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Resumo

Este trabalho apresenta técnicas de projeto de Êltros passivos tipo '’hairpin“ com
microlinhas acopladas. e um método de projeto de 61tros ativos de microondas utilizando
transistores GaAs FET's.

Abstract

This paper describes passive and active microwave 61ter design techniques.
Passive âlters are designed with microstrip hairpin-line resonators, and active âlters
employ GaAs FET's.

Tema

Filtros elétricos/Métodos de projeto de âltros passivos e ativos em microondas.

Palavras chave

Filtros de microondas/Filtros passivos/Filtros ativos/Filtros passivos de
microlinhas acopladas/Filtros a GaAs MESFET.

l. Introdução miçrolinhas acopladas, e outro de 61tros
ativos com transistores MESFET em
GaAs.

O projeto de ültros passivos é
apresentado em duas versões : com linhas
de acesso acopladas(1) e '’tapped"(2)
(âguras l-a e 1-b). Estas versões são
fundamentadas em um único método de
projeto e a utilização de uma ou de outra
versão depende da banda de passagem
desejada para o âltro.

Filtros de microondas que
apresentem boas características de
rejeição. baixa perda de inserção na banda
de passagem, baixo custo de fabricação e
que sejam construídos como módulos
compactos, são fundamentais em sistemas
de telecomunicações e em outras
aplicações de microondas.

Neste trabalho são apresentados
dois métodos de projetos de âltros de
microondas : um de âltros passivos de



As dimensões 6sicas do âltro
"hairpin'’ são calculadas a partir das
impedâncias pares e ímpares de
microlinhas acopladas.

A matriz de capacitâncias de um
âltro '’harpin" é deânida por :

a) Linhas de acaso a«pIadas b) Aç«sos lttapped11

Figura- 1 Filtros Hairpin [C] = b]4

Filtros ativos são projetados em
módulos '’biquads'’ que realizam uma
função de transferência de segunda
ordem(3) apresentando comportamento de
impedância constante(4) , e que podem ser
cascateados para obtenção de ültros de
ordem superior.

Resultados experimentais de âltros
passivos e ativos realizados de acordo com
as técnicas propostas são apresentados.

onde [L] é a matriz de indutâncias do
61tro. Os elementos Li,j (linha L colIna j)
são dados por :

+

(

II. Método de projeto de filtros passivos L p 9 p = ]Ea p + 1 3 p + 1 = à ) k = 1 a 1E\1 w 1 3 p = 2 k = 1

O método proposto utiliza a
equivalência existente entre elementos
concentrados e distribuídos (1.5). A síntese
de 61tros com elementos concentrados já é
uma técnica bastante madura, em que
circuitos formados por capacitores e
indutores realizam uma determinada
função de transferência, por exemplo
Butterworth ou Chebyshev. que dependem
das características especiâcadas para as
bandas de passagem e rejeição (67).

Com o estudo feito por Richards(8),
pôde-se estabelecer a equivalência entre
uma linha de transmissão (terminada em
aberto ou por curto-circuito), e um
elemento concentrado (capacitor ou
indutor). A partir destas equivalências(9 -10,

11), foram desenvolvidas técnicas de
projeto de âltros passivos a elementos
distribuídos.

O 61tro "hairpin'' estudado por
Cristal(1), foi baseado em trabalhos feitos
por Mathaei(10,11). Os atrativos do
''hairpin'’ são que gua construção não
apresenta conexões para o terra e suas
dimensões ãsicas são reduãdas o que o
torna adequado para a tecnologia de
circuitos integrados.

Lp,p+1 = Lp+1.p = Lk.k+1

= ( ' Lp ip

para k = O aN- 1, p=2k

para k= 1 aN- 1, p = 2k -l

K

(=10 20

K = acoplamento em dB entre os grampos do
ressoador ( dado fornecido pelo projetista )

Lkk =Yk = H'0

Lk.k+1 = Yk.k+1 , A .sinO
mg

O,. = arctan(Q,)

Q. = tan(– . 1)
2 co ,

H= controle do nível interno de impedância
N = ordem do filtro
gk = elementos concentrados da síntese
Butterworth ou Chebyshev

Um parâmetro importante destas
equações é a constante de controle de
impedância interna do filtro (H). Esta
constante possibilita que se construam
61tros com impedância interna diferente da
impedância de referência (em microondas
geralmente 50 ohms). Isto porque podem
ocorrer valores de dimensões das



miçrolinhas e de espaçamento entre
ressoadores "hairpin’' que sejam
incompatíveis com a tecnologia de
fabricação (dimensões muito grandes ou
pequenas), e que podem ser reprojetadas
alterando-se o valor de H. De acordo com
resultados experimentais, esta constante
pode assumir valores entre 0.1 e 0.7 .

A matriz de capacitâncias deâne as
capacitâncias próprias e mútuas das linhas
acopladas. As capacitâncias próprias são
as que formam a diagonal principal da
matriz, e as mútuas são as formadas pelos
elementos adjacentes às capacitâncias
próprias, ou seja, CLk_1 e CLk+1. (Nando
é feita a inversão da matriz de indutâncias
(para se obter a matriz dç capacitâncias),
aparecerão outros termos não adjacentes
às capacitâncias próprias, por exemplo,
Ck k_2 e CLk+2 que serão desprezados.

O acoplamento entre duas linhas
de transmissão também é deânido pelas
capacitâncias pares e ímpares (Coe e Coo,
respectivamente) dessas linhas. Pode-se
relacionar as capaçitâncias pares e ímpares
às capacitâncias próprias e mútuas (c11 e
c12, respectivamente) por :

n = impedância intrínsica do meio
8 , = constante dielétrica relativa do meio
8_ = constante dielétrica do meio
é

9{ = capacitância par ou ímpar
m

; _ 1 e, para o modo par
lo, para o modo ímpar

Com estes valores de impedância,
calculam-se as dimensões das linhas

acopladas. A única restrição é feita com
relação às linhas açopladas de acesso, que
são assimétricas. Calcula-se, neste caso,
um valor de impedância par e outro ímpar,
correspondentes a cada linha que forma o
par assimétrico (âgura-3).

Figura-3 Linhas acopladas assimétricas

Coe = GII Z : e = 1 b + 912 • 1C 1a]E]1

F

Coo = Coe + 2 ' C12
Z : e = 1 a 1F H112 • l ab

F

A 6gura-2
equivalência.

mostra esta
F= Ca 'cb +Ca 'Cab + cb 'Cb

0.5(Coo-Coe)

(- lbIF:, =
+Coe +Coe

As expressões anteriores são
utilizadas para o cálculo das impedâncias
das linhas acopladas assimétricas. A
distância entre essas linhas será a média
ponderada entre as distâncias encontradas
para cada par de impedâncias pares e
ímpares. Os âltros podem ser projetados
com impedância interna diferente da
impedância de referência, visto que as
linhas assimétricas de entrada se
encarregam de fazer o ajuste de
impedâncias.

Para os âltros com banda passante
larga, o espaçamento entre as linhas de
acesso pode se tornar muito pequeno, e de

Figura-2 Representação de um par de linhas de
transmissão acopladas

A relação entre capacitâncias e
impedâncias( 12) é dada pela equação



diãcil construção. Neste caso, pode-se
empregar a versão "tapped"(2) do ültro
(âgura l-b), que consiste em se colocar a
linha de acesso diretamente sobre o
grampo '’hairpin’'.

A posição em que deve ser
conectada esta linha de transmissão
(mostrada na ügura-4) é calculada pela
expressão :

III. Método de projeto de filtros ativos

Este método caracteriza-se pela
construção de seções compostas por dois
transistores MESFET conectados a uma
rede RLC, realizando uma função de
transferência de segunda ordem, que
apresenta comportamento de impedância
constante. Estas seções biquadráticas
podem ser cascateadas para se obter âltros
com ordem superior a dois(3), quando se
desejam ganho e características de rejeição
mais pronunciados.

O circuito da rede de segunda
ordem é mostrado na âgura-5 ,

1 = 2 -L -sin-1
7[

E,Q,h = qi
BW, d,

1 Gi+1
q TTL a+!x-t D––--J

\

i= 1 ou N, 1 para o acesso de entrada e N para o
acesso de saída
qi = fator de mérito do filtro
gi = elemento normalizado da síntese de
Butterworth ou Chebyshev
R = impedância do gerador
Zo = impedância interna do filtro
Obs: O valor de BW3dB pode ser encontrado em
tabelas como em (4)

Gerador Filtro Carga

Figura-5 Rede de segunda ordem de ültro ativo

O esquema da 6gura-5 não contém
os elementos de polarização, que não
afetam a análise RF que se segue.

Inicialmente, modelaram-se os
transistores por geradores de corrente
ideais controlados por tensão. como se
apresenta na Êgura-6.

D

'+
F

Figura-6 Modelo ideal do transistor

+'
P

, , D P = Porta

LHE/2 D = Dreno

F = Fonte

Figura-4 Posicionamento da linha de acesso em
um ressoador "hairpin’'

y
Adotando o transistor de saída

como um "buRer'’ ideal de tensão de
ganho unitário, e fazendo-se a análise
nodal do circuito da 6gura-5. chega-se a :A linha de acesso colocada

diretamente no ressoador, na posição
de6nida pela distância L torna as duas
versões do 61tro equivalentes.

Neste trabalho foi desenvolvido o

programa '’HATRPIN"(13) para o cálculo
das impedâncias pares e ímpares das linhas
que compõem este ültro.

z _ Rl 'R3
Rl

Z + R 1 + As21 = % = _2 . J
“ VIN 1 + gm .R2

(para Rh = R4 = RL)



Considerando a impedância Z com
a topologia representada na âgura 7. e
também que :

resposta do âltro real esteja próxima à do
ideal.

As diferentes seções devem ser
otimizadas separadamente, por exemplo,
para se cascatear duas seções de segunda
ordem, adota-se o seguinte procedimento :R*{k«=„«==«=,«=«,

obtém-se :

1

R
's

s21(s) = –2 .As- +–.s+2L LC

-otirniza-se uma seção de segunda ordem
com as características de rejeição próprias
de um âltro de segunda ordem;

-Êxam-se os valores dos elementos
passivos desta seção, e coloca-se outra
seção idêntica em cascata;que é uma função de transferência passa-

faixa de segunda ordem com :
-otimizam-se os elementos da segunda
seção para obtenção de um 61tro de quarta
ordem, sem alterar os elementos da
primeira seção.

Este procedimento pode ser
generalizado para âltros de qualquer
ordem

e K=–2qa)o =
R

Figura-7 Representação da impedância Z
IV. Resultados experimentais

São apresentados os projetos de
dois âltros, um passivo e um ativo, ambos
simulados através do "software" Libra(14),
Os resultados simulados e medidos são
apresentados em cada caso.

O modelo ideal adotado para o
transistor MESFET não corresponde ao
seu comportamento na faixa de
microondas. onde os efeitos de perdas e
parasitas são signiâcattvos e variam com a
âeqüência. Desta forma, após o cálculo
dos valores dos elementos passivos do
circuito e a partir das especiâcações
desejadas para o 61tro, devem-se otimizar
estes valores, substituindo-se o modelo
ideal dos transistores pelos parâmetros S
reais destes componentes. A otimização
visa aproximar a resposta do circuito com
elementos reais, à resposta do filtro
projetado com elementos ideais.

Para se cascatear seções de
segunda ordem sem que a resposta total
seja degradada, deve-se garantir que as
seções apresentem comportamento de
impedância constante. Visto que circuitos
reais não apresentam tal comportamento
em toda a banda de passagem, todas as
seções devem ser otimizadas para que a

A. Filtro passivo

As características requeridas para o
âltro projetado foram as seguintes.

Freqüência de corte inferior - 2,065 GHz

Freqüência de corte superior - 3,025 GHz

Freqüência central - 2,5 GHz

Função de transferência - Chebyshev

Atenuação máxima na banda de passagem
- O,1 dB

Ordem - 5

Constante de impedância (H) - 0,65



O âltro foi projetado para ter = SU-"'“"'"d'1'IB]
ordem 5, independente da atenuação na
banda de rejeição.

o Sll Filtro Medido [dB]

Com o cálculo das impedâncias
pares e ímpares através do programa
HATRPIN(13), ved6cou-se que a distância
entre as linhas de entrada seria muito
pequena (25,22 x 10-3 mm) e incompatível
com a tecnologia disponível e portanto
optou-se pela versão "tapped" do 61tro.

Utilizou-se para a construção do
âltro, substrato fleüvel de baixas perdas
com constante dielétrica relativa 8, = 6 e
espessura h= 30 mil = 0,762 mm.

Com os procedimentos de cálculo
discutidos no item II, chegamos aos
valores das dimensões do âltro :

Figura-9-a S11 dos resultados medidos e simulados

: S21 Filtro Simulado [dB] 'i S21 Filho Medido jdB 1

Dimensão

wh
Medida (mm)

0,7467
we

S12

S34

1

b
lh

1,14

0, 16

0, 19

2,57

Figura-9-b S21 dos resultados medidos e simulados

Nota-se que a resposta do ãltro
realizado diferencia-se da resposta do
circuito simulado quanto à âeqüência
central banda de passagem e perda de
InserÇão.

A perda de inserção do circuito
realizado é maior que a simulada devido às
perdas nas microlinhas e nos conectores,
que não foram consideradas na simulação.

Já o acoplamento interno entre
braços de um ressoador "hairpin'’, e
também o acoplamento existente entre
ressoadores adjacentes, causa diminuição
na banda de passagem e deslocamento da
âeqüência central do âltro. Estes
acoplamentos não foram considerados na
simulação devido a limitações do
"software'’ utilizado. Este efeito acentua-

se com o aumento da freqüência. o que
limita a utilização deste tipo de âltro às
baixas âeqüências de microondas (até 3
GHz)(13)

6,3557
13,41

O circuito construído tem o

"layout" apresentados na 6gura-8.

n n '– n n \n noo oo oo

ib« L]
Figura - 8 "Layout" do filtro realizado

1

Os resultados medidos e simulados
são apresentados nas âguras 9-a e 9-b.



B. Filtro ativo ohms e desloca-se a âeqüência central
para CD. = 2n.2,5>, 109 rad/s, chegando-se a:

As características de projeto do 61tro ativo
são : R = 125,09 O R, = R= 125,09 O

L = 3,1831 nH e R2 =R3 = 100 O
C = 1.2732 pF R4 = 50 0

Freqüência de corte inferior - 2,25 GHz

Freqüência de corte superior - 2,75GHz
Estes valores são iniciais para o

processo de otimização.Freq. de rejeição inferior - 2,0883 GHz

Freq. de rejeição superior - 3,00 GHz Pode-se observar na 6gura-10 que
a resposta do circuito simulado, com
transistores reais se afasta da resposta com
modelos ideais.

Freqüência central - 2,5 GHz

Função de Transferência -Chebyshev
o S21 Filro Real [dB}

a S21 Filro Ideal [dBI

10.0

7 811 FitroReal [dB]

Sll Filtro Ideal [dB] - -ax) Clrms

Aten. máx. na banda de passagem - 0, 1
dB

Ordem - 2
10.0

Banda de passagem - 0,50 GHz -10.o

No cálculo da função de
transferência, a ordem do âltro foi âxada
em dois, obtendo-se a seguinte função
normalizada em impedância e em
#eqüência :

-30.0

Figura- 10 Comparação filtro real e ideal

Otimizando-se os componentes

S 2 1 ( S ) =
passivos, obtemos :

R = 100,1030 O RI = 125,7982 0

L = 4,6994 nH R2 = 70,1787 0

Portanto, C = 1,2281 pF
R3 = 66,3442 0
R4 = 50 O

1,250875= R_' 2.L e a resposta da rede real aproxima-se mais
da ideal na banda de passagem, como se
observa na 6gura- 11.

fazendo L=1 11 então :

R = 2.5018 O
1 S2 1 FrITO Real [dB)

10.0

'sl 1 Faro Real [dB] S21 Filro Idcall [dBI

como o, = 1 rad / s , então :

1cc) o = m H•••••••••••••J11p11p 1(11HHHF: = 1 F
10.0

20.0
3. 51.5 GFk

Figura- 11 Filtro ideal e real otimizado

Para que os valores dos
componentes sejam práticos, faz-se o
escalonamento(15) em impedância para 50



Na realização do âltro foram
utilizados transistores NE 72089.
fabricados pela NEC, com corrente de
dreno igual a 10 mA (em cada transistor) e
tensão dreno-fonte de 3 V. O circuito
realizado está apresentado na 6gura- 12.

comparados aos âltros ativos realizados .
Outro aspecto favorável ao projeto de
61tros passivos é que seu custo de
fabricação é menor que o dos âltros
ativos, pois não incluem componentes
discretos.

A favor dos Êltros ativos. tem-se o
ganho na banda de passagem, que permite
sua utilização não somente como
componente seletivo de âeqüência, mas
também como ampliâcador de sinal. Este
ganho pode ser facilmente ajustado
variando-se a polarização dos transistores.
Ressalta-se também a facilidade de projeto
e de sintonia, visto que a resposta em
Reqüência do 61tro é basicamente função
dos elementos que formam a impedância Z
(6gura 5). Além disso, as características
mais pronunciadas de ganho e rejeição
podem ser obtidas simplesmente
cascateando-se as seções de segunda
ordem projetadas, para obtenção de âltros
de ordem superior.

81

Figura 12 Montagem do filtro ativo- de segunda
ordem

O circuito simulado (em que foram
consideradas as microlinhas de transmissão
que interligam os componentes e os
elementos de polarização) teve boa
concordância com o circuito medido,
conforme ilustrado na 6gura- 13 . VI. Bibliografia
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