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En este articulo se investiga el riesgo de multipactor en filtros inductivos de microondas en
guia. Para el estudio, se ha utilizado una herramienta software basada en una formulacion de
ecuacion integral de superficie. La precision y la eficiencia del método empleado ha permitido
por primera vez predecir el riesgo de multipactor en dispositivos en guia inductivos complejos,
incluyendo filtros dieléctricos de cavidad cargados vy filtros en guia evanescente acoplados con
resonadores dieléctricos. El estudio revela un riesgo mas alto de multipactor en filtros con un
ancho de banda mas estrecho. Para reducir el problema asociado a la generacion de
multipactor, se propone una nueva estructura de filtro inductivo. Los resultados indican que con
ésta que se puede disminuir el riesgo hasta un 30\\% en relacion al disefio inicial.
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Abstract— This paper presents an investigation on multipaction
risk in inductive waveguide microwave filters. For the investiga-
tion, a fast software tool based on an integral equation formula-
tion is used. The accuracy and efficiency of the tool has allowed
for the first time to investigate multipaction risk in complex
inductive waveguide devices, including dielectric loaded cavity
filters and evanescent waveguide dielectric resonators. The study
reveals higher multipaction risk for narrower bandpass filters.
To alleviate the problem with multipaction generation, a novel
inductive filtering structure is proposed. Results demonstrate that
using the new filtering concept multipaction risk can be reduced
as much as 30% with regard to the initial design.

I. INTRODUCCION

El interés por el estudio del fendbmeno de multipactor en
dispositivos de alta potencia ha crecido mucho en la @ltima
década [1]. Esto se debe al hecho de que los componentes de
alta potencia pueden funcionar de forma errnea si se producen
descargas debidas al multipactor durante su ciclo de vida. Este
efecto es especialmente importante en el hardware disefiado
para operar a bordo de satélites, ya que una descarga de multi-
pactor puede conducir a un fallo en el transpondedor completo
del satélite. Para evitar estos indeseables efectos, el hardware
espacial se somete una serie de pruebas intensivas antes de ser
lanzado. Generalmente esta es una tarea muy costosa, al tener
que ser redisefiados y probados varios dispositivos, antes de
conseguir una configuracion apropiada que este libre de sufrir
el fenomeno de multipactor en su modo de funcionamiento
normal.

Para poder reducir el tiempo de desarrollo y el coste del
hardware espacial, es necesario poder predecir el riesgo de
multipactor en los dispositivos en la fase de disefio, antes de su
fabricacion y su prueba. Debido a este hecho, se han realizado
gran cantidad de esfuerzos para el modelado y la prediccion
precisa del riesgo de multipactor en componentes de alta po-
tencia de satélites. Por ejemplo, en [2] se presentd un método
para el calculo de los voltajes de pico dentro de filtros paso
banda y multiplexores. No obstante, la técnica presentada es
solamente aproximada, al estar basada en modelos circuitales.
Recientemente, el factor de magnificacion de voltaje (Voltage
Magnification Factor (VMF)) ha sido introducido como una
figura de mérito Gtil para poder mensurar el riesgo de mul-
tipactor [3]. EI VMF se calcula asumiendo que los campos
electromagnéticos dentro de las estructura son conocidos, y
proporciona una estimacion apropiada del maximo voltaje que
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puede existir dentro del dispositivo bajo prueba. El uso del
VMF en la prediccion de multipactor favorece el interés en
el desarrollo de herramientas de software especi ficas para el
calculo de los campos electromagnéticos dentro del hardware
espacial [1], [4].

En este arti culo se ha empleado una herramienta software
especi fica para el estudio del riesgo de multipactor en fil-
tros de microondas inductivos. Esta herramienta software se
basa en una técnica de ecuacion integral de superficie que
permite analizar un nimero cualquiera de objetos inductivos
dieléctricos o metalicos dentro de una guia de onda rectan-
gular. Una vez que los campos se calculan de forma precisa
empleando la nueva técnica numérica, el VMF dentro de la
estructura se puede extraer de forma sencilla como en [3], [4].
Debido a la precision y eficiencia de la herramienta empleada,
se ha podido realizar por primera vez un estudio del impacto
del ancho de banda y de la forma de las ventanas de acoplo
en las posibilidades de manejo de potencia dentro de la gui a.
El analisis de los resultados lleva a deducir que el riesgo de
multipactor se incrementa de forma considerable en filtros con
un ancho de banda estrecho, mientras que, por otro lado, la
forma de las ventanas no resulta cri tica.

Por @ltimo, hay que decir que la herramienta software
empleada ha permitido investigar por primera vez el riesgo
de multipactor en filtros en guia inductivos cargados con
dieléctricos. Se han analizado dos configuraciones diferentes
que incluyen postes dieléctricos. La primera es un filtro de
cavidad cargado con dieléctricos, mientras que la segunda esta
formada por resonadores dieléctricos situados en una seccion
de guia evanescente.

Ademas de las importantes conclusiones extrai das del es-
tudio llevado a cabo, se propone una nueva topologia de
filtro indicada para las aplicaciones donde el multipactor sea
un factor critico. La idea de la nueva topolog a consiste en
situar dos objetos dieléctricos fuera del centro dentro de los
resonadores. Los postes dieléctricos situados lejos del centro
tienden a empujar el campo eléctrico fuera del area central,
y por tanto se consigue una distribucion de campo muy
uniforme.

Il. TEORIA

Para el estudio del riego de multipactor se ha desarrollado
un software especi fico, basado en una €cnica de ecuacion
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integral de superficie . El resultado ha sido un método preciso
y eficiente que permite estudiar estructuras inductivas muy
complejas, las cuales contienen un nimero indeterminado de
postes metalicos y/o dieléctricos de geometri a arbitraria.

Una vez que se resuelve la ecuacion integral de superficie
mediante el método de los momentos, resulta relativamente
sencillo calcular los campos dentro de la estructura, y en
consecuencia el factor de magnificacion de voltaje (VMF) [3],
[4]. Si se asume que el ancho de la guia rectangular es a y
su dimension vertical b, el voltaje se puede definir integrando
el campo eléctrico a lo largo de la altura de la guia de onda
b. Para el modo fundamental T'E; o, GUnico que se propaga
habitualmente en los disefios practicos de filtros inductivos,
resulta que el voltaje es:

V(z) =bEy(z,2) ()

donde los ejes de referencia de la estructura se dan en
Fig. 1. Asimismo, el voltaje es generalmente calculado en
el punto medio del ancho de la guia de onda, ya que el
maximo del campo normalmente se da en esa posicion. Este
voltaje se puede calcular en todos los planos a lo largo del
eje longitudinal de la estructura (variando z). EI maximo de
todos los voltajes calculados (V; = V' (2)|maz) Se emplea para
definir el VMF como:

Vi(w)
Vin(w)

donde V;,, es el voltaje asociado a la excitacion del modo
que se propaga en la estructura, estando la dependencia
explicita con la frecuencia del VMF representada en (2). La
capacidad maxima de soportar una determinada potencia den-
tro del dispositivo se puede calcular usando la susceptibilidad
del voltaje V;s propuesta en [5]. Este li mite se obtiene de las
curvas de ruptura de un material especi fico, introduciendo un
margen conversador. Para evitar el riesgo de multipactor, la
potencia que puede transmitir el dispositivo debe ajustarse a
este margen [4]:

VMFW):’ )

deis 1

P
<27, (VMF)?

@)

De la condicion anterior se puede deducir claramente que el
riesgo de multipactor crece para VMFs grandes, al decrecer
el margen de potencia. Asimismo, es importante sefialar que,
segln (2), el margen superior se debe verificar para todo el
rango de frecuencias en que el dispositivo opera. En particular,
para una estructura dada, es importante identificar las frecuen-
cias donde el VMF es maximo, ya que éstas representan el
riesgo mas alto de generacion de multipactor.

I11. RESULTADOS

Se ha estudiado la influencia del ancho de banda del filtro
en el riesgo de generacion de multipactor. Para ello, se han
disefiado dos filtros de ventanas inductivas acopladas, uno
con 6% y el otro con un 3.6% de ancho de banda relativo
(ver Fig. 1 para la geometria y Fig. 2 para los pa@metros
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de dispersion; se incluyen, asimismo, los datos evaluados con
HFSS! como validacion).

L u nea de campo ekctrico.

e

L .l \
5 iy [ lle [T [°

Fig. 1.  Estructura general de un filtro de dos polos inductivo - (a) Filtro
de banda ancha: h1 = hg = 4.775 mm, he = 6.025 mm, I; = ls = 12.0
mm - (b) Filtro de banda estrecha: h; = hz = 5.075 mm, he = 6.325 mm,
11 = lo = 13.0 mm. Dimensiones comunes para todos los filtros: w = 2
mm, a = 19.05mm, altura b = 9.525 mm.

|S|-parameters (dB)

11 115 12 125 13 135 14 145 15
f(GHz)

Fig. 2. Parametros de dispersion de un fi ltro de banda ancha (I nea gruesa) y
otro de banda estrecha (li nea punteada). Los pa@metros calculados con HFSS
se representan con cruces (banda ancha) y ci rculos (banda estrecha)

En ambos casos el valor maximo del voltaje se da en el
centro de las cavidades resonantes y a las frecuencias donde
So1 es -3dB. En Fig. 3 se representa la variacion del VMF a
lo largo de la i nea de campo ekctrico (z = a/2, ver Fig. 1),
como una funcién de la frecuencia.

VMF

10 15
Z(mm)

Fig. 3. Factor de Magnifi cacbn de Voltaje para el filtro de banda ancha en
el plano central de la guia de onda (z = a/2) en funcbn de la frecuencia.

El valor maximo valor calculado es VMF = 4.0 para
el filtro de banda ancha y VMF = 4.8 para el filtro de
banda estrecha. En términos de potencia, esto representa una

LHFSS v.10.0, Ansoft Corporation, Pittsburgh, PA, 2005.
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reduccion del 27% en la capacidad de soportar un determinado
nivel de potencia sin riesgo de multipactor del filtro de banda
estrecha respecto al filtro de banda ancha. Esto se debe a la
energi a almacenada nés alta requerida por el filtro de banda
estrecha. Esta mayor energi a almacenada implica intensidades
de campo mas grandes dentro de los resonadores, y por tanto
un mayor riesgo de multipactor.

El siguiente estudio se ha realizado para estimar la influen-
cia de la forma de las ventanas de acoplo en la generacion de
multipactor. Para este propdsito se ha disefiado un filtro con
un ancho de banda relativo del 6%, usando ventanas de acoplo
redondeadas como inversores de impedancia (las dimensiones
de Fig. 1 son: h; = hz = 4.975 mm, hy = 6.225 mm, [; =
lo =12 mm, R = 1 mm). El comportamiento de este filtro
es muy similar al filtro de banda ancha previamente discutido.
En particular, el maximo VMF se encuentra exactamente en
la mismas posiciones que antes (Fig. 3). Asimismo, las sim-
ulaciones revelan un VM F = 4.0, el cual es el mismo valor
que el calculado para el filtro original. Como confirmacion de
estos resultados, se ha disefiado un filtro similar con un ancho
de banda relativo del 6%, empleando en este caso ventanas de
acoplo de forma triangular (las dimensiones de Fig. 1 son:
hi = hs = 575 mm, ho = 7.1 mm, [; = [, = 11.75
mm). De nuevo, el comportamiento en relacion al riesgo de
multipactor no cambia de forma significativa. En concreto,
para esta estructura se ha obtenido un VMF = 4.2. Este
valor representa un incremento muy pequefio respecto al filtro
original. Examinando la distribucion de campo, se puede
concluir que la forma de las ventanas de acoplo, no es un factor
critico de cara a la generacbn de multipactor, al situarse éstas
en zonas donde existe un nivel de campo bajo. Este hecho
se puede apreciar en Fig. 4, donde se representa el patron de
distribucion del campo eléctrico dentro de la estructura a la
frecuencia del maximo VMF (f = 12.28GHz).

VMF

@

@

X(mm)

0 5 10

15
Z(mm)

Fig. 4. Distribucion de campo eléctrico en el filtro con ventanas de acoplo
triangulares, a la frecuencia del maximo VMF (f = 12.28GHz).

Tal y como se dijo previamente, la herramienta software
desarrollada también es capaz de tratar cuerpos dieléctricos
dentro de la gui a de ondas. Por lo que se ha estudiado el riesgo
de multipactor en filtro formado por cavidades cargadas con
dieléctricos (las dimensiones de Fig. 1 son: h; = hs = 5.075
mm, hy = 6.925 mm, I; = [, = 6.0 mm, el radio de los
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postes dieléctricos R = 1.5 mm, ¢, = 6, los postes se sitlan
en el centro de las cavidades). El filtro posee, una vez mas,
un ancho de banda relativo del 6%, y un VM F = 4.0. Este
valor es exactamente el mismo que en el filtro de banda ancha
original sin cargar. Este resultado es importante, ya que indica
que se puede reducir el tamafio de los resonadores, cargando
éstos con dieléctricos, sin incrementar el riesgo de multipactor.
El interés del resultado puede tener un impacto importante
en aplicaciones para satélite. Aunque el campo experimente
niveles altos dentro de los dieléctricos, el maximo voltaje que
puede provocar multipactor se debe medir en el contorno del
poste dieléctrico. Esto se debe a que los electrones no pueden
moverse libremente dentro de un cuerpo dieléctrico solido.

Otra estructura Util para aplicaciones por satélite esta basada
en resonadores dieléctricos situados en un tramo de guia
evanescente, tal y como se ilustra en Fig. 5.

VMF

X(mm)

0 5 10
Z(mm)

Fig. 5. Filtro no simétrico basado en resonadores dieléctricos situados en
un tramo de guia evanescente. Las dimensiones son: A = 9.525 mm, § =
I3 = 3.6 mm, lo = 14 mm, el radio de los resonadores es R = 0.7 mm,
er = 18, a = 19.056mm.

En este caso el objetivo de disefio ha sido un ancho de
banda relativo del 3.6%, como en el filtro original de banda
estrecha. Una vez mas, para esta configuracion el VMF no
crece drasticamente en relacion al filtro original basado en
resonadores de cavidad. En particular, se ha evaluado un
VMF = 5, lo cual representa solo un pequefio incremento
del 6%.

De este estudio se puede concluir que un factor limitador
desde el punto de vista de la capacidad de manejar potencia
es el ancho de banda del filtro. Para filtros de banda estrecha
se debe de prestar un cuidado especial para no sobrepasar
el umbral de potencia de la estructura que pueda provocar
multipactor. Para poder incrementar los niveles de potencia
admisibles por filtros inductivos de microondas en guia, se
propone un nueva estructura, la cual consigue reducir de forma
considerable el riesgo de padecer multipactor para un mismo
nivel de potencia.

Se ha podido apreciar en todas las estructuras estudias
hasta el momento que el maximo nivel de voltaje (1) se da
en las zonas centrales de los resonadores (por ejemplo, ver
Fig. 4). La idea que se ha tenido consiste en situar dos postes
dieléctricos en una posicion desplazada respecto al plano
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principal de la guia. Estos dos cuerpos diekctricos tienden
a concentrar el campo en su interior, por lo tanto, realizan la
funcion de reducir el nivel de los campos en la zona central. El
resultado es un campo mas uniformemente distribuido dentro
de cada resonador, y por tanto una reduccion del maximo VMF
en la estructura.

Para comprobar la validez de esta propuesta, se ha estudiado
en primer lugar un filtro con dos objetos dieléctricos de forma
circular situados fuera del plano central. En este ejemplo,
el ancho de banda se ha escogido igual al del filtro de
banda estrecha original (ancho de banda relativo del 3.6%, las
dimensiones de Fig. 1 son: hy = hg = 4.5 mm, hy = 5.905
mm, l; = I = 6 mm, el radio de los postes dieléctricos
es R = 1.5 mm, ¢. = 10, los postes se sitdan en el plano
central de la longitud de cada cavidad, con 3 mm de distancia
desde las paredes de la guia). Debido al efecto de atraccibn
del campo introducido por los postes dieléctricos afiadidos, el
maximo del campo no se encuentra en el eje central de la
cavidad (z = a/2). En cambio, el maximo se ha desplazado
hacia los postes dieléctricos unos 5mm. Los datos estiman
un VMF = 3.5, el cual representa una importante reduccion
en el riego de multipactor de un 25% en relacion al filtro
original de banda estrecha. En la figura Fig. 6 se representa
la distribucion de campo dentro del filtro a la frecuencia
del maximo VMF, pudiéndose apreciar una distribucion de
campo mas uniforme como resultado de la presencia de los
postes dieléctricos, con la consecuente reduccion del riesgo de
multipactor.

. )
menr

X(mm)

6 8
Z(mm)

Fig. 6. Distribucion de campo para el fi ltro de cavidad con postes circulares
dieléctricos alejados del centro, pudiéndose apreciar el efecto de atraccion del
campo ejercido por éstos.

Se puede lograr una mejora aln mayor, adaptando de forma
progresiva el efecto de atraccion de la distribucion de los
campos ejercido por los postes dieléctricos. Esto se puede
hacer, por ejemplo, con postes dieléctricos de forma triangular.
En este caso uno de los vértices del triangulo se sitlia cerca
del eje central de los resonadores, reduciendo de este modo la
perturbacion del alto nivel de campo presente en dicha zona.
De esta forma se consigue un mayor efecto uniformador del
campo, tal y como se aprecia en Fig. 7.

Esta segunda configuracion se ha disefiado con un ancho de
banda relativo igual al de filtro de banda ancha original (ancho
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X(mm)

Fig. 7. Distribucion de campo para el fi Itro de cavidad con postes dieEctricos
triangulares situados en los lados, pudiéndose apreciar una distribucion de
campo mas uniforme.

de banda relativo del 6%, dimensiones del figura Fig. 1 son:
hi1 = hs = 4.675 mm, hy = 6.125 mm, [; = Iy = 6.0 mm,
€, = 11, base de los tridngulos 2 mm, altura de los triangulos
8.0 mm, los dieléctricos se sitian en el centro de cada cavidad
con la base sobre las paredes de la gui a). Debido a la atraccibn
mas suave de los campos, el maximo es ahora VM F = 2.8,
representando un reduccion del riesgo de multipactor del 30%
con respecto al filtro de cavidad original.

IV. CONCLUSIONES

En este arti culo se ha investigado extensamente el riesgo
de multipactor en filtros inductivos de microondas en gui a.
El estudio se ha llevado a cabo empleando un software
dedicado basado en la resolucion de una ecuacién integral
de superficie. Se han extrai do conclusiones interesantes de
los anélisis realizados. En particular, se ha podido identificar
que el factor critico asociado al riesgo de multipactor es el
ancho de banda del filtro. Finalmente, se ha propuesto un
nueva estructura basada en postes dieléctricos situados fuera
del plano principal de la guia. Las simulaciones realizadas
demuestran que se puede reducir el riesgo de multipactor un
30 % si se emplea la nueva configuracién, en relacion a los
disefios tradicionales.
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Este articulo presenta una nueva técnica para el disefo eficiente y rapido de filtros de
Chebyschev paso banda. EI método se basa en un procedimiento grafico, el cual de forma
sistematica sirve para dimensionar las diferentes partes del filtro. En primer lugar, se obtienen
unas curvas de contorno que relacionan los factores de calidad externos, los acoplamientos
entre resonadores y las frecuencias de resonancia. Mediante las curvas de contorno se puede
calcular facilmente el tamano de las ventanas de acoplo y las longitudes de los rensodores.
Finalmente, se presenta como resultado el disefio de un filtro de cuatro polos, el cual sirve para
poner de manifiesto la precision y utilidad del método propuesto.
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Abstract — This paper presents a new technique for the
rapid and effective design of Chebyschev bandpass filters.
The technique is based on a graphical procedure, which
systematically leads to the dimensioning of the different
parts of the filter. First a contour curves relating external
quality factors, inter-resonator couplings and resonant
frequencies are obtained. Using the contour curves,
coupling windows and resonator lengths are easily
calculated. Results are presented for the design of a four
poles filter, showing the accuracy and usefulness of the
proposed technique.

I. INTRODUCCION

La sintesis y disefio de filtros de microondas es un tema muy
importante debido al extendido uso de estos componentes en
todos los sistemas de comunicaciones modernos. Durante las
ultimas décadas se ha producido un importante esfuerzo por
parte de la comunidad cientifica en desarrollar nuevas técnicas
de sintesis de funciones de transferencia, y de técnicas de
disefio de filtros de microondas. Precisamente, la rapida
produccion en masa de filtros para los sistemas de
comunicaciones modernos, requiere mejorar estos dos aspectos
fundamentales dentro de su ciclo de desarrollo. Por un lado hay
que mejorar las técnicas de sintesis de funciones de
transferencia, con el fin de poder utilizar respuestas cada vez
mas complejas (situacion de ceros de transmision, aumento de
la selectividad, etc.) [1]. Una vez que la funcion de
transferencia ha sido sintetizada, es preciso realizar el disefio
final del filtro con alguna topologia adecuada (resonadores,
inversores de impedancias). Esta ultima etapa suele ser
compleja y costosa, ya que requiere encontrar las dimensiones
finales de la estructura del filtro, que es capaz de comportarse
eléctricamente segin la respuesta deseada. Precisamente, este
trabajo realiza una contribucion novedosa en esta segunda fase
del ciclo de produccion de filtros.

En este articulo se presenta un nuevo método de disefio
grafico para filtros de microondas. La técnica permite de una
forma sencilla y rapida el dimensionamiento de las distintas
partes del filtro, para satisfacer una determinada respuesta
deseada de Chebyschev. La técnica comienza con el analisis de
un unico resonador, del cual podemos obtener el factor de
calidad externo Qexema [2]. Una vez obtenido este parametro se
pasa al andlisis de dos resonadores acoplados. Del analisis de
dos resonadores acoplados se pueden extraer los coeficientes de
acoplamiento entre resonadores (k) [3]. La extraccion de estos
parametros se hard en funciéon de los parametros geométricos
del filtro (ventanas de acoplo y longitudes de los resonadores).
La idea novedosa de la técnica consiste en producir unas tnicas
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curvas de nivel que relacionan longitudes de resonadores y
ventanas de acoplos, con factores de calidad externos,
factores de acoplo, y frecuencias de resonancia. El uso de
estas novedosas curvas de nivel permite encontrar de una
forma directa y simple las dimensiones del filtro, que
satisfacen unas determinadas caracteristicas deseadas de
Chebyschev.

En este documento el disefio se aplica a filtros inductivos
en guia rectangular con postes dieléctricos, segiin se muestra
en la Fig./, aunque la técnica grafica de disefio puede
emplearse de la misma manera para cualquier otra topologia
de filtro.

h2 h2

t ] |} £ 1 1

Figl: Estructura del filtro disefiado.

II. TEORIA

El nuevo procedimiento grafico de diseflo consiste en dos
etapas bien diferenciadas. En la primera etapa debemos
obtener las novedosas curvas de nivel, a partir del analisis de
un resonador y de dos resonadores acoplados. En la segunda
etapa utilizaremos la informacidn proporcionada por estas
curvas de nivel para realizar el disefio final del filtro.

Para el célculo de las novedosas curvas de nivel nos
hemos servido del programa de analisis HFSS, debido a su
precision y versatilidad [4]. Usando este programa es
posible realizar barridos en frecuencia de forma paramétrica
para cada una de las dimensiones del filtro (ventanas de
acoplo h; y longitudes de los resonadores 1;, ver Fig.7). El
calculo de los parametros relevantes del filtro (Qexiemat, k) s€
obtiene procesando los datos obtenidos con HFSS. Para este
procesado posterior se ha utilizado Matlab, debido a su gran
utilidad tanto para el tratamiento matricial de datos en
multiples dimensiones, como para realizar procesos de
interpolacion (técnicas que deberemos utilizar en la
implementacion de la técnica de disefio propuesta). En las
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siguientes subsecciones describiremos el procedimiento seguido
para obtener las curvas de nivel a partir de un resonador y a
partir de dos resonadores acoplados. Finalmente describiremos
como realizar de forma sistematica y simple el disefio de filtros
de Chebyschev a partir de las curvas de nivel generadas.

A. Datos obtenidos con un unico resonador:

En primer lugar procedemos a realizar las pruebas con un Gnico
resonador, cargado tanto a la entrada como a la salida. En lo
que respecta al calculo de Qexermal, lo podemos definir a partir del
factor de calidad a la entrada (Q.); cuando el circuito es cargado
Unicamente por la izquierda (la carga de la derecha es eliminada
y sustituida por un corto-circuito). De la misma forma
definiremos (Q.). como el factor de calidad cuando el circuito
es cargado unicamente por la derecha. En nuestro caso por
simetria podemos establecer (Q.): = (Q.)>.

Por otro lado el factor de calidad no cargado (Quuiadea), €8 €l
factor de calidad cuando ambas cargas son eliminadas, y las
unicas cargas resistivas son las debidas a las perdidas internas
de los resonadores. En nuestro caso no consideramos pérdidas
de los resonadores por lo que: Q.=0.

Finalmente, podemos definir el factor de calidad cargado
Quated=QL, tanto a su entrada como a su salida, de la siguiente
forma[2]:

QL: — —
1 11 L
Q,

0. 0, “loy,

:<Qe)l fo fo

= = = = —
2 (Af)3dB Qe Qexlernal (Af)3dB

donde (Af);as es el ancho a tres decibelios del S, del resonador,
y f, es su frecuencia de resonancia.

Una vez obtenidos los resultados eléctricos con HFSS del
resonador aislado, procedemos al post-proceso de estos datos.
Mediante Matlab hallamos el Qexema para cada par de valores h;
y li, obteniendo asi dos matrices de dos dimensiones cada una.
La primera matriz da la frecuencia de resonancia (f,) y la
segunda el factor Qexema en funcién de dichos parametros
geométricos. En la Fig.2 podemos apreciar las curvas de nivel
obtenidas con un unico resonador. Los trazos continuos en
negro representan curvas de frecuencia de resonancia constante
(f;), mientras que los trazos discontinuos blancos representan
curvas de factor de calidad (Qexema) constantes. De la grafica
vemos que si nos desplazamos por una curva de f, constante
(linea roja en la Fig.2), podemos obtener valores de Qexernal
desde 10 hasta por encima de 300. Estos valores de Qexiernal
resultan practicos, y serviran para fijar la ventana exterior del
filtro final.

B. Datos obtenidos con dos resonadores acoplados:

El siguiente paso es realizar las simulaciones con dos
resonadores acoplados. En este caso las variables “en juego”
son tres (las dimensiones de las ventanas h;, h, y las longitudes
de los dos resonadores, /). Realizando un barrido paramétrico en
estas tres dimensiones, almacenaremos la informacidén en una
estructura de datos en tres dimensiones (3D).
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Curvas de nivel: filtro Orden 1

1 12 13 14 15 18 17 18 19 20
| {rorm)

Fig2: Curvas de nivel para un tnico resonador.

Como ahora tenemos dos resonadores acoplados, debemos
calcular el coeficiente de acoplo (k) entre los dos
resonadores, el cual se puede obtener de la siguiente
expresion [2]:

(S,) /20
L,=(S,),=10 log,,[1-10'""#"|

10) 2
“e
1+Q

u

kQ,

(L,),=L,(f,)=20 log,, @JFT

L,),/20 1 k Q,
=+
2k0. " 2

B
02 k=20, 10 "™ k+1=0

1()(

=

Como vemos de esta tltima expresion, obtenemos una
ecuacion de segundo grado de donde podemos calcular el
factor de acoplo para cada valor de Qexema. Es importante
destacar que esta formulacion nos permite medir el valor de
los acoplos (k) entre resonadores para diferentes niveles de
acoplamiento (tanto en la regién Overcoupled como en la
region Undercoupled) [2].

Para realizar las simulaciones es muy importante tener
en cuenta que la ventana interior (hy) siempre tiene que ser
mayor que la ventana exterior (h;). De no ser asi, la
respuesta estard demasiado sobreacoplada, y no sera de
utilidad en el disefio posterior (que requiere niveles de
acoplamiento mucho mas bajos). Por esto mismo también
nos interesa tener en cuenta la solucion Undercoupled, ya
que a la hora de disefiar un filtro con varios resonadores se
van a necesitar acoplos bajos. Esto ocurrira cuando se quiera
realizar disefios con rizados relativamente bajos, y con
anchos de banda pequefios. Este comportamiento hace que
sea necesario disefiar una estrategia de muestreo adecuada,
con el fin de obtener un espacio relevante de factores de
acoplo. La estrategia disefiada consiste en utilizar la relacion
(h, > h), definiendo una variable n que implementa un
incremento positivo de h, respecto de h;:
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h,=h,+4h ; Donde : n=4h

Posteriormente se varia h; y n, de forma que en un plano de
dimensiones h, frente h; se van a obtener rectas de pendiente la
unidad, y con diferentes puntos de corte de la recta con el eje de
ordenadas (fijados por el valor de 7). Siguiendo esta estrategia
nos aseguramos que los valores muestreados van a estar dentro
de la zona de interés. De la estructura total de datos del cubo
3D, en la Fig.3 presentamos un corte de un plano para un valor
fijo de hy, en el que se representan las curvas de nivel de f, y k&
frente a los valores de [y n.

25 /f /

Curvas de nivel: Filtro Orden 2

/

Fig3: Curvas de nivel para dos resonadores acoplados.

En este caso, las lineas negras continuas representan curvas
de nivel de f, constante, mientras que las lineas blancas
discontinuas presentan curvas de acoplo k constante. Si
recorremos una linea de f, constante (linea roja en la Fig.3),
vemos que podemos barrer valores de acoplo desde k=0.7/4
hasta valores tan bajos como £=0.01. Estos valores de acoplo
permitiran el disefio de funciones de transferencia practicas,
como veremos a continuacion.

C. Aplicacion al disefio de filtros:

A la hora de realizar el disefio de un filtro paso banda con
multiples resonadores, obtenemos primeramente los parametros
fo , Qexemal ¥ Kijie1 @ partir del prototipo paso bajo de Chebyschev
(80, @1---gw1) [2]:

8, 81 W :
Qe :Qexternal = ; Wl =1
w

o w e
i+l li=l,m=-1"_+ — — "
T wiNg, g o

donde m es el orden del filtro. Una vez obtenidos los parametros
caracteristicos del filtro a disefiar, debemos realizar una
busqueda en las curvas de nivel construidas en la etapa anterior.

k

Primero se realiza una busqueda en las curvas de un tnico
resonador, buscando los valores de disefio para f, ¥ Qextermal. D€
esta forma vamos a obtener un valor de h; y de la longitud del
resonador. El que realmente nos interesa por el momento es el
valor de h;, que es el que nos va a determinar el valor de la
ventana exterior del filtro, que implementa el Qexema deseado a
la frecuencia de resonancia de disefio f,. Podemos apreciar en la
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Fig.2 como el valor de Qexerma de nuestro disefio de 40.2412
queda marcado con un pequefio circulo rojo en la curva de f,
constante igual a 10 GHz.

El segundo paso es obtener las curvas de nivel para los
dos resonadores acoplados, a partir de un corte del cubo en
3D. El corte se realiza tomando el dato de h; obtenido
anteriormente. El resultado de este proceso son las curvas de
nivel de f, y k para h; constante, mostradas en la Fig.3. En
esa grafica seguimos la curva que contiene la frecuencia de
resonancia de diseflo (f, constante para resonadores
sincronos), hasta obtener los valores correspondientes de
acoplos (ki;+1). En la Fig.3 se muestra como para una curva
de f, constante (10 GHz), los valores de acoplo buscados
quedan marcados con un pequeflo circulo rojo en
ki>=k;4=0.01992 y k,3=0.014928.

Hasta ahora hemos obtenido los valores de todas las
ventanas de acoplo del filtro (h;). Ahora nos queda por
determinar las longitudes de los resonadores para que todos
resuenen a la misma frecuencia de resonancia de disefio (f;).
Las longitudes 1; hasta ahora obtenidas se corresponden con
las longitudes de dos resonadores acoplados con h; como
ventana exterior. Para obtener las longitudes de cada par de
resonadores simétricos en el filtro final, es necesario
establecer una relacion entre dichas longitudes conocidas, y
las longitudes finales de disefio L;. Para ello deberemos
calcular la longitud que descuenta cada ventana de acoplo
Ah (actuando como inversor de impedancia), dentro de la
longitud base de cada resonador (que llamamos 1,). Después
de realizar varias manipulaciones simples, obtenemos las
siguientes relaciones:

l,=l,+4h,+Ah,; L.=l,+4h,+4h,,
L=l +=1

La tultima expresion nos permite calcular la longitud L; del
resonador (i), a partir de las longitudes 1; extraidas de las
curvas de nivel.

III. RESULTADOS Y CONCLUSIONES

En la seccion anterior se han presentado una serie de
ecuaciones y curvas de nivel, que permitirdn el disefio
rapido y directo de filtros centrados en una banda de
frecuencias entre 9 GHz y 12 GHz. Para comprobar la
efectividad del método de disefio propuesto, vamos a
describir las etapas de disefio de un filtro de orden cuatro,
con las caracteristicas eléctricas mostradas en la Tablal.

Frecuencia Central 10 GHz
Ancho de Banda 200 MHz
Ripple 0.02

Tablal: Caracteristicas del filtro de orden 4 a disefiar.

En primer lugar procedemos a sintetizar el factor de
calidad externo a la frecuencia de disefio (10 GHz),
utilizando un solo resonador. A través de las curvas de nivel
de la Fig.2 obtenemos las dimensionesmostradas en la
Tabla2:

Un resonador

Parametro Valor
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hy 4.1714 mm
L 14.8240 mm

Tabla2: Dimensiones del primer resonador disefiado.

En la Tabla3 mostramos los valores de disefio de frecuencia
de resonancia (f;) ¥ Qexerma, ¥ los obtenidos tras analizar el
resonador disefiado.

Parametro | Disefio Medida Error relativo
f, 10GHz 10.002GHz 0.02 %
Q. 40.2504 39.9281 -0.8007 %

Tabla3: Valores sintetizados y medidos tras el andlisis del resonador.

Como puede apreciarse existe un pequefio error entre los
parametros disefiados con las curvas de nivel, y los obtenidos
tras el andlisis del resonador. El pequefio error introducido es
debido a la interpolacion utilizada durante la construccion de las
curvas de nivel.

La siguiente etapa consiste en sintetizar los factores de
acoplo (k) entre los resonadores internos del filtro. Para el filtro
de orden cuatro tendremos dos acoplos internos diferentes (k;»
y ka3). Utilizando las curvas de diseflo de la Fig.3 obtenemos
las dimensiones que implementan estos factores de acoplo, a la
frecuencia de resonancia de disefio (10 GHz). Las dimensiones
obtenidas de las curvas de nivel se muestran en la Tabla 4 para
cada acoplo.

Dos resonadores

Primer acoplo &, Segundo acoplo £
Parametro Valor Parametro Valor
h, 4.1714 mm h; 4.1714 mm
1, 17.4244 mm 1, 17.6025 mm
h, 6.2080 mm h; 6.4500 mm

Tabla4: Dimensiones de los resonadores acoplados, que sintetizan cada
coeficiente de acoplo interno.

En la Tabla5 presentamos los valores de disefio para (f,) y
para los acoplos internos. Estos valores los comparamos en la
misma tabla con los obtenidos tras un analisis de los
resonadores acoplados disefiados.

Parametro | Disefio Medida Error relativo
Primer acoplo &,

fo 10 GHz 10.002GHz 0.02 %

kiz 0.0199 0.0193 -3.0151 %

Segundo acoplo k>3

f, 10 GHz 9.75 GHz -2.5%

ka3 0.0149 0.0149 0%

Tabla5: Valores sintetizados y medidos tras el analisis de los resonadores
acoplados.

Una vez mas podemos apreciar un pequefio error debido a la
interpolacion de los datos.

Finalmente, ahora ya podemos juntar todos estos resultados
para realizar el disefio final del filtro de orden cuatro.
Utilizando las ecuaciones de la seccion anterior, obtenemos las
dimensiones recogidas en la Tabla6 (segunda columna).

Filtro de orden 4
Disefio
(mm)

Error
Relativo

Sintonizado
(mm)

Parametro
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h 4.1714 4.1714 0%

h, 6.2080 6.178 -0.4832 %
h; 6.4500 6.4524 0.0372 %
L, 17.4244 17.300 -0.7139 %
L, 19.5641 19.445 -0.6088 %

Tabla6: Dimensiones obtenidas a través del proceso de disefio, y
después de sintonizar el filtro.

Los resultados del filtro disefiado se muestran en linea
continua en la Fig.4. Como vemos, la respuesta del filtro
estd muy cerca de las especificaciones de disefio. Tras un
proceso de sintonia, se obtienen las dimensiones mostradas
en la tercera columna de la Tabla6. La respuesta del filtro
sintonizado se presenta con linea de puntos en la Fig.4,
mostrando un coeficiente de reflexion mejor de —20dB en
toda la banda, asi como un rizado casi constante. Como
podemos observar en la Tabla6, los errores relativos
obtenidos en las dimensiones iniciales, respecto a las finales
tras el proceso de sintonia, estan siempre por debajo del 1%.
Estos resultados muestran la alta precision de la técnica de
disefio desarrollada, para la produccion de filtros practicos.

Resultados

Pararnetros 5 (dB)

S0r . . .

L L L
97 9.8 99 10 101 102 10.3
Frecuencia (GHz)

Fig4: Respuesta obtenida con el disefio directo (linea continua)
frente a la respuesta obtenida después del proceso de sintonia
(linea de puntos).
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Las comunicaciones por satélite modernas presentan altas potencias en el multiplexor de
salida (OMUX) debido a la combinacion de canales. Cada vez son mas los canales utilizados,
llegando a combinar el OMUX mas de 18 canales, con una potencia tipica entre 150 y 250W
por canal en la banda Ku. Para eliminar los espurios es necesario utilizar filtros paso bajo, los
cuales, debido a los exigentes requerimientos que obligan a rechazar hasta el tercer arménico,
presentan gaps minimos pequefos. Lo que implica que, actualmente, cada canal deba llevar
un filtro paso bajo individual. Para evitar el peso y volumen de todos estos filtros individuales,
es necesario un filtro comun de alta potencia. Asi pues, es de suponer que en el futuro se
necesite un filtro paso bajo comun, que refleje hasta el tercer arménico, y con un gap lo
suficientemente grande como para permitir el paso de toda la potencia combinada en el
OMUX. Esto significa, que una de las dificultades que presenta la tecnologia actual (filtros
corrugados, filtros waffle-iron y filtros sobre guia ridge) para operar a niveles de potencia
mayores es debida al pequefo gap metalico utilizado en los dispositivos con el objetivo de
rechazar armoénicos de alto orden y modos espurios. El objetivo que se planteé fue comprobar
si era posible aumentar significativamente el gap minimo de los filtros manteniendo un buen
nivel de rechazo de los espurios superiores. Esto se ha conseguido utilizando técnicas de
optimizacion basadas en conceptos de reflectores Bragg. El disefio elimina las bandas
espurias hasta aproximadamente 40 GHz. Se ha fabricado un prototipo usando la técnica de
electroforming con el objetivo de garantizar unas buenas tolerancias en el proceso de
fabricacion. Las pruebas realizadas a baja potencia son muy prometedoras en cuanto a la
posibilidad de utilizar este tipo de disefio en futuras comunicaciones por satélite de alta
potencia previniendo el efecto multipactor.
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Abstract — By using optimized Bragg reflection
concepts, it has been possible to design a Ku-band high
power low pass filter with spurious band suppression up
to 40 GHz. The new prototype consists of an E-plane
corrugated low pass filter cascaded with a periodic
structure optimized to reject the out of band spurious
signals. An interesting feature of this structure is that it
does not impose limitations on the gap aperture of the
original E-plane corrugated filter allowing high power
operation. Experimental results confirm the potential of
this new design as a possible candidate for future satellite
communications output multiplexer low pass filters.

I. INTRODUCCION

Las comunicaciones por satélite modernas presentan altas
potencias en el multiplexor de salida (OMUX) debido a la
combinaciéon de canales. Cada vez son mds los canales
utilizados, llegando a combinar el OMUX mas de 18 canales,
con una potencia tipica entre 150 y 250W por canal en la
banda Ku. Ademas, es previsible, que tanto el numero de
canales como la potencia de los mismos sean incrementados
en el futuro.

Para eliminar los espurios es necesario utilizar filtros paso
bajo, los cuales, debido a los exigentes requerimientos que
obligan a rechazar hasta el tercer armdnico, presentan gaps
minimos pequefios. Lo que implica que, actualmente, cada
canal deba llevar un filtro paso bajo individual. Para evitar el
peso y volumen de todos estos filtros individuales, es
necesario un filtro comun de alta potencia. A este filtro se le
denomina filtro pasivo de intermodulacién ya que disminuye
el nivel de los productos de intermodulacion pasiva (PIMP).

Asi pues, es de suponer que en el futuro se necesite un
filtro paso bajo comun, que refleje hasta el tercer armonico, y
con un gap lo suficientemente grande como para permitir el
paso de toda la potencia combinada en el OMUX.

Esto significa, que una de las dificultades que presenta la
tecnologia actual (filtros corrugados, filtros waffle-iron y
filtros sobre guia ridge, [1-5]) para operar a niveles de
potencia mayores es debida al pequefio gap metélico utilizado
en los dispositivos con el objetivo de rechazar armoénicos de
alto orden y modos espurios.

La cuestion que se planted fue, comprobar si era posible
aumentar significativamente el gap minimo de los filtros

manteniendo un buen nivel de rechazo de los espurios
superiores tal y como se consiguié para filtros en lineas
acopladas sobre tecnologia microstrip basados en reflectores
Bragg [6].

II. TEORIA

Una variacion suave y periddica de la seccion transversal
de una guia rectangular, conlleva una modulaciéon de la
impedancia de onda de las ondas electromagnéticas que se
propagan por la estructura. Esto produce una reflexion Bragg
a determinadas frecuencias [7]. Cuando la perturbacion en la
guia es débil, la respuesta frecuencial del coeficiente de
reflexion puede ser aproximada por la transformada de
Fourier del coeficiente de acoplo, el cual esta relacionado con
la geometria de perturbacion [8]. Este resultado fue probado
para patrones sinusoidales impresos en el plano de masa de
una linea microstrip con tira conductora de anchura constante

[9].

Fig. 1.

Parametros relevantes de una guia rectangular periodicamente
perturbada.

La banda rechazada resultante es debida al acoplo entre
modos y se puede generalizar para cualquier modo de la guia,
incluso en conversiones de modos progresivos a regresivos.
Para el caso de la propagacion de dos modos diferentes en
una guia como la que se muestra en la Fig. 1, donde la
seccion transversal sigue la expresion sinusoidal,

b(@) =by+ by cos(Afz+ @ (1
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siendo b(z) la perturbacion de la seccidn transversal a lo largo
del eje z, by el valor medio de la seccion transversal, b; la
excursion maxima de la perturbacion y A4f la diferencia entre
las constantes de fase de los dos modos que interaccionan
cuando estos se propagan por la guia uniforme:
Aﬂ=ﬂ1-ﬂ2=2‘ﬂ'/ﬂg (2)
siendo Az es la longitud de onda de batido entre los dos
modos, se tiene que el periodo de la perturbaciéon a lo largo
del eje z que hace a los dos modos satisfacer la condicion de
resonancia o coherencia [10]. El término de fase ¢ se puede
fijar a conveniencia.

El efecto resultante de esta perturbacion (1) es qué, a
aquellas frecuencias a las que se cumple la relacion de
coherencia, se observa una transferencia de energia entre
ambos modos [10]. Desde el punto de vista de transformada
de Fourier se puede obtener una interesante propiedad: la
longitud minima de la estructura periddica para conseguir
conversion entre modos debe ser al menos del orden de la
longitud de onda de batido entre dichos modos.

Cuando los modos progresivo y regresivo son idénticos solo
es necesario hacer un cambio de signo en la constante de fase
de (2). Entonces, para obtener la reflexion Bragg para un
mismo modo obliga a que el incremento en la constante de
fase sea dos veces la constante de fase del modo progresivo:

AB=2-B =27t/ Ay 3)

III. DISENO DEL PROTOTIPO

El primer paso de nuestro disefio es comenzar por un filtro
paso bajo corrugado en plano-E [11] que opere en banda Ku
de 10.7 a 12.8 GHz, con unas pérdidas de insercion mejores
de 0.15 dB y unas pérdidas de retorno mejores de 25 dB.

En la Fig. 2a se muestra el aspecto de dicho filtro. Como se
puede observar de los resultados de simulacion, llevados a
cabo con CST Microwave Studio™, este dispositivo cumple
satisfactoriamente las especificaciones hasta casi 20 GHz,
Fig. 2b, donde aparecen las bandas espurias para el modo
TE, de la guia rectangular.

Notese que las perturbaciones producidas en el filtro
corrugado en plano-E, producen acoplo del modo TE;, con
los modos TE;, y TM,,. Las frecuencias de corte para ambos
modos, cuando el gap es maximo, es de 20 GHz.

El siguiente paso en el proceso de disefio es calcular la
perturbacion necesaria para rechazar las bandas espurias
principales centradas a 23 GHz, 29 GHz, y 35 GHz. Este caso
corresponde con acoplo hacia atras tipo Bragg entre el modo
progresivo TEy y el regresivo del mismo modo.

La solucion elegida consiste en concatenar el filtro
corrugado en plano-E original con un tramo de guia
rectangular perturbada de tal manera que proporcione el
rechazo deseado para el modo TEj, en las tres bandas mas
arriba mencionadas, ver Fig. 3a.

En la siguiente seccion se presenta el resultado final de la
simulacién para validar el disefio antes de fabricar el
dispositivo.
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(a)

B Respuesta en Frecuencia (cdB)

0 15 20 25 30 35 40
Frecuencia (GHz)

-80 '

(®)
Dibujo del filtro paso bajo plano-E en banda Ku (a) y la respuesta
en frecuencia para el modo fundamental TE,, (b).

Fig. 2.

IV. RESULTADOS DE SIMULACION

El prototipo final se muestra en la Fig. 3a y ha sido
obtenido tras un cuidadoso y largo proceso de optimizacion,
en donde la pérdidas de insercidn y las pérdidas de retorno
han sido tenidas muy en cuenta [12]. En la Fig. 3b, se muestra
un mas que apreciable incremento en el nivel de rechazo para
el modo principal por encima de 20 GHz, a diferencia de lo
que se observaba en la Fig. 2b. Al mismo tiempo, las pérdidas
de insercidn en la banda de paso se han mantenido mejores de
0.15 dB, empleando incluso una conductividad del 70% la
conductividad nominal de la plata. También se han obtenido
unas pérdidas de retorno mejores de 22 dB.

Uno de los mas importantes efectos multimodo es el debido
al TE,, causado por la acumulacién de pequefios errores en
el plano-H debido a las tolerancias de fabricacion. Esto se
presenta en la Fig. 3c, donde el valor del nivel de espurios se
hace apreciable entorno a 20 GHz.

En un trabajo posterior se presentard un analisis mas
profundo sobre en impacto de los modos espurios. Aqui nos
centramos en el hecho de que, como muestran los resultados
de simulacidn, los niveles de las bandas espurias causadas
por los modos TE oy TEy estan rebajados.
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Respuesta en Frecuencia para TE10 (dB)
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(©
Fig. 3. Filtro paso bajo en banda Ku (a), respuesta en frecuencia, Sy,

(linea gruesa) y S, (linea fina), simulacion para el modo fundamental TE;o
(b), y acoplo al TE,, S, (linea gris) y S); (linea negra), modo espurio (c).

Otro aspecto importante del prototipo disefiado esta
relacionado con las prestaciones en potencia del mismo con el
objetivo de minimizar los posibles efectos multipactor. Para
esto se han utilizado las reglas de calculo proporcionadas por
la ESA-ESTEC concluyendo que el nuevo disefio, es decir la
estructura concatenada al filtro paso bajo en plano-E,
operando en banda Ku no produce una disminucion en el gap
minimo y por ello se mantiene el nivel de potencia de
operacion. Hay que destacar que esto es una gran ventaja en
comparacion con los filtros paso bajo tipo waffle-iron.

V. FABRICACION DEL PROTOTIPO

Se ha fabricado un prototipo utilizando la técnica de
electroforming en una empresa especializada con el propdsito
de minimizar las posibles deformaciones en el dispositivo
final, lo que causa acoplo a modos de ordenes superiores
indeseados. En la Fig. 4 se muestra el aspecto del prototipo
fabricado.

b o n L

Fig. 4. Fotografia del prototipo fabricado. Se puede ver el filtro paso bajo
corrugado en plano-E (derecha) en cascada con el perturbado peridédicamente
sobre guia rectangular en plano-E (izquierda).

VI. MEDIDAS

Las medidas se han llevado a cabo en los laboratorios de la
ESA-ESTEC usando un analizador vectorial de redes y las
transiciones adecuadas entre coaxial y guia de onda, ver
Fig. 5.

. Respuesta en Frecuencia (dB)

35

15

20 25 30
Frecuencia (GHz)

40

Fig. 5. Pérdidas de insercion y retorno medidas para el dispositivo de la
Fig. 4.

Los resultados de la medida confirman las hipdtesis de
partida y demuestran un buen nivel de rechazo de espurios, al
mismo tiempo, se mantienen en la banda de paso unas
pérdidas por insercion y de retorno de 0.3 dB y 22 dB
respectivamente.

Hay que hacer notar el aumento del nivel de espurios
entorno a 19 GHz, donde comienza a propagarse el modo
TEy, tal y como se habia predicho en el Fig. 3c. De todos
modos, el nivel de rechazo es mejor de 45 dB. En torno a 26
GHz se puede observar otro pico de potencia espuria que se
predecia parcialmente en Fig. 3b. El valor correspondiente de
rechazo es mejor de 20 dB. Por ultimo se tiene un pico de
espurios ligeramente mejor de 20 dB en torno a 37 GHz, lo
que concuerda razonablemente bien con el resultado
mostrado en la Fig. 3b.
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Actualmente se esta desarrollando un método sistematico
de disefio para mejorar la obtencion de dispositivos de este
tipo.

Para determinar la posibilidad de utilizar este dispositivo en
la proxima generacion de filtros de alta potencia para satélite
evitando el efecto multipactor se prevee la realizacion de
experimentos de potencia.

VII. CONCLUSION

Se ha disefiado un filtro paso bajo para banda Ku capaz de
operar a potencias muy elevadas utilizando técnicas de
optimizacion basadas en conceptos de reflectores Bragg. El
disefio elimina las bandas espurias hasta aproximadamente 40
GHz. Se ha fabricado un prototipo usando la técnica de
electroforming con el objetivo de garantizar unas buenas
tolerancias en el proceso de fabricacion. Las pruebas
realizadas a baja potencia son muy prometedoras en cuanto a
la posibilidad de utilizar este tipo de disefio en futuras
comunicaciones por satélite de alta potencia previniendo el
efecto multipactor.
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DISENO DE FILTROS DE CANAL ELIPTICOS Y AUTOECUALIZADOS EN BANDA
KA IMPLEMENTADOS EN GUIA RECTANGULAR PLANO-H
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HIDALGO-CARPINTERO, ISIDRO ALCATEL ALENIA ESPACIO
PADILLA-CRUZ, MANUEL J. ALCATEL ALENIA ESPACIO

En esta comunicacién se presenta un proceso sistematico de disefio de filtros de canal
elipticos y autoecualizados en guia de onda rectangular y configuracién plano-H en banda Ka.
Se pretende desarrollar una alternativa a la configuracion clasica dual-mode en guia de onda
circular, con el objetivo de abaratar el coste y simplificar el proceso de produccién. Para validar
la metodologia presentada se ha disefiado, fabricado y medido un filtro de orden seis con dos
ceros de transmisién a frecuencias finitas para mejorar el rechazo y dos ceros de ecualizacion
para el retardo de grupo. Los resultados experimentales validan el método propuesto.
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Abstract- In this article, a systematic design procedure for the
design of self-equalized elliptic filters in H-plane configuration is
presented. Such a configuration intends to be an alternative to
the classical dual-mode circular wave guide configuration in Ka
band, with the aim in mind of reducing cost and computation
time. In order to decrease the insertion loss the TE (s will be
used. A sixth order filter with two transmission zeros at finite
real frequencies and two zeros for equalization has been
designed, manufactured and measured. The results make clear
the validity of the proposed configuration.

I.  INTRODUCCION

El desarrollo de las comunicaciones via satélite que ha
tenido lugar en los ultimos afios ha generado una
extraordinaria actividad en el area de disefio de filtros de
microondas, dando lugar a grandes avances en este campo
[1]. Existe dos razones fundamentales que explican este
enorme inter¢s:

a) por un lado los filtros determinan de forma
fundamental las caracteristicas de transmision del canal,

b) por otro, estos dispositivos representan un porcentaje
elevado de masa y volumen de la carga util, siendo ambos
parametros recursos escasos a optimizar en un satélite.

Recientemente, el incremento en capacidad, complejidad
asi como nivel de potencia de radiofrecuencia ha dado lugar
al empleo de sofisticadas funciones de transferencia con
ceros de transmision a frecuencias finitas para obtener
elevada selectividad, y ceros en el eje real (o) o en forma de
cuadratura compleja (+a+jB) para mejorar la respuesta de
fase (ecualizacion del retardo de grupo).

La configuracion dual-mode [2], [3], [4] reune los dos
requisitos previamente citados, i.e., la ventaja de masa y
volumen reducido y la posibilidad de realizar respuestas
elipticas y fase lineal en estructura de guia de onda. Por estas
razones son muy utilizados especialmente en las bandas C y
Ku.

Sin embargo, existen ciertas desventajas asociadas a la
configuracion dual-mode. El estado del arte actual de las

herramientas CAD no permite el disefio de filtros de orden
elevado si se necesita un proceso de optimizacidn para
obtener la respuesta final, ya que el coste computacional
impide tiempos de desarrollo razonables. Ademas, el coste de
fabricacion es muy alto y el proceso de sintonia requiere un
técnico de laboratorio con amplia experiencia. En el caso de
filtros de canal en banda Ka, el ancho de banda relativo es
menor y en logica consecuencia las dificultades aumentan
considerablemente.

En esta comunicacién se presenta una estructura
alternativa para implementar filtros de canal basados en guia
de onda rectangular plano-H mono-mode que ofrece ventajas
muy importantes:

a) la estructura es simple y compacta, realizada en un solo
bloque de metal ( aluminio, latén, invar, etc.) donde las
cavidades e irises son mecanizados con la misma altura; una
cubierta superior permite formar la seccion rectangular.

b) soporta elevados niveles de potencia de RF puesto que
no hay ranuras u otras dimensiones criticas y por lo tanto el
riesgo de multipaction se reduce enormemente.

c) el coste de fabricacion es muy inferior al de la
estructura dual-mode.

Con objeto de obtener niveles de pérdidas de insercion
acordes con las especificaciones reales, se utiliza un modo
resonante de orden alto, TE,s, para conseguir un factor de
calidad Q elevado. Los ceros de transmision a frecuencias
reales finitas son implementados mediante la técnica de
extraccion de polos, y de esta forma cada cero de transmision
es controlado independientemente. Este hecho es muy
importante desde el punto de vista de ingenieria para poder
minimizar la sensibilidad de la estructura en el proceso de
produccidon masiva. Para conseguir los ceros de ecualizacion
se utiliza la red de acoplos cruzados [5].

La validacion de la estructura propuesta se ha llevado a
cabo disefiando un filtro de orden 6 utilizando un proceso

Libro de Actas - URSI2006



sistematico basado en la division de la respuesta circuital
completa en respuestas parciales. Como resultado de esta
division el proceso de optimizacion se simplifica y el tiempo
de disefio se reduce.

II. DISENO DE LA CAVIDAD RESONANTE
CANONICA Y SINTESIS DEL FILTRO.

La primera tarea a la hora de disefiar un filtro de canal es
elegir la cavidad resonante candnica que verifique el requisito
de Q derivado de las especificaciones de pérdidas de
insercion, asi como la ventana libre de espurios. La figura 1
muestra el punto elegido para una frecuencia de resonancia de
30 GHz correspondiente al modo TE;ps (26.975 x 13.215
mm.). La ventana libre de espurios es + 1.7 GHz. Para una
altura de guia de onda de 4.32 mm. (WR 34) y una
conductividad de 0=4.7 €7 S/m (experimental) se consigue un
valor de Q=7600.

MODE CHART RECTANGULAR CAVITY 1,0,n
10000

T 7

// //

8000+

7000~ TE 105 7

s

Fig. 1. Carta de modos de la cavidad rectangular de la familia
1,0,n, incluyendo las frecuencias de corte.

La segunda tarea consiste en llevar a cabo la sintesis del
filtro para calcular los elementos circuitales. Una descripcion
detallada de la técnica de polos extraidos puede encontrarse
en [5], [6],[7],[8]. Para incluir la respuesta autoecualizada se
afiade la red de acoplos cruzados. La figura 2 muestra el
esquema de un filtro de orden 6 con dos polos extraidos y un
acoplo cruzado para ecualizar (configuracion 6-2-2).

EXTRACTED - POLE EXTRACTED - POLE

L
-

— |

EQUALIZATION

Fig.2. Esquema del filtro de configuracion 6-2-2.
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III. RESULTADOS TEORICOS Y EXPERIMENTALES

Con objeto de validar la estructura propuesta se ha
disefiado, construido y medido un  filtro de configuracion
6-2-2. La frecuencia central es 29.971 GHz y el ancho de
banda 54 MHz. Los ceros de transmision en el prototipo paso
bajo normalizado estan localizados en s, ,=+j1.45 (rechazo) y
los de ecualizacion en s;,=+1.1,. La especificacion para las
pérdidas de retorno es de 24 dB. Las puertas de entrada-
salida son guia estandar WR34. La estructura ha sido
fabricada utilizando fresado de alta precision y estad formada
por un bloque vaciado con todas las cavidades e irises de la
misma altura y una tapa superior atornillada (fig.4).

El disefio de onda completa se ha llevado a cabo mediante
la técnica de Ajuste Modal. Para el proceso de optimizacion
se ha utilizado el método de Simulated Annealing por ser
adecuado cuando se desea encontrar un minimo global
rodeado de minimos locales. Puesto que uUnicamente se
requiere la familia TEmO (m par e impar), el coste
computacional es bajo. En el primer estadio de disefio
unicamente se utilizan 12 modos para cada una de las
respuestas parciales, i.e., las cavidades notch y el cuadruplete
de ecualizacion. La respuesta final se ha calculado con 30
modos que son suficientes para la convergencia y se han
optimizado 32 variables. El analisis de sensibilidad pone de
manifiesto que las variables geométricas deben de
considerarse con tres cifras decimales.

10 1s21| dB T

-4

1

1
29.95 30
Frequency

1
30.05

29.9

Fig.3. Comparacion entre la respuesta tedrica circuital
( ) y la obtenida mediante Ajuste Modal ( - - - - ) para
el rechazo y la adaptacion.
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Fig.3. Comparacion entre la respuesta tedrica circuital
( ) y la respuesta de Ajuste Modal () para el
retardo de grupo.

Fig.4. Fotografia del filtro fabricado (6-2-2).

IV. CONCLUSIONES.

Se ha presentado en esta comunicacion un procedimiento
eficiente de disefio de filtros autoecualizados con polos
extraidos en guia de onda rectangular plano-H para la banda
Ka. Es una opcion diferente a considerar como alternativa a
la configuracion clasica dual-mode en guia circular. Sus
principales ventajas son el bajo coste, la capacidad de manejo
de elevados niveles de potencia y su baja sensibilidad. La
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principal desventaja radica en el nivel de pérdidas de
insercion que se consigue. En el disefio presentado el Q
medido es 3800, aproximadamente la mitad del esperado.
Una posible explicacion vendria del proceso de plateado.

5 dBAdiv 521 - AMPLITUDE

START: 23870.000 MHz RE': 3.000 KHZ STOP: 30070.000 MHz

Fig.5. Respuesta del filtro medido.
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