825 +0, 2470% (4.16)
h a
R =1,9492 + 0, 15533 -0, 51235 (4.17)

E os coeficientes E' e F' para o calculo da permissividade elétrica efetiva €, sao

determinados conforme as equagoes 4.18 e 4.19.

h
E =0,4640 + 0, 96475 -0, 2063% (4.18)
h a
F=-0,1424 + 0, 30175 -0, 024113 (4.19)

4.1.5 Sintese de Linhas de Baixa Impedancia em Microfita

A linha de microfita é a linha de transmissao planar mais utilizada por sua
simplicidade no processo de fabricacao. Este projeto emprega o método de sintese dos
elementos distribuidos por impedancia degrau, mais conhecido por Stepped Impedance [1].

A constante dielétrica efetiva €, pode ser aproximada conforme a equacgao 4.20,

considerando a geometria da Figura 4.4.

_&tr—|—1+er—1 1
- 12h
2 2 1412

As impedancias caracteristicas podem ser calculadas conforme a equacgao 4.21.

Ee (4.20)

60 p8h 4 W W
Sy T ap e S
a1 (4.21)
120% w>1
Ve W 1,39340,667In W11,444] b =

4.1.6 Implementacao de Linhas LC Série usando a Técnica de

Impedancia Degrau

Alguns estudos recentes tem mostrado técnicas de sintese de circuitos ressonan-
tes LC Série com utilizagao da técnica de impedancia degrau [21]. A Figura 4.5 mostra
uma linha de alta impedancia muito fina e a linha de baixa impedancia muito larga. Os

autores mostram em seus estudos que quanto mais fina a linha indutiva e mais larga
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a linha capacitiva, mais precisa serd a implementagao em micro-ondas. Esse resultado,
teoricamente previsto, estd em consonancia com os principios estabelecidos na teoria de
impedancia degrau, conforme discutido no Capitulo 2.6.

Nota-se que, para atender a esse requisito, é necessaria uma disponibilidade
de espaco razoavel, e o filtro tende a ocupar um espaco fisico significativamente maior.
Portanto, torna-se necessario estabelecer um compromisso entre as dimensoes das linhas e

o espago disponivel no projeto construtivo.

Figura 4.5: Exemplo de circuito ressonante LC série implementado em impedancia degrau
- Fonte: artigo [21]

Observa-se na Figura 4.5 que o elemento de trilha principal é ajustado para a
frequéncia de ressonancia, proporcionando uma impedéancia de 50 {2, enquanto as dimensoes
fisicas do circuito LC sao calculadas com base na teoria da Impedancia degrau, conforme

descrito por Martin [21].

4.2 Calculo dos Elementos Distribuidos

Os valores de dimensoes dos elementos distribuidos sao calculados, conforme a
sintese de impedancia degrau, apresentada em capitulo anterior. Foram definidos valores
para as linhas de alta impedéancia (indutores) e linhas de baixa impedancia (capacitores),
e sintetizados conforme a formulagao apresentada nas secoes 4.1.4 e 4.1.6.

Para facilitar o processo de sintese da linha de microfita, o software de simulagao
circuital Clircuit da Ansys permite usar a calculadora Microstrip Single, conforme mostrado
na Figura 4.6, o que permite ajustar esses valores de forma mais rapida. Para isso, pode
ser inserido os valores de impedancia 7, comprimento elétrico E, permissividade elétrica
relativa ¢,, tangente de perdas, dimensoes das paredes metéalicas, espessura do dielétrico.
Com isso, a ferramenta fornece os valores de largura W e o comprimento P.

Os calculos para a sintese da linha de substrato suspenso foram realizados
utilizando o software Matlab da MathWorks, devido a familiaridade do autor com a
ferramenta. No entanto, as formulacoes apresentadas na secao 4.1.4 podem ser calculadas
manualmente, se necessario.

A Tabela 4.1 apresenta os valores das dimensoes do circuito calculadas.
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Figura 4.6: Calculadora de linhas em microfita da Ansys.
Tabela 4.1: Calculo dos valores de dimensoes das trilhas.

Componente Valor Tipo Z;i[Q Bl [graus] W [mm] P [mm]
C1 1,315 [pF] Microfita 10 17,75 1,82 4,13
L2 3,965 [nH| Substrato Suspenso 120 29,74 0,33 7,54
L3 0,854 [nH| Substrato Suspendo 120 6,40 0,33 1,62
C3 1,875 [pF] Microfita 15 25,32 1.8 5,90
L4 4,084 [nH| Substrato Suspenso 120 30,63 0,33 707
L5 0,793 [nH] Substrato Suspenso 120 5,94 0,33 1,50
C5h 2,020 [pF] Microfita 15 27,27 1,83 6,36

A precisao da méquina de prototipagao da Griffus (Empresa de Prototipacao
de Placas) para fabricagdo de laminados de espessura de 0,5 Oz de cobre, valor escolhido
devido a espessura do cobre do laminado da Rogers Duroid TM 5880 [19], é uma menor
pista de 0,10 mm e minimo espacamento de 0,12 mm.

O capacitor C1 foi calculado para uma baixa impedancia de 10 €2, enquanto os
capacitores C3 e CH foram calculados para uma baixa impedancia de 15 €2. Os valores
de Sl estao abaixo de /4, indicando que os parametros satisfazem o requisito de fase
conforme discutido nos conceitos de Impedéncia degrau na segdo 2.6. As dimensdes fisicas
dos capacitores em elementos distribuidos sao realizaveis do ponto de vista da fabricagao.

Quanto aos indutores, foram definidos com uma alta impedancia de 120 2, e os
valores de fl também estao abaixo de m/4. O pardmetro mais critico para a prototipagem
dos indutores é a largura de 0,33 mm. Apesar de ser uma largura bastante fina, é possivel

prototipa-la na maquina da Griffus.
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4.3 Simulacao Circuital dos Elementos Distribuidos

em Substrato Suspenso

Recordando o circuito mostrado na Figura 3.5, nota-se que ¢é necessario acres-
centar as linhas de 50 {2 em ambas as portas. A sintese dessa linha é implementada em
substrato suspenso, pois este componente estara interligado com a linha de alta impedancia.
Verificou-se uma largura de 1,5 mm e comprimento de 5 mm para uma permissividade
elétrica relativa e, de 2,2, espessura do laminado de 0,127 mm e frequéncia de corte de 2,5
GHz.

A simulacao circuital tem por objetivo economizar tempo computacional da si-
mulacao eletromagnética e permite avaliar a sensibilidade das variaveis calculadas na Tabela
4.1 e ajustes iniciais para, posteriormente, realizar a simulagdo do modelo eletromagnético.

O simulador Clircuit da Ansys permite configurar diferentes tipos de substrato
para a modelagem das linhas de transmissdo. A simulagao circuital para geometrias
de substrato suspenso pode nao ser possivel, dependendo da ferramenta de software, ja
que essa funcionalidade nao ¢é oferecida por todas as empresas que fornecem software de
simulagao eletromagnética.

A Figura 4.7 mostra a configuragdo de substrato suspenso no qual é necessario
selecionar o modelo de linha de transmissao como Suspended Stripline e digitar os valores

de altura H, H,, H;, permissividade elétrica ¢,., tangente de perdas do material.

Substrate Definition O *

— Dielectric

Substrate Name: |EEEEEE

H [ 0127 Jom =]
Substrate Type: | Suspended Stripline LJ £ ’722

r ;

TAND | 0.0003

Caver HU | 0g ]mm _v_J Select ...
E2

Alr |

HL 0g
I etallization F—— HU {mm Edit
o, — [ T

Er, Tand . r Trace Metallization
i HL |Specif_l,l by taterial or Resistivity L]

Ground

b aterial I Fi esistivity | Thicknesz Unit

copper 1.724138 0.7 mil
e
||

Foughness: | | _'_J

oK | Cancel ‘

2
3

Figura 4.7: Configuragao do substrato suspenso no Circuit da Ansys.

A Figura 4.8 mostra a configuragdo de microfita suspenso no qual é necessario

selecionar o modelo de linha de transmissao como Microstrip e digitar os valores de
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altura H, H,, permissividade elétrica ¢,, tangente de perdas do material. Entretanto,

¢ importante notar que as variaveis podem estar com nomes diferentes e devem ser

preenchidas adequadamente.

Substrate Definition ] b
r Dielectric
Substrate Mame: M | 1 _mj
H 0127 fmm -
Substrate Type: | Microstrip LJ £ ,722 SNl ]—D
TAND 0.0009 S at i
MRem i}
Cover — HU | 08 ] i _'_j Select ...

M etallization At HU =
Substrate 4J
Dielectric
Er. TAND H — Trace Metalization
Maﬂr%i? 5 |Specif_l,l by Material or A esistivity L]

MREH round
TamM b M atenial ‘ R esistivity | Thickness Unit
1 COpper 1.724138 0.7 mil
2| I
B |
Fioughness: | | _:J
oK | Cancel ‘

Figura 4.8: Configuragao do substrato suspenso no Circuit da Ansys.

A Figura 4.9 mostra o circuito projetado na ferramenta Circuit da Ansys na

qual cada linha de transmissao é configurada para linhas de substrato suspenso e microfita

suspenso dentro da mesma simulagdo. A simulacao utiliza duas portas de onda (mais

conhecidas como microwave port) de 50 €2 e com poténcia de 0 dBm.

PHUNM=1
RZ=50ohm
[Z=0ohm

W1=0.33mm

PNUN=2
RZ=50chm
[Z=0ochm

W1=0.33mm W1=033mm
W2=0.33mm W2=0.33mm W2=0.33mm
W3=0.33mm W3=0.33mm VW3=0.33mm
Visoamm  M=1.5mm W=0.33mm 3 W=0.33mm 3 W=0.33mm : W=B33mm | W=l Smm g s
W2=15mm  P=émm TheEm Thiim Thiim ShTIM | Pedmm o oot Emm
W=D0.33mm W=0.33mm \W=0.33mm
W=1.83mm P=1.25mm P=1mm P=1.25mm
P=4.12mm W=1.83mm
P=4.12mm
el W=1.83mm W=1.83mm
5.3
G F=g 3 p=5 omm

Figura 4.9: Modelo circuital misto em substrato suspenso stripline e microfita.

A Figura 4.10 mostra o resultado da simulag¢do. Nota-se uma boa concordancia

com todos os zeros de transmissao tedricos simulados.
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Figura 4.10: Resultado da simulagdo dos elementos distribuidos em substrato suspenso.

Os valores de perda por retorno apresentam um descasamento de impedancia
um pouco maior até a frequéncia de 1 GHz (pico em -15 dB), porém que vai convergindo
para a simulacao tedrica entre 1 GHz e 2,5 GHz, conforme pode ser observado na Figura
4.10. A faixa de rejeicao atende o requisito de —80 dB da segunda harménica até a quarta
harmoénica com uma tendéncia a subir apenas quando se aproxima de 10 GHz. Isso ja é
previsto, pois os elementos distribuidos em microfita ou stripline sao estruturas periédicas
e podem apresentar respostas harmonicas indesejadas a partir do terceiro harménico [1].

As otimizagOes eletromagnéticas sao exploradas no modelo eletromagnético 3D,
pois garantem uma maior precisao nos ajustes. Esta fase da simulagao é 1til para validar as
dimensoes tedricas com um menor tempo de simulagdo computacional, entretanto, ajustes

finos nessa fase podem nao ser validos para a simulagao eletromanética.

4.4 Simulacao dos Modos de Propagacao da Cavi-
dade Metalica

O software HFSS da Ansys oferece uma funcionalidade de simulagao denominada
Figenmode [22].



64

Eigenmode sao as ressonancias da estrutura. Nela, O solucionador de auto
valores encontra as frequéncias ressonantes da estrutura e os campos nessas frequéncias
ressonantes [11]. O propdsito é identificar quais sdo as frequéncias naturais da cavidade
metalica e se estas podem influenciar na resposta em frequéncia do filtro com mutuo-
acoplamento [22].

A Figura 4.11 mostra a vista em corte da cavidade metalica com os conectores
SMA’s construidos no HFSS. As portas ndo sao excitadas nessa simulagao, pois o intuito é

avaliar apenas as frequéncias naturais da cavidade metalica [22].

e

L _

0 15 30 {mm)

Figura 4.11: Vista em corte da cavidade metalica do filtro e os conectores SMA.

Uma cavidade que tém frequéncias naturais operando dentro da sua banda de
passagem podem apresentar um comportamento indesejado, pois as frequéncias naturais
podem causar mutuo acoplamento e interferir no resultado de parametros S tedricos

estimados [7]. Ademais, a faixa de rejeicdo também requer atengao nesse aspecto [7].

Tabela 4.2: Eingenmodes simulados no HF'SS apenas da cavidade metalica.

Modo Frequéncia Complexa (GHz) Fator de Qualidade Q
1 5,3044 + 0,0023 j 1667,04
2 6,2304 + 0,0027 j 1152,37
3 6,5149 4 0,0028 j 1158,57
4 7,6580 4 0,0034 j 1141,79
5 77186 + 0,0034 j 1143,63
6 0,8542 + 0,0042 ] 1159,45
7 10,1705 + 0,0044 1167,7
8 10,7140 4 0,0046 j 1159,68
9 14,2514 + 0,0061 j 1157,22
10 14,5813 + 0,0063 j 1150,63
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A Tabela 4.2 contém as frequéncias complexas identificadas durante a simu-
lacdo. Embora sejam encontradas 7 frequéncias complexas distintas dentro da banda de
funcionamento do filtro proposto (0 & 10 GHz), é observado que todas elas exibem um
alto fator de qualidade, indicativo de uma ressonancia pronunciada. Esse fenémeno é
sugerido pelo fato de que mesmo com uma variedade de frequéncias detectadas, a largura
de banda associada a cada modo é notavelmente estreita. Por exemplo, quando o fator Q
¢ excepcionalmente alto, como por exemplo acima de 1000, isso implica que a largura de
banda dessa excitacao é extremamente estreita, o que significa que a energia é altamente
concentrada em torno da frequéncia ressonante. Essa concentragao de energia em um
intervalo estreito de frequéncias implica que a capacidade de excitar efetivamente qualquer
modo especifico é limitada. Em outras palavras, devido a estreita faixa de frequéncia
em que os modos ressonantes estao ativos, é menos provavel que ocorra uma interagao

significativa com a fonte excitadora de filtro [7].
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Capitulo 5

Simulacao Eletromagnética do Filtro

5.1 Construcao da geometria 3D

O projeto do filtro leva em consideracao as pequenas dimensoes do circuito.
Um conector SMA padrao normalmente tém pino central com diametro de 1,27 mm,
entretanto, a altura da cavidade H, foi sintetizada em 0,8 mm. Com isso, faz-se necessario
a escolha de outro modelo de conector SMA que atenda tanto ao critério de impedancia
do sistema de 50 {2 quanto ao critério de limitagdo de espaco.

A Figura 5.1 mostra um modelo de conector SMA escolhido que possui um
raio de pino central a de 0,19 mm, raio até o dielétrico de teflon b de 0,636 mm e uma
permissividade elétrica relativa do teflon ; de 2,1. O VSWR especificado desse conector
construido é menor que 1,1:1 de DC a 18 GHz. O valor especificado garante um excelente
casamento de impedancia nas portas do filtro e a impedancia caracteristica do conector

pode ser calculada conforme a equagao 5.1 [1].

Figura 5.1: Modelo de conector SMA

b

ln 2
Zy =/ ———2% = 509 1
0 - on 50 (5.1)
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A Figura 5.2 mostra a instalacao do conector na placa. Nota-se que o didmetro
do pino central do conector SMA é compativel com altura da cavidade. O didametro do
teflon também é importante, pois a malha externa do conector SMA feita de PEC nao
pode estar em curto-circuito com o condutor central da placa. A parte branca da Figura

5.2 representa o teflon, enquanto parte em amarelo representa o material PEC.

Figura 5.2: Representacao do conector SMA no modelo 3D

A Figura 5.3 mostra a placa desenhada no HFSS. O critério de faixa de rejeigao
depende do aterramento adequado da placa e cavidades metdlicas e, com isso, foi desenhado
um plano de terra adicional ao entorno das trilhas dos elementos distribuidos, tanto no top
quanto no bottom. Os dimensionais sao identificados e a tabela 5.1 indica os respectivos
dimensionais de cada trilha. As linhas em amarelo representam a camada de cobre da

placa do lado top, enquanto a drea em cinza escuro é referente a vista da parte inferior(

bottom).
P6 l ||
~ lrs :

Illi'ﬁ #:Wﬂ

W11 :

Fr

. . S—

0 10 20 (mm)

Figura 5.3: Dimensional das trilhas da placa RT/ Duroid TM 5880.
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Tabela 5.1: Dimensao final dos elementos distribuidos.

Variavel Dimensao (mm) Variavel Dimensao (mm)
W 0.30 Ws 1.80

P, *Optimetrics, Ver 5.2 P 5.90

Wy 1.50 W 1.83

Py 5.00 Fs 6.36

Wiy 1.82 P 7.7

Py 4.13 Py *Optimetrics, Ver 5.2
Wy 0.33 Py 1.62

P, 7.54 Pio 1.50

A Figura 5.4 mostra especificamente o lado bottom da placa de modo a clarificar
a forma de aterramento. Os circulos no plano terra representam os parafusos M2 que
atravessam placa para aterramento da cavidade metalica. O modelo do conector SMA
especificado apresenta um VSWR excelente na faixa de frequéncia de utilizagao, sendo
assim, o desenho do conector representa as dimensoes reais de raio pino central a e raio b
até o teflon. Entretanto, nao faz-se necessario colocar o desenho real de todo o conector

com todos os detalhes, pois a especificagao garante a impedancia necessaria.

X

i

Figura 5.4: Vista do lado bottom para clarificacao do plano de terra.

O comprimento de conector SMA foi posicionado a uma distancia de \/8 em
relacao a frequéncia de corte do filtro para fins de simulagao. O intuito é que, em termos
de simulagdo, & partir deste comprimento tém-se uma linha coaxial de 50 {2 como, por
exemplo, um cabo coaxial, evitando possiveis superposicoes de campos indesejados na
simulagao.

Outra variavel relevante para a simulagdo é o chanfro da trilha em P1 da Figura
5.3. Esse chanfro faz uma transicao entre a linha de 50 €2 do conector coaxial que tém
diametro de 0,38 mm para uma linha W2 de largura de 1,5 mm. O valor de P1 deve ser

avaliado quanto a sensiblidade.
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O plano terra no lado bottom também possui uma variavel sensivel denominada
P8 na Figura 5.3. A transicao entre a linha de alta impedancia para baixa impedancia sugere
que o aterramento deve estar na linha de microfita de baixa impedancia e sem aterramento
na linha de alta impedancia de modelo stripline. Porém, a simulacao eletromangética deve
explorar o valor de P8 para analisar o quanto este pode interferir na descontinuidade de
transicao entre microfita e stripline.

A Figura 5.5 apresenta uma vista explodida do filtro desenhado na ferramenta
Solidworks na qual da uma visibilidade melhor do produto final e contém as dimensoes
em mm da cavidade metélica. A tampa superior e inferior sdo simétricas, portanto, tém

as mesmas dimensoes.

5.5
29.5
23,55 &0
17.45 (4%}
11,5 40|
Lo [4X
RSB T R SE
Q_ _{)—F H '____ # %‘ T -
Il % 1 ? o4 t
_l_ H ' '_jI— o B .
! 1“1 IR ~
oo - o 0,0635 s
o
53 o 08635 w0
11,35
17,35
27.35
35.35
41.35

Figura 5.5: 3D explodido do Filtro

5.2 Simulacao Eletromagnética, Convergéncia e Dis-

cretizacao da Malha Tetraédrica

A simulacao eletromagnética foi realizada em conformidade com os valores
apresentados na tabela 5.1, variando o valor de P1 de 0,5 mm a 1,5 mm, utilizando a
ferramenta optimetrics do HFSS. Neste momento, foi estabelecido um valor de P8 de 1
mm para o recuo do plano terra na face bottom.

A condigao de contorno para fora da caixa foi configurada como regiao aberta,
conforme é mostrado na Figura 5.6. O modelo de condicao selecionado é o Radiation
que usa uma condicao de contorno absorvente de modo a absorver as ondas de saida da

simulacao sem gerar reflexdes indesejadas.
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Figura 5.6: Configuracao de regidao aberta

As portas de micro-ondas foram configuradas, conforme mostrado na Figura
5.7. As linhas de integracao indicam a direcao do vetor campo elétrico para o modo TEM.
As portas estao configuradas para uma impedancia de referéncia de 50 €2 e a direcao do

vetor campo elétrico estd apontado para dentro da cavidade metalica.

Figura 5.7: Fonte de excitacao do tipo Wave Port
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A simulacao eletromagnética aplicada usa métodos de elementos finitos e foi
realizada uma varredura de 100 MHz a 10 GHz. A configuracao do Optimetrics avalia
inicialmente a sensibilidade da variavel P1. A Figura 5.8 mostra que a malha convergiu
com AS = 0,01, o que mostra a validade do resultado. A variavel AS é a magnitude da

alteragdo dos pardametros S entre duas passagens consecutivas.

B Solutions: RF_Filter first_stage com_coaxial - HFS5Design3 == O =

Simulation: | Setupl |

Diesign Yariatian: |nm'W?:'El.BBDDDDDDDDEIEIEIEIEIEIEmm'WB:"I.SBDDDDDDDDDDDDD‘Imrn'W_fita='1.5mm'Wd='24mm' J Qﬁ

Profile  Convergence | Matrix Data | Mesh Statistics |

— Murnber of Pazses Fazz Mumber | Salved Elements | Max Mag Delta S
Completed 10 i B2792 M
Mawimurn 15 2 58828 0.24153
Minirourn 1 3 E5278 011278
ax bag. Dela s 4 71645 0.098672
Target 0.02 5 7a4a3 0,080563
Current  0.016584 [ aRa72 0098041

View: & Table " Plot 7 92308 0.040804

] 100773 0.035006
Expart... ] 108263 003255
10 115634 0016554
COMVERGED
Congecutive Passes-
Target 1
Current 1

Drefault Settings
Save Defaults ‘ Clear Defaulls|

Figura 5.8: Convergéncia da simulagao eletromagnética.

A Figura 5.9 mostra a discretizacao da malha tetraédrica. E possivel observar
que a linha condutora central esta bem discretizada, enquanto regioes de grandes plano terra
e parafusos estdo com uma discretizacdo menor. A ferramenta executa esta discretizacao
de forma automatica, porém, se as linhas condutoras centrais foram pouco discretizadas,

faz-se necessario executar novamente com um nimero de pontos maior.
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Figura 5.9: Refinamento e discretizacao da malha tetraédrica

A Figura 5.10 mostra o resultado da simulacao dos parametros S com a variagao
do parametro P1. A variacao de P1 na transicdo da linha de 0,38 mm para 1,5 mm mostrou-
se pouco significativa, entretanto, foi possivel notar que a maior variacao ocorre na perda
por retorno na faixa entre 2 GHz e 2,5 GHz. O melhor casamento de impedancia ocorre
para P1 = 1 mm.

Outro ponto digno de nota é que os requisitos de perda por insercao é inferior
a 1 dB na faixa de passagem e a perda por retorno esta acima de 16,5 dB na faixa de
passagem e faixa de rejeicdo permanece com atenuagao superior a 60 dB em toda a faixa
de rejeicao. Os resultados apontam que os requisitos foram atendidos e mostram que a

sintese de elementos distribuidos é promissora.
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Figura 5.10: Resultado da simulagdo eletromagnética variando P1 no Optimetrics.

Nota-se na Figura 5.10 que a variacao de 0,6 mm a 1,4 mm da variavel P1 nao
é significante para alteracao dos parametros S.

A segunda simulacao consistiu em fixar a variavel P1 = 1 mm e usar a ferramenta
Optimetrics para variar o recuo de plano terra P8 de 0,2 mm a 1,8 mm para avaliar a
sensibilidade de P8.

A Figura 5.11 mostra o resultado de simula¢ao obtido. Nota-se que a variagao
de P8 influencia pouco na faixa de rejeicao do filtro, porém, a faixa de passagem ¢é
significativamente afetada em termos de perda por retorno. A Figura 5.12 apresenta os
mesmos dados, porém em uma faixa mais estreita de 100 MHz a 3 GHz a fim de obter uma

resolucao mais nitida da curva de parametro S e evidenciar as marcagoes importantes.
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Figura 5.11: Resultado da simulacao eletromagnética com a variacao de P8 entre 0,2 mm
a 1,8 mm.

A Figura 5.12 apresenta os resultados em maiores detalhes com as marcagoes.
E possivel observar que para P8 = 0,2 mm a P8 = 0,6 mm, a curva perda por retorno é
alterada significativamente e nao atende o valor limite de -16,5 dB, conforme mostrado
no marcador no valor de -12.4 dB de pico. Outro ponto importante que torna mais
critico é que os zeros de transmissao ficam deslocados em frequéncia, o que mostra que o
circuito possui alguns acoplamentos indesejados que interferem na obtencao das curvas de
parametros S desejadas.

Na medida que P8 varia de 0,8 mm a 1,8 mm, observa-se um atendimento
gradativamente melhor com valores de perda de retorno abaixo de -16,5 dB conforme
mostrado nos marcadores.

Este ¢ um ponto de discussao intrigante neste estudo, pois envolve uma desco-
berta significativa para o modelo em questdo: o impacto do aterramento na obtencao das
curvas sintetizadas no modelo eletromagnético. Essa transicao marca a descontinuidade
entre a saida de uma linha em stripline suspenso e microfita. Outros estudos, como os
referenciados em [23] e [24], também exploram diferentes técnicas de implementacao em
micro-ondas. Essas referéncias adicionais oferecem insights valiosos sobre abordagens

alternativas e complementam nossa compreensao do tema.
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Figura 5.12: Resultado da simulacao eletromagnética com a variacdo de P8 entre 0,2 mm

a 1,8 mm.

Apés as otimizagoes no HFSS, verificou-se que o valor de P8 = 1 mm é o

mais adequado para atendimento dos requisitos de perda por retorno, pois abrange um

comportamento melhor na faixa de passagem. Com isso, foi realizada uma simulacao

eletromagnética final com os valores de P1 e P8 definidos.

A 5.13 mostra o resultado final da simulacao eletromagnética comparada a

curva de sintese tedrica calculada para o filtro. E possivel observar uma boa concordancia

em todos os zeros de transmissao e o atendimento aos requisitos de perda por insercao e

perda por retorno, tanto faixa de passagem quanto na faixa de rejeicao.
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Figura 5.13: Resultado da simulagao eletromagnética comparada com a sintese tedrica
desejada.

5.3 Analise dos Resultados e Tolerancias de Fabrica-
cao

A empresa encarregada da prototipagem de placas de circuito impos algumas
restrigoes relacionadas a tolerancia de fabricacdo. Para uma camada de cobre com espessura
de 0,5 oz, a menor largura de trilha permitida é de 0,1 mm, e o espagcamento minimo entre
trilhas é de 0,12 mm. As outras variaveis além de P1 e P8 simuladas, nao sao influenciadas
significativamente quanto a tolerancias dentro desse erro.

A empresa de usinagem escolhida é especialista em mecanica de precisao. Em
todas as simulagoes eletromagnéticas, verificou-se que variagoes de até um centésimo de
milimetro nas dimensoes da cavidade metalica nao alteram significativamente os valores
de perda por insercao ou perda por retorno, Com isso, foi imposto esta restricdo para
empresa de usinagem.

A Figura 5.14 mostra o desenho da pega final a ser usinada. Elas sdo simétricas,

a unica diferenca é que a parte superior tem apenas o furo de passagem para o parafuso
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M2 X 08, enquanto o lado inferior possui as roscas para acomodacao do parafuso M2 X 08.
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Figura 5.14: Desenho mecanico da cavidade metalica final. Unidades de medidas em mm
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Capitulo 6
Prototipacao e Teste do Filtro

A Figura 6.1 mostra o protétipo fabricado com os detalhes de conectores, placa,

cavidades metdlicas e também o filtro montado.

Conectores SMA, cavidades metalicas e
laminado fabricados

Filtro montado com todos os parafusos instalados

Figura 6.1: Filtro fabricado, aterramento, portas e dispositivo montado final.

A Figura 6.1 apresenta a caixa metalica usinada em aluminio, composta por
24 parafusos de cabeca sextavada do tipo Philips M2x08, 02 conectores SMA especiais
e 04 parafusos de 1,6 x 04. Nao foi aplicada nenhuma camada de cobre niquelado na
placa, e a cavidade de aluminio ndo requer nenhum tipo de preparo especial, pois este tipo
de tratamento pode aumentar as perdas em circuitos de micro-ondas, influenciando no

resultado esperado de baixas perdas.

6.1 Teste realizado em ambiente de Laboratorio

O teste de parametros de espalhamento do filtro (Pardmetros S) foi realizado

com auxilio de um Analisador de Redes Vetorial da Keysight que pertence ao LSERF
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(Laboratério de Solugdes em Eletronica e Radio Frequéncia) da UNICAMP, modelo ENA
E5080B de duas portas, e que opera até a frequéncia de 26,5 GHz [25], conforme mostrado
na Figura 6.2.

Figura 6.2: Foto do Analisador de Redes ENA E5080B do LSERF UNICAMP.

A calibragao foi realizada nas duas portas com os dispostivos curto, aberto
e carga, conforme disponibilizado e recomendado pelo fabricante. O equipamento foi
configurado para medir na faixa de frequéncia de 100 MHz a 10 GHz, com nivel de
poténcia de 0 dBm e ntimero de pontos de discretizagao N = 1001.

A Figura 6.3 mostra o resultado de parametros S medido comparado aos dados
de simulacao eletromagnética.

Conforme ilustrado na Figura 6.3, apresenta-se uma comparagao entre o modelo
eletromagnético simulado no HF'SS com os valores medidos. A perda de inser¢ao minima
medida até 2 GHz tém moédulo inferior a 0,35 dB, e o médulo da perda por retorno é
superior a 17,5 dB dentro da faixa de passagem. O nivel de rejeicao da faixa de rejeigao é
inferior a -60 dB na faixa de 3,3 a aproximadamente 7 GHz e -50 dB na faixa de 3,18 GHz
a 9 GHz. Existe uma boa concordancia em todos os zeros de transmissao.

Na faixa de frequéncia observada de 3,9 GHz a 6 GHz, sao obtidos valores de
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Figura 6.3: Resultado dos parametros S do filtro medido comparado ao eletromagnético
simulado

rejeicao excepcionalmente baixos, abaixo de -70 dB. Essa conquista notavel aprimora o
desempenho geral da abordagem proposta, especialmente quando contrastada com tecno-
logias de microstrip convencionais, conforme ilustrado nas referéncias [23, 26]. Estendendo
a andlise para cobrir o espectro mais amplo de 3,3 GHz até aproximadamente 7 GHz,
revela-se valores de rejeicao consistentemente abaixo de -60 dB. E importante ressaltar que,
a medida que a frequéncia aumenta (a partir de 5 GHz, o uso de estruturas mais complexas,
como configuracoes de substrato suspenso, tende a apresentar niveis de rejeicdo mais baixos
devido ao aumento do fator de qualidade (Q). Esse fato destaca a eficacia da abordagem
proposta em alcancar um desempenho de rejeicao superior a 60 dB dentro da faixa de
frequéncia de 3,3 GHz a 7 GHz, tornando-a uma alternativa convincente as tecnologias
de microfita convencionais, especialmente em aplicagoes que requerem caracteristicas de

rejeicdo acima de 60 dB em frequéncias acima de 3 GHz.

6.2 Analise de Sensibilidade e Construtividade

As andlises provenientes da simulacao eletromagnética revelaram que a subdivi-
sao da cavidade metalica em duas partes propiciou a formacao de pequenas lacunas de ar,
da ordem de milimetros. Essa condicao, por sua vez, facilitou a ocorréncia de vazamentos
sutis de sinais de radiofrequéncia, impactando negativamente o desempenho do filtro em
frequéncias mais elevadas. Importante notar que tal subdivisdo nao foi considerada na

simulacao eletromagnética inicial, na qual a cavidade metalica foi modelada como uma
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Unica peca.

Outro ponto que foi notado é que a espessura da camada de cobre de 0,127 mm,
na pratica, ficaram maiores com espessura em torno de 2 mm devido a insercdo de cobre
nos furos metalizados e aplicagdo de cobre niquelado. Embora isso nao afete a impedancia
das linhas de transmissao significativamente, isso faz aumentar a relacao da lacuna de ar
entre uma cavidade metdalica conectada a outra, prejudicando o aterramento adequado do
circuito.

O objetivo deste trabalho foi também explorar as tolerancias e critérios de
fabricacao do filtro de modo ter uma linha de producao mais agil e sem necessidades de
ajustes. Os resultados obtidos nesse trabalho sao dignos de notas, visto que nao foi inserido
nenhum ajuste nas linhas de transmissao ou quaisquer intervengoes foram necessarias para
ajuste do filtro.

Uma proposta de melhoria é repensar a forma de montagem do filtro de forma
que todas as paredes laterais da cavidade metalicas sejam tnicas e permita uma blindagem
eletromagnética mais adequada, aumentando ainda mais o fator de qualidade Q. E outro
ponto importante é aumentar a razdo a/w para evitar o efeito quasi-superficie em altas
frequéncias, evitando assim o aumento da capacitancia e melhorando os valores de faixa

de rejeicao para frequéncias superiores.

6.3 Comparacao dos Resultados Obtidos com outros

Filtros Micro-ondas da Literatura

O resumo de desempenho do filtro proposto e uma comparagdo com outros
filtros semelhantes sdo mostrados na Tabela 6.1. Nela é apresentada uma comparacao com
o estado da arte em filtros passa-baixas de vasta largura de faixa de rejeicao e também
com outros filtros passa-baixas de estruturas comparaveis, como [27] e [9], bem como com
filtros de vasta largura de faixa de rejei¢ao recentemente publicados, como [23], [26], [9],
[28] e [29]. Nesta tabela, f. representa a frequéncia de corte do filtro passa-baixas. RO
denota a taxa de decaimento do filtro em dB/ GHz. I, denota o valor méximo do médulo
da perda de insercao dentro da faixa de passagem, e SRL representa o valor absoluto do
nivel de rejeicao minimo da faixa de rejeigao.

A partir da analise da Tabela 6.1, conclui-se que a estrutura apresentada neste
trabalho possui um baixo valor de perda de insercao e um alto nivel de rejeicao a partir
do segundo harmoénico, além de uma ampla faixa de rejeicdo. Ao observarmos todos os
parametros juntos, nota-se que a solucao apresentada neste trabalho apresenta uma melhor
relagao de compromisso com as variaveis baixa perda de insercao, roll-off acentuado e alta

rejeicao na faixa de rejeicao.
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Tabela 6.1: Comparacao com outros Filtros Passa-Baixas.

Ref. f. (GHz) RO (dB/GHz) I (dB) SRL (dB)

f()_>2fc 2fc_>3fc 3f0_>4fc
Este tra- 25 100 0,35 66,7 (3,6 GHz) 54,0 (7,3 GHz) 44,8 (9,5 GHz)
balho
Fig. 11 42 100 0,69 56,3 (5 GHz) 54,0 (88 GHz) 20,1 (16,8 GHz)
27]
Fig. 6 196 104 08 31,0 (3,3 GHz) 39,8 (5,9 GHz) 37,6 (6,28 GHz)
23]
Fig. 13 1 1233 08 34 (1,87 GHz) 388 (24 GHz) 41 (4 GHz)
26]
Fig. 8 1 65 0,75 - 39,5 (2,8 GHz) 50,1 (3,5 GHz)
9]
Fig. 2.2 51,4 2.4 - 54,5 (4,7 GHz) 52,3 (7,7 GHz)
10a [28]
Fig. 6 1,65 57,8 13 - 48 (48 GHz) 49,6 (5,1 GHz)
[29]

6.4 Resumo dos Resultados Obtidos Comparado aos

Requisitos Propostos

A Tabela 6.2 apresenta um resumo detalhado dos requisitos propostos neste
trabalho, destacando cada resultado obtido e observado. A faixa de passagem de DC a 2.5
GHz é plenamente atendida, garantindo a cobertura total da banda desejada. A perda por
insercao na faixa de DC a 2,35 GHz foi significativamente melhor do que a especificagao
méaxima de 1,0 dB, com um valor observado de apenas 0,35 dB. Na faixa de 2,35 GHz a
2,5 GHz, a perda por insercao atingiu um méximo de 1,0 dB, ainda bem dentro do limite
especificado de 1,5 dB, demonstrando um desempenho robusto.

O VSWR na faixa de passagem manteve-se abaixo de 1,3:1 em toda a faixa,
cumprindo rigorosamente o requisito de estar abaixo de 1,35:1. Esse resultado evidencia
um excelente casamento de impedancias, minimizando reflexoes indesejadas e garantindo
uma operacao eficiente do filtro.

Em relagao a faixa de rejeicao 1, que cobre de 3,6 GHz a 7 GHz, a especificacao
exigia uma atenuacao superior a 60 dB. Os resultados mostraram que esta faixa foi atendida
até 6,8 GHz com valores de rejeicao superiores a 60 dB. No entanto, no final da faixa de
rejeicao 1 de 6,8 GHz a 7 GHz, a atenuacao caiu 4 dB do valor limite especificado, nao
atendendo plenamente o requisito de 60 dB.

Para a faixa de rejeicao 2, que se estende de 7 GHz a 10 GHz, o requisito era
uma atenuacao superior a 50 dB. Este critério foi cumprido até 9 GHz, com a atenuagao
observada sendo superior a 50 dB. No entanto, entre 9 GHz e 10 GHz, a atenuacao nao

atingiu o valor desejado de 50 dB, apresentando um valor minimo de 44,8 dB. Assim, no
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final da faixa de rejeicao 2, o requisito especificado nao foi totalmente cumprido.

Apesar de pequenas deficiéncias nos extremos das faixas de rejeicao, o desempe-

nho geral do filtro é excelente, com a maioria dos requisitos sendo atendidos ou até mesmo

superados. A faixa de passagem e as principais caracteristicas de perda por insercao

e VSWR estao dentro dos limites especificados, assegurando uma operacao eficiente e

confiavel. Esses resultados destacam a eficacia do projeto e a robustez do filtro em cumprir

os requisitos técnicos propostos, evidenciando sua aptidao para aplicagoes praticas.

Tabela 6.2: Especificagdes do Filtro

Parametro Especificacéo Resultado Observacéao
. DC - 2,5 GHz DC - 2,5 GHz Cobertura total da
Faixa de Passagem . .
faixa de frequéncia
desejada
- DC - 2.35 GHz (<€ 1,0 <0,35dB Atenuagdo minima na
Perda por Insercao . .
dB) faixa principal
235 -25 GHz (€ 1,5 <1,00dB Atenuacdo moderada
dB) na faixa superior
VSWR na Faixa de Pas- < 1,35:1 (valor de pico) < 1,3:1 (valor de pico) Excelente casamento de

sagem

impedancias, minimi-

zando reflexoes

Faixa de Rejeigdo

Faixa de Rejeigao 1 (3,6
-7 GHz) > 60 dB

60 dB até 6,8 GHz

Isolamento  superior
contra sinais indeseja-
dos na primeira faixa
de rejeicao

Faixa de Rejeigao 2 (7 - > 50 dB até 9 GHz

10 GHz) > 50 dB

Isolamento robusto con-
tra sinais indesejados
na segunda faixa de re-
jeicao
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Capitulo 7
Conclusao

Neste trabalho, foi modelado, projetado, construido e testado um filtro de
micro-ondas passa-baixas com faixa de passagem de DC a 2,5 GHz, destinado a aplicagoes
militares e aeronduticas. O filtro, utilizando um modelo pseudo-eliptico, demonstrou alta
seletividade e eficiéncia, atingindo a maioria dos objetivos estabelecidos.

Os resultados mostraram que a faixa de passagem de DC a 2,5 GHz foi
plenamente atendida, garantindo a cobertura total da banda desejada. A perda por
insercao na faixa de DC a 2,35 GHz foi significativamente melhor do que a especificagao
méaxima de 1,0 dB, com um valor observado de apenas 0,35 dB. Na faixa de 2,35 GHz a
2,5 GHz, a perda por insercao atingiu um méaximo de 1,0 dB, ainda bem dentro do limite
especificado de 1,5 dB, demonstrando um desempenho robusto.

O VSWR na faixa de passagem manteve-se abaixo de 1,3:1 em toda a faixa,
cumprindo rigorosamente o requisito de estar abaixo de 1,35:1. Esse resultado evidencia
um excelente casamento de impedancias, minimizando reflexoes indesejadas e garantindo
uma operacao eficiente do filtro.

As implicacOes praticas deste trabalho sao significativas para o desenvolvimento
tecnolégico do Brasil, especialmente na area de defesa. O projeto e a fabricagao do
filtro de micro-ondas dentro do pais reduzem a dependéncia de fornecedores estrangeiros,
contribuindo para a soberania tecnologica.

Outro ponto relevante foi a explanagao do uso da metodologia de sintese de
filtros analdgicos de modelo pseudo-eliptico. Este detalhamento, que muitas vezes nao é
explorado em profundidade na literatura, proporciona um recurso valioso para engenheiros
e pesquisadores que atuam na area de micro-ondas. A prototipagem bem-sucedida, sem a
necessidade de ajustes adicionais, demonstra a repetibilidade do modelo e a viabilidade de
sua producgao em série, o que é crucial para aplicagoes industriais e militares.

Embora o filtro tenha sido especificado para aplicacoes militares, os requisitos
criteriosos permitem que ele possa ser usado para inimeras aplicacoes diversas em tele-
comunicagoes que operem até a frequéncia de 2,5 GHz, visto que os resultados obtidos

apresentam desempenho muito acima dos exigidos por outras aplicacoes. Essa versatilidade
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amplia as possibilidades de utilizacao do filtro, beneficiando uma gama maior de setores
que demandam alta performance em filtragem de sinais em micro-ondas.

Além disso, este trabalho foi muito bem explanado do ponto de vista de
metodologia de ciclo de projeto de filtro em micro-ondas, mas a metodologia pode ser
estendida para quaisquer projetos na faixa de micro-ondas, sejam antenas ou circuitos
de micro-ondas em geral. Muitos trabalhos de dissertagao focam apenas no aspecto
matematico; entretanto, este trabalho aborda uma metodologia completa de engenharia,
desde o design tedrico até a prototipagem e testes, garantindo a aplicabilidade pratica dos
resultados obtidos.

Embora o desempenho geral do filtro tenha sido excelente, algumas limitac¢oes
foram identificadas, particularmente nas frequéncias mais altas das faixas de rejeicao. Na
faixa de rejeicao 1, que cobre de 3,6 GHz a 7 GHz, a atenuacao caiu 4 dB do valor limite
especificado no final da faixa, nao atendendo plenamente o requisito de 60 dB. Para a faixa
de rejeicao 2, que se estende de 7 GHz a 10 GHz, o requisito de atenuagao superior a 50
dB foi cumprido até 9 GHz, mas entre 9 GHz e 10 GHz, a atenuagao minima observada foi
de 44,8 dB. Embora esses valores ainda representem um alto nivel de rejeicao, melhorias
sao necessarias para garantir o atendimento completo aos requisitos especificados.

Para aprimorar o desempenho do filtro nas frequéncias mais altas das faixas de
rejeicao, recomenda-se explorar o fechamento completo das laterais metalicas da cavidade.
Isso poderia melhorar o fator de qualidade (Q) do filtro, confinando melhor os campos
eletromagnéticos e reduzindo perdas parasitas.

Outro aspecto a ser investigado é o aumento do espacamento entre a largura da
linha de microfita e o plano terra, a fim de minimizar capacitancias parasitas que podem
interferir na faixa de rejeicao. Além disso, a miniaturizagao do filtro utilizando geometrias
fractais representa uma area promissora para aplicagoes que requerem dispositivos ainda
mais compactos.

Este trabalho gerou um artigo que foi aceito pela FElectronics Letters e esta em
fase de publicagao [30], destacando a relevancia e a contribuigdo desta pesquisa para a
comunidade académica e industrial.

Em suma, este estudo nao apenas atingiu os objetivos propostos, mas também
forneceu uma base solida para futuras pesquisas e desenvolvimentos na area de filtros de
micro-ondas. A abordagem metodolégica detalhada, aliada a prototipagem bem-sucedida,
demonstra a capacidade do Brasil de produzir filtros de alta performance, contribuindo para
a autonomia tecnoldgica e a soberania nacional em aplicagdes militares. As contribuigoes
tedricas e praticas deste trabalho destacam sua importancia para o avango da tecnologia
de micro-ondas, oferecendo solugoes eficientes e confidveis para desafios complexos na area

de defesa e comunicagoes.
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Apéndice A

Notas complementares

A.1 Script do Matlab de Sintese do Filtro Analégico

hmmmm=- Sintese de um Filtro Passa Baixa no modelo Pseudo
Eliptico ---——-——---

% Autor - Denis Carlos da Silva

clc;

clear all;

close all;

format short;

h———mm—————= Especificacao do Filtro ---------------
h————————= Prototipo do Filtro Passa Baixas’--

%%% Variaveis de Entrada %%%

fc = 2.5; %% Frequencia de corte do filtro em 2500 MHz
N = 9; %%% Ordem do filtro
RL = 20; %h% Minima perda por

retorno RL em dB na faixa de rejeicao

ep = 1/ (sqrt(10.7(RL/10)-1)); %h% Parametro epsilon
em funcao da perda por retorno RL

ILa = 1e8; hht Perda por insercao
no ponto ILm

num_pontos = 4096;

hhh—————= Calculo Numerico de wO------- Dotoo

wO = 1.00001:0.0000001:2;

wm = sqrt(w0. 2+(((N-3)/3) .*xw0.*sqrt(w0.72-1)));

a = (w0.72-1)./(w0."2-wm."2);

x = (N-3) .*xacosh(wm.*sqrt(a))+3*acosh(wnm);
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Ilm = 1 + (ep."2) .*x(cosh(x).72);
ILm _real = real(ILm);

figure (1)

plot (ILm_real, w0);

x1im ([0 1e7]);

hold on;

w_0 = interpl(ILm_real, wO, ILa);
title ('\omega O em funcao de ILm');
xlabel ('ILm');

ylabel ('\omega 0 [rad/s]"')

text (ILa,w_O, '\uparrow \omega 0')

w_1l = -w_0;

w_2 = w_0;

w 3 = -w_0;

w 4 = w_0;

w. b = -w_0;

hhh=—===== Plotando a funcao de transferencia de IL_real
——————— s

wl = 0:0.00001:1;
w2 = 1.00001:0.00001:10;

bl = (w_0.72-1)./(w_0.72-wl."2);

b2 = (w_0.72-1)./(w_0.72-w2.72);

yl = (N-3) .%xacos(wl.*xsqrt(bl))+3*xacos(wl);
y2 = (N-3) .*¥acosh(w2.*sqrt(b2))+3*xacosh(w2);

IL1 = (1 + (ep."2) .*%(cos(yl)."2));

IL2 = real (1 + (ep."2) .*x(cosh(y2).72));

IL dB1 10*x1logl10(IL1);

IL_dB2 = 10*1logl0(IL2);

figure (2)

plot (wl, IL_dB1, w2, IL_dB2);

title ('Perda por Insercao IL em funcao da frequencia angular
")

xlabel ('\omega [rad/s]l');

ylabel ('Perda por Insercao IL [dB]')

text(w_0,40, '\uparrow \omega 0')

text (2.015,58, '\uparrow \omega m')
ylim([-1 1001);
hold on;
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hhh====——- Forma polinomial recursiva da funcao Pseudo Eliptica

syms Omegal;

Omega_1 = sqrt((Omegal~2)-1);

%Primeira ordem

P1_Omega -1/w_0 + Omegal;

sqrt (1-(1/(w_072)));

M1_Omega

hSegunda ordem

P2 Omega = Omegal*P1l Omega-(P1 _Omega/w_1)+(0Omegal~2-1)*sqrt
(1-(1/(w_172)))*M1_Omega;

M2_Omega = Omegal*M1 Omega-(M1_Omega/w_1)+sqrt(1-(1/(w_172)))
*P1_Omega;

hTerceira ordem

P3_Omega = Omegal*P2_Omega-(P2_Omega/w_2)+(0megal~2-1)*sqrt
(1-(1/(w_272)))*M2_Omega;

M3_Omega = Omegal*M2 Omega-(M2 Omega/w_2)+sqrt(1-(1/(w_272)))
*P2 _Omega;

%Quarta ordem

P4 Omega = Omegal*P3_Omega-(P3_Omega/w_3)+(0megal~2-1)*sqrt
(1-(1/(w_372)))*M3_0Omega;

M4 Omega = Omegal*M3 Omega-(M3_0Omega/w_3)+sqrt(1-(1/(w_372)))
*P3_0Omega;

%Quinta ordem

P5_Omega = Omegal#*P4 Omega-(P4_Omega/w_4)+(0megal~2-1)*sqrt
(1-(1/(w_4"2)))*M4 _Omega;

M5 Omega = Omegalx*M4 Omega-(M4 Omega/w_4)+sqrt(1-(1/(w_472)))
*P4 Omega;

hSexta ordem

P6_Omega = Omegal+*P5 Omega-(P5_Omega/w_5)+(0megal~2-1)*sqrt
(1-(1/(w_572)))*M5_Omega;

M6_Omega = Omegal*M5_Omega-(M5_Omega/w_5)+sqrt(1-(1/(w_572)))
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*P5 Omega;
hSetima ordem
P7 _Omega = Omegal*P6_Omega+(Omegal”~2-1)*M6_ Omega;

M7_Omega = Omegal*M6_Omega+P6_Omega;

%0itava ordem

P8_Omega Omegal*P7_Omega+(0Omegal~2-1)*M7_Omega;

M8_Omega Omegal*M7_Omega+P7_Omega;

%Nona ordem

P9 _Omega = Omegal*P8_Omega+(Omegal”™2-1)*M8_ Omega;

M9_Omega = Omegal*M8_Omega+P8_0Omega;

coeffA = coeffs(P9_Omega);
Determina os coeficientes do polinomio simbolico
coeff revA = fliplr(coefflA);
Inverte os coeficientes da matriz 1x1 da direita
esquerda
P9 = double(coeff revld);

hCalculo do polinomio Qn

Ql1_Omega = (1-(Omegal/w_0));

Q2 _Omega = Q1 _Omegax*(1-(Omegal/w_1));
Q3_Omega = Q2_Omegax*(1-(0Omegal/w_2));
Q4 _Omega = Q3_Omegax*(1-(0Omegal/w_3));
Q5 _Omega = Q4 _Omegax*(1-(Omegal/w_4));
Q6_Omega = Q5_Omegax*(1-(Omegal/w_5));

coeffB = coeffs(Q6_0Omega);

de P;

para

hh

Y.

%% Determina os coeficientes do polinomio simbolico de P;

coeff revB = fliplr(coeffB);
Q6 = double(coeff revB);

%Calculo de Cn
polinomio = (Q6_Omega~2+ep 2%P9_Omega™2;

coeffC = coeffs(polinomio);

%% Determina os coeficientes do polinomio simbolico de P;

coeff revC = fliplr(coeffC);
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value_poles = roots(coeff_rev(C);

hht% Calculo dos polos da funcao de transferencia no plano S
poles_s = value_polesx*1i;

poles_sd = double(poles_s);

figure (3)

plot (poles_sd, 'x');

title ('Polos no Plano Complexo');

xlabel ('Real] ') ;

ylabel (' Imaginario');

%%% Selecao dos polos do plano s que estao no semiplano
esquerdo (criterio
%h%% de estabilidade

filtered _pole_s = poles_sd(real(poles_sd) <=0);

%h%%% Comparacao entre tipos de filtros analogicos com mesma

frequencia de

%%%% corte e ordem

IL_dBx = -10%logl0(IL1);

IL_dBy = -10%1logl0(IL2);

figure

plot (wi1x2.5, IL dBx, w2*2.5, IL _dBy);
hold on

title ('Comparacao da perda por insercao de modelos de
Filtros Analogicos, n = 9, fc = 2500 MHz');

xlabel ('\omega [rad/s]');

ylabel ('Perda por Insercao IL [dB]')

[zb,pb,kb] = butter (N,2*pixfc,"s");

[bb,ab] zp2tf (zb,pb,kb) ;

[hb,wb] freqs (bb,ab,num_pontos) ;

[z1,pl,k1] = chebyl(N,1,2%xpi*xfc,"s");

[bl,a1l] zp2tf (z1,pl,kl);

[h1,wl] freqs(bl,al,num_pontos);

[ze,pe,ke] = ellip(N,1,80,2*%pi*xfc,"s");

[be,ae] = zp2tf (ze,pe,ke);
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[he,we] = freqs(be,ae,num_pontos);

plot (wb/(2*pi), mag2db(abs(hb)))
plot (w1/(2*pi), mag2db(abs(hl)))
plot (we/(2*pi), mag2db(abs(he)))
hold off

grid

x1im ([0 101);

ylim ([-90 01);

xlabel ("Frequencia (GHz)")

ylabel ("Perda por Imnsercao (dB)")

legend (["pseudol" "pseudo2" "butterworth" "chebyshev" "
elliptic" 1)
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