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Capitol 1. Introduccio i objectius

La modelitzacid 1 simulacié6 per ordinador d'estructures, processos i sistemes
d'aplicaci6 a la ciéncia, tecnologia i, especialment, a l'enginyeria, ha tingut un
desenvolupament notabilissim els darrers anys degut, per una banda, a l'escalada de
costos en el desenvolupament de nous prototipus cada cop més complexos i sofisticats, i
per altra banda, a la rapidisima evolucio dels ordinadors digitals cap a una poténcia de
calcul 1 un preu impensables fa uns anys. ~

Avui dia es tendeix a reduir, i fins i tot a eliminar, la técnica de "prova i error” tant en
la fase de realitzacio de prototipus com en la de fabricacio en série. Es més, molts
productes d'enginyeria actuals no s'’haurien pogut assolir sense I'ajut d'eines d'analisi i
disseny assistit per ordinador, especialment aquells com ara els circuits integrats
monolitics de microones, per als que l'ajust empiric a posteriori és completament
inviable. .

La modelitzacio i simulacié amb ordinador €s una técnica en auge que va evolucionant
cada dia vers aconseguir models i técniques d'analisi més acurats i fiables.

En el cas de problemes electromagnétics, especialment electrodinamics i d'aplicacio a
la tecnologia de microones en particular i a 'enginyeria de telecomunicaci6 en general,
tenim la sort de disposar d'uns models excellents: les equacions de Maxwell. El
problema aqui rau en la dificultat d'aplicar-les a l'analisi de determinats casos practics
d'interés considerable. Aixo ha comportat el desenvolupament de nombrosos metodes,
analitics 1 numerics, per resoldre-les sota determinades condicions.

Els métodes analitics només son aplicables a casos d'estructures forga idealitzades. Per
a la gran majoria de problemes d'interés no hi ha més remei que fer servir métodes
numeérics implementats sobre potents ordinadors.

Un métode numeéric €és una técnica matematica que converteix unes magnituds
continues -el camp eléctric i magnétic modelat per les equacions de Maxwell en el nostre
cas- en un conjunt discret tractable per eines de calcul numéric programades en un
ordinador. Aquest procés es pot dur a terme de moltes maneres diferents, donant lloc a
una gran varietat de métodes numerics.

A grans trets, la solucid de les equacions de Maxwell per mitja d'algun métode
numeéric comporta, normalment, les segtents fases:

-1. Convertir un sistema d'equacions en derivades parcials en les que el camp eléctric i
magnétic estan acoblats (equacions de Maxwell), en una formulaci6 equivalent pero més
senzilla de tractar: equacions d'ona o equacions integrals dels camps.




-2.

Intentar simplificar al maxim el problema, considerant, per exemple, variacions

temporals del tipus &', medis lineals, isotropics, conductors perfectes, etc.

-3.

Formular I'equaci6 a resoldre en termes de camps, potencials o funcions de Green.

-4. Un cop aqui podem seguir diferents camins:

-4a. Discretitzar l'operador.
-4b. Aproximar la funci6 buscada per una serie de funcions base conegudes.
-4c¢. Aplicar transformacions que ens canviin el domini matematic

-5. Resoldre el sistema matricial obtingut.

Per a cada formulaci6 del problema es poden realitzar varies coses de les esmentades
al punt 5 i de moltes maneres diferents. S'explica aixi la gran varietat de meétodes
numerics que han aparegut (la majoria recentment).

Una primera classificacio la podriem fer considerant si el que es pretén analitzar és un
problema obert (tipic d'antenes i difraccio) o tancat (propi d'estructures de microones). Si
bé molts meétodes poden tractar ambdos tipus de problemes, ens cenyirem als,
teoricament, més idonis per a analitzar estructures tancades. Aquests els podem dividir
en tres grans grups:

I.

2.
com:

3.

- Métodes basats en una discretitzacid de l'espai, com:

a.- El métode de les diferéncies finites.

b.- El métode de les linies.

c.- El métode de la matriu de linies de transmissio.
d.- El métode dels elements finits.

e.- El métode dels elements de contorn.

- Métodes basats en desenvolupaments modals o expansions de funcions ortogonals,

a.- El métode dels moments.

b.- El métode de l'adaptacié modal.

c.- El métode de la matriu S generalitzada.

d.- El métode de la ressonancia transversal generalitzat.

- Métodes basats en 'estimacio de la funcio de Green:

a.- El métode del domini espectral.
b.- El métode de l'equacio integral.
c.- El métode del circuit planar.

Els noms dels métodes esmentats son els més usuals i per als que normalment son

referenciats a la bibliografia [1-6].
La classificacio anterior, que pot resultar certament arbitraria, s'ha fet considerant la

principal virtut o I'objectiu perseguit per cada metode.



Alguns métodes es fan servir com a técniques auxiliars en altres. Aixi, per exemple, el
metode de la matriu S generalitzada i el de la ressonancia transversal generalitzat
utilitzen la técnica de I'adaptacié modal; el del domini espectral i de I'equacid integral fan
servir el métode dels moments.

Hi ha altres métodes, com ara la combinacié del domini espectral i de l'adaptacio
modal, que no han aconseguit nom propi [7].

Possiblement la primera idea que ve a la ment a I'hora de resoldre numéricament una
equacio diferencial és discretitzar l'operador (métode de les diferéncies finites) i la segona
aproximar la funcio a obtenir amb una série de funcions conegudes, com ara una série de
Fourier (métodes dels moments i de l'adaptaci6 modal). En un afany maxim de
simplificaci6 podriem considerar aquests tres métodes com els primigenis de tots els
demes.

L'objectiu de la present tesi és el de disposar de mecanismes de calcul per analitzar, de
la forma més precisa possible, discontinuitats finline i estructures planars en general
utilitzant el minim de recursos informatics.

No és necessari recalcar aqui I'importancia, actual i futura, de les estructures planars
com les linies finline, microstrip, coplanar o slotline per a la realitzaci6 de filtres,
acobladors 1 altres dispositius presents en subsistemes i circuits integrats monolitics de
microones i ones mil-limétriques [8-39]. La propia natura d'aquests fa molt dificil, sind
impossible, els ajustos empirics, cosa que provoca que siguin necessaries eines de calcul
molt acurades per al seu disseny. Es en aquesta linia en la que s'enmarca aquesta tesi.

Vista la gran quantitat de métodes numérics existents a l'actualitat, s'imposa primer
una eleccié del métode més idoni per desenvolupar-lo a continuacié vers a aconseguir
l'objectiu fixat.

Al considerar els diferents métodes apropiats per al calcul de discontinuitats finline en
particular i d'estructures planars en general, hem de tenir en compte diferents
possibilitats:

Es pot observar que com més general sigui el métode (menys restriccions t€ en quant
al nombre i tipus d'estructures que pot analitzar), més recursos d'ordinador ens faran falta
(memoria i temps de procés) i normalment sera facil obtenir un algorisme programable.

Si el métode €s poc general (només serveix per a unes estructures molt concretes)
seran necessaris pocs recursos informatics (poca memoria i poc temps de CPU) perd
necessitara una gran quantitat de preprocessament (manipulacions matematiques per a
obtenir un algorisme programable).

Atenent a la classificaci6 de métodes donada anteriorment, els basats en una
discretitzacio de l'espai acostumen a pertanyer al primer tipus (metodes generals, molts
recursos d'ordinador, poc preprocessamnet); els basats en una estimacio de la funcio de
Green son del segon tipus (meétodes especifics, pocs recursos d'ordinador, molt
preprocessament); els basats en expansions de funcions ortogonals pertanyen a una
categoria intermeédia.

S'ha d'esmentar també el fet que el descubridor o promotor d'un detrminat metode
numéric moltes vegades intenta aplicar-lo a problemes diferents d'aquells per als que fou



pensat en un principi. D'aquesta manera es revaloritza el métode augmentant la seva
generalitat, per0 pot induir a una eleccio incorrecta del métode més apropiat per a
resoldre un determinat problema.

L'eleccié del métode més apropiat no és una qlestié trivial si es preten assolir
l'objectiu fixat. Aixi, donats els decepcionants resultats obtinguts amb el métode escollit
originariament i la manca d'experiéncia prévia al departament sobre métodes "full-wave"
per a l'analisi d'estructures planars, el primer pas és comparar diferents métodes aplicats a
les estructures en estudi. Per poder elegir el més idoni amb les maximes garanties d'éxit
és necessari implementar-los sobre els ordinadors de que disposem. Aixi es poden
apreciar les seves particularitats, subtileses, mancances i qualitats, detalls dificilment
obtenibles a partir de la bibliografia publicada.

Aquesta memoria s'estructura en dues parts. A la primera (capitol 2) es desenvolupen
i s'implementen els métodes segiients:

- De les linies.

- Dels elements finits.

- De la matriu de linies de transmissio.

- De la matriu S generalitzada.

- De la ressonancia transversal generalitzat.
- Del domini espectral.

- Del circuit planar.

es presenten les realitzacions i els resultats obtinguts que serveixen per comparar-los i
escollir el de la ressonancia transversal generalitzat com al més idoni per a l'analist de
discontinuitats finline 1 altres estructures planars.

L'ordre amb el qual es presenten no és cronologic, sind que fa referéncia a la
classificaci6 de métodes donada anteriorment.

La segona part (capitol 3) desenvolupa el métode de la ressonancia transversal
generalitzat, es troben les condicions per a minimitzar l'inconvenient que presenta
(fenomen de la convergéncia relativa) i es presenten els resultats obtinguts a l'analitzar
diverses discontinuitats.

Degut a les necessitats dels programes de recerca del departament, moltes de les
dades experimentals que serveixen per validar el métode fan referéncia a les mesures
efectuades amb técniques de calibracio sofisticades [32,40,41] sobre guies coplanars amb
substracte d'alimina i amplades de les metal-litzacions de 50 um a 40 GHz.



Capitol 2. Desenvolupament de métodes numérics per a
I'analisi d'estructures planars.

2.1. El métode de les linies

2.1.1. Implementacié

El métode de les linies ("Method of Lines" -MOL-), si bé és un métode matematic
antic per a la resolucié d'equacions diferencials, la seva aplicacio a l'analisi d'estructures
planars de microones €s recent. Per aquesta aplicacié va ser desenvolupat per Pregla,
Schulz, Worm, Diestel i Schmiickle [42-59].

Es basa en discretitzar 'operador derivada (bescanviant-lo per diferéncies finites)
pero, i aquesta €s la principal diferéncia i virtut respecte a altres metodes basats en un
mallat de l'espai, només en la direccié o direccions per a les que sigui absolutament
necessari. En l'altra o altres direccions es troba una solucié exacta analitica. Aixi
s'aconsegueix reduir d'una forma molt considerable el nombre de punts de discretitzaci6
respecte al que haurien de fer servir altres métodes basats en un mallat de 'espai, com ara
el métode de les diferéncies finites o dels elements finits.

Els detalls del desenvolupament del métode de les linies per a l'analisi d'estructures
planars es donen a l'apéndix A. Aqui farem una breu descripcio.



Fig 2.1.1

Per a una estructura planar multicapa com la de la figura 2.1.1. en régim permanent
sinosuidal (variacions temporals del tipus €’ i assumint propagacié en la direccio z de
la forma e+ es compleix l'equacio de Helmholtz per a les components axials de camp
eléctric i magnetic en cada capa.

Py Py F :
ax2+ay2+azq2’+k2\p=h{r=0 w=e, o h, (2.1.1)

Canviant les derivades respecte a x per diferéncies finites, de la primitiva equacié de
Helmholtz, s'obté la segiient equacié per a cada valor discret -segons x- de les
components axials dels camps:

2 -~
q 2z/7+[(k2-k§)[1]—h“z[P]]¢/7:o en qué: (/'/':{f (2.1.2)
y H,
e, | h, ]
e, h,
e, €, |= EZ ; €, = f(y) h, > hzz = 1'-'1z : hZi = f(y)
ezN‘ hZN-l

La matriu [P] té l'informacio de les condicions de contorn a les parets laterals. La
seva natura tridiagonal provoca l'acoblament de tres components de y . Aixd provoca



que una soluci6 directa no sigui possible. Ara bé, com que és una matriu real i simétrica
es pot diagonalitzar: podem obtenir una matriu de transformacio [T] tal que:

[TI"[P)[T]=[A"] 2.13)
[A?] és una matriu diagonal formada pels autovalors obtinguts de resoldre
Det{([P]-A[I)T}=0 (2.1.4)

en qué T és un autovector que constitueix una columna de la matriu [T]. [I] és la matriu
identitat. A més a més podem escollir [T] de manera que sigui una matriu ortogonal:

[TT'=[T] (2.1.5)
Les components axials dels camps en el domini transformat s'obtindran de:
v=[Tly ; v=[T1Vy (2.1.6)

llavors I'equaci6 2.1.2 quedara:

{( d: +k? - kﬁj[l]—h"[)ﬂ}z}f: 0 (2.1.7)
dy

La soluci6 general per a la i-ésima component de 2.1.7 sera:

¥, = A, cosh(k, y)+B;sinh (k, y) (2.1.8)
amb:
ki =ks (X —¢,+¢&,) ; € _k Z?:——’?i— (2.1.9)
R N D

Amb els valors de ¥ ila seva derivada respecte a y particularitzats als "interfaces"
entre les capes s'obtenen els valors de les constants d'integracio.

A partir dels camps axials, utilitzant les formules de I'annexe A s'obtenen les altres
components dels camps.

Després de nombroses manipulacions algebraiques amb matrius de submatrius
diagonals s'obtenen relacions entre els camps en el domini transformat als diferents
"interfaces" i entre el camp magnétic i eléctric en un mateix "interface”, que serveixen per
a fer complir les condicions de continuitat a les superficies de separacié de les diferents
capes de I'estructura.

Finalment es fa complir en el domini espacial original les condicions de camp eléctric
tangencial nul sobre les tires metal-liques de I'estructura i de densitats de corrent nules als
"slots" -zones a la superficie de separacié de dues capes delimitades per tires metal-liques
O per aquestes i les parets de la guia que envolta a tota I'estructura-.

S'obté finalment una equaci6 matricial de la forma:



6 -.XS
2,1 [Z,,] }I*x... 0
[Zo) [Z,0|| 6| |E,
-J”"- ] (2.1.10)

Les submatrius [_Z—ij] contenen la informacio referent a les condicions de contorn que

imposa l'estructura concreta, les seves dimensions, les matrius de transformacio, les
solucions de l'equacio diferencial 2.1.7 i son funci6 de la constant de propagacio. El seu
tamany esta intimament relacionat amb el nombre de linies de discretitzacié utilitzat.

Tenint en compte que en l'expressio anterior les multiplicacions amb subvectors nuls
son superflues, es pot reescriure el sistema i dividir-lo en dues parts:

[zi] (23] {J’fm} - m @.1.11)

[za] [z3]lTm ] L0

2] (23] J’fxm}[ E} 2.1.12)

[za] zz]} i )L,

Les submatrius [Z;"] son funcié de la constant de propagacié (concretament de la

constant de propagacio normalitzada €.). Variant €, fins que el determinant del sistema
homogeni sigui nul, obtindrem la constant de propagacio normalitzada de l'estructura.
Aix6 ho realitza una subrutina de calcul de zeros basada en el métode de Miiller [60],
doncs €és necessari tractar amb nombres complexos.

Les densitats de corrent s'obtenen trobant l'autovector associat a I'autovalor nul del
sistema 2.1.11 . A partir d'aquestes, amb el sistema 2.1.12 es pot obtenir el camp eléctric
als slots.

Amb les densitats de corrent podem trobar el corrent total que circula per una tira
metal-lica i amb el camp electric als slots podem obtenir el voltatge entre dues tires
metal-liques. Aixo ens servira per calcular la impedancia caracteristica de les diferents
estructures, definides per relacions poténcia-tensio o poténcia-corrent segons el cas.

Els programes desenvolupats permeten analitzar les estructures segiients:



e e i e e i
i e e e et i
i [ S ot

e e e e
-

Fixem-nos que es tracten estructures simétriques per poder reduir el nombre de linies

de discretitzacio.
Els programes en FORTRAN standard s'han fet correr sobre un ordinador VAX

6000-410, CRAY X-MP i CONVEX 2400.

Fig 2.1.2
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2.1.2 Resultats i comentari

A continuacié presentem una série de resultats que ens serviran per comentar el
métode.

En la grifica 2.1.3 es pot observar una de les caracteristiques més notables del
métode: la convergéncia assimptotica al valor correcte a 'augmentar el nombre de linies
de discretitzacio

CALCUL EN EL VAX:

164

1.2 koo ..... —MOL . 462
-—-SUPERCOMPACT .
.
e 15%

oE1.18 -

154

432
H : 458
P VU FUUUR TUUUR JUUUR SUUUE T “6
6 S0 180 15 209 250 309
PUNTS
A 295 punts hi ha una diferencia
e |y [ del ©.479% respecte el resultat
¢ =22 0. 127am del programa SUPERCOMPACT.
3. 426w

3.56mm

CONVERGENCIA DE € PER UNA GUIA TIPUS MICROSTRIP:

e

1.94 - ~ ......... . A ........................
: Proved readlitzades damunt: el
{  supercomputador CRAY
1.44 F - .- __MOL
8. 504 3.555m ---SUPERCOMPACT
= _2&23“5 G.lZ?m
wa 1.34 odnem s e S0 OO SO 342_8"‘ .....................
r 3.56mm H

A 481 punts hi ha una diferencia

- del 0.35% respecte eli resultat
1.24 N\ del”:programa; SUPERCOMPACT; -
\\
1-14 o Y ...JiAA.A ia aaaatoaas

@ SO 100 150 200 250 300 350 400 450 S00
PUNTS Fig2.1.3
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Els resultats obtinguts per a una linia microstrip aillada es comparen amb el
proporcionat pel programa comercial SUPERCOMPACT. Aquesta grafica també posa
de manifest que per aconseguir un error molt petit son necessaries moltes linies de
discretitzacié (unes 300 linies per a un error del 0,5% per aquesta estructura, i recordem
que es tracta d'una estructura simétrica i per tant, nomes es considera la meitat). Aix
origina que el temps de calcul sigui molt elevat. En la figura 2.1.4 es mostra el temps de
CPU tipic en funcié del nombre de linies

1600
1400 foobo o L ....... "
| COMPARACIO ENTRE EE |
1200 |- TEMPS - DE--PROGES SEN:. i fonns
 ENEE VAX PER LA : 1 [} A
1020 - \ATETXA: ESTRUCTURAT 17/ 7 © VA
PPN SN SV VORI OO SRR SOR SO AN SO SO
S g
; 8
08 R R e At SR S b
4@9 :. ......................................................................... oo b : H
280 oo b i NS TS N os = i !
P OUUE TUUUE 05 <ol TR TR TR FOTOR TP PO
B 50 100 156 200 250 300 350 400 456 500

PUNTS
Fig2.14

Fixem-nos que per a les 300 linies del cas anterior son necessaris uns 5 minuts de
CPU en un superordinador CRAY. -en un VAX, si es pogués, faria falta, com a minim
20 vegades més de temps de CPU-.

El temps de procés és un dels grans inconvenients del métode de les linies. Aquest
temps creix proporcionalment a N° , essent N el nombre de linies de discretitzacio, i es
degut principalment a 'operacio de pas del domini transformat a I'espacial:

[T [01]|(Z)] Z)| [T 101 [iTy | Ew
01 [T |Z,) 1Z,)]{ 0] [TY||J.| |JEm

(2.1.13)
que no podem defugir.
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Si bé, a costa d'augmentar el nombre de linies, es pot aconseguir un valor de constant
de propagacio forga acurat, els valors obtinguts de impedancia caracteristica no ho sén
tant:

e : i B ' 1209
. S S SN N o | 1
i |—mMoL - |— Temps calcul €
* __supercompacT | fl=Temps calcul Z7FET

l“ .,..3.........‘.5..-........

@bt SO SR S

130 fooen- SRS SOTRRO f

128

126

- 124

122

128

] Se 188 150

PUNTS

A 258 punts hi ha una diferencia
del 4.92% respecte el resultat
del programa SUPERCOMPACT.

Fig 2.1.5

Fixem-nos que, per al mateix nombre de punts, la diferéncia relativa entre el resultat
obtingut pel meétode de les linies respecte al que proporciona el programa
SUPERCOMPACT ¢és unes deu vegades superior que per al cas de la constant de
propagacio i no s'aprecia la convergéncia assimptotica al valor correcte. Aix0 és degut
fonamentalment a que la matriu del sistema 2.1.11 de la qual shan de trobar els
autovectors i triar l'associat a l'autovalor 0 ( o el més proxim a zero) esta mal
condicionada en general (el "grau de mal condicionament" depen del tipus d'estructura i
de les seves dimensions).

Si la constant de propagaci6 tendeix assimptoticament al valor correcte a l'augmentar
el nombre de linies i per reduir drasticament el temps de calcul, ens podem plantejar
realitzar extrapolacions, es a dir, realitzar dos o tres calculs amb un nombre reduit de
punts i extrapolar els resultats a l'infinit:
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.
4.15 - a
) : ’} S [y I
: _ — EXTRAPOLACIO b
s L 4 .. . . .|=—coRrectE h
' .| *- REGRESSIO " L .
i 7
2% b '
: * ¢=20 mm
FRON S L a=4,5 mm
L e T . b=4,5 mm
L : gruix capa dieléctrica: 1 mm
I8} i L §=2 mm
0 ¢.0r5 9.91 6,050 C.02 Par (ieron. =10 GHz

Fig2.1.6

Pero a la practica s'ha d'anar amb compte i pot ser no sempre possible. En la grafica
segiient, si agaféssim per a I'extrapolacio els resultats corresponents, per exemple, a 80 i
90 punts, el resultat obtingut seria completament fals.

2’9
1.5 : . —
. l;—cor{-vm q%‘flt la ¢ J;_lla(ﬂ a=3,556 mm
A S o SN S b=3,3 mm
¢=3,56 mm
- gruix dielectric: 0,254 mm
s=0,949 mm
Id w=0,356 mm
N S I : €=2,22
— I“ f=34 GHz
1. — et L
s RDORE Lt UT 14D uR Pad
Fig 2.1.7

En aquesta grafica, els punts en els que no és monotona decreixent es deuen a errors
en el posicionament de les linies de discretitzacio en les discontinuitats metallitzacio-
slot:

=3 [
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Aquest error €s intrinsec del métode. Es degut a la mateixa discretitzacio, la qual no
permet tenir la seguretat de que els punts de discretitzaci6 cubreixin perfectament la
metal-litzaci6 o el "slot". En general el pas de metal-litzacio a slot es produira entre dues
linies de discretitzacio, provocant que es consideri la metal-litzacio o el slot més gran o
més petit del que en realitat son. Segons Pregla i Schultz [43,53] la distancia optima
entre I'dltima linia de discretitzacio continguda en la metal‘litzaci6 i el final d'aquesta (p)
és d'un 25% del pas de discretitzacio. En la grafica segiient s'especifica el parametre p en
la forma de tant per un. Els resultats presents a la grafica coincideixen perfectament amb
la bibliografia [43].

€ D UNA ESTRUCTURA TIPUS MICROSTRIP:

re 19

[ Calculsientre 8d i 88 punts.

9.5
=0. 25
ERE uiily = S 5 S 5SS ol S - SN {7 =g 281
=9. 281
Ww28.5 B Sfd Ao b =8..281
p=0. 265
8 W/ ol
7.5 TS FSSIRNS & ISRITSUNTPIOE ISVSUINPIORNY. d T
(4/2) /d=b/d=8.8
7... k& — ...%.Fr:tg..?*...
%] 0.05 O.1 g.15 0.2 9.25 0.3
d/»
%]
Fig 2.1.9

L'error de posicionament de les linies de discretitzacid6 en les transicions
metal-litzacio-slot es reduira si, per a un mateix nombre de punts de discretitzacio,
s'augmenta l'amplada de la metal-litzacié respecte a l'amplada total de la guia (I'error
relatiu comés en la transicio és menor en percentatge). Depén, per tant, del tipus
d'estructura i de les dimensions relatives de les diferents parts de que consti. De totes
maneres, per un gran nombre de linies de discretitzacié aquest error €s poc rellevant.

Per a una certa estructura, el nombre minim de linies a utilitzar depén de les
dimensions relatives de les metal-litzacions i slots. A les grafiques segiients es posa de
manifest aqgest fet:

F
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€ . D UNA ESTRUCTURA TIPUS FINLINE:

-
2.5 1 - - -
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o H i i H R
] e 0.1 .15 8,2 90.25 8.3
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o L. FEPEP PN I T Y O I A w/d=5.0 p=08.312
2 .85 8.1 ©8.15 ©.2 8.25 0.3 B w/d=3.8 p=8.312
C w/d=1.0 p=8.312
- d/x, D w/d=0.5 p=08.281
b S {a/2) /d=b/d= =
d 3 =b/d=8.0 e,_2’2 Calculs entre 88 i 84 punts.
a

Fig 2.1.10

€ D'UNA ESTRUCTURA TIPUS SLOTLINE:

A w/d=S.8 pl1=0.125 p2=0.312
B w/d=3.8 pl=0.375 p2=8.437
C w/d=1.8 p1=0.375 p2=0.437
D w/d=0.5 p1=@.187 p2-8.343
E w/d=0.25 p1=0.218 p2-8.353
W
| o ) | | B A b
d

(a/2) /d=b/d=8.9 €r=9.7

Els slots son tots de la
mateixa amplada.
Calculs entre 79 i 82 punts.

P N VIS I SN LA T
5] .85 0.1 0.15 0.2 .25 0.3
d/x

[}
Fig 2.1.11

Noti's que quan l'amplada de les metal'litzacions és molt petita apareixen resultats
incorrectes (inclos amb un p proper a 'dptim). Aix6 és degut a que quan l'amplada de la
metallitzacié és molt petita, sobre ella hi ha poques linies de discretitzacio6, insuficients
per a una bona representacio discreta de l'estructura. A més a més, en les transicions
metallitzacio-slot apareixen valors singulars de corrents a la metal-litzaci6 i de camp al
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slot, provocant que les linies de discretitzacio properes a aquestes discontinuitats siguin
molt importants a I'hora d'obtenir resultats acurats. La solucié d'aquest problema és
augmentar el nombre de linies de discretitzaci6, pero malhauradament les limitacions
informatiques acoten el nombre maxim de linies que es poden fer servir: a part del temps
de calcul, a I'augmentar el nombre de linies augmentaran els errors numérics de calcul i el
tamany de les matrius utilitzades (per a 150 linies, per exemple, haurem de treballar amb
matrius de nombres complexes amb doble precissio -quadruple precissio en el CRAY- de
dimensi6 300x300 que ocupa uns 1,5 Mbytes cada una). Aixo ens limita a unes 250 linies
en el VAX 1iaunes 500 en el CRAY.

Els problemes esmentats al paragraf anterior es podrien solucionar si en lloc de fer
servir una discretitzaci6 amb un pas h constant com fins ara, féssim servir una
discretitzacié no uniforme:

hle e,
i HHE
Paret - ! AHI GG
eléctrica ' t imagnética
1
H
Pes- €, —am{
by ot
Fig 2.1.12

(Els detalls analitics d'aquest tipus de discretitzaci6 es mostren a l'anexe A)

En les grafiques segiients es poden comparar resultats obtinguts amb discretitzaco
uniforme i no uniforme:

Fig 2.1.13
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La figura 2.1.13 correspon a l'estructura analitzada a la referéncia [54].

Es pot observar que, si bé la discretitzacié no uniforme necessita molts menys punts
de discretitzacio, els resultats obtinguts no sén prou acurats. Aixo és degut a que pel cas
de discretitzacio uniforme els autovalors de la matriu diagonal [A?] (equacié 2.1.3)
sobtenen a partir de formules analitiques tancades (vegi's anexe A), perd per a
discretitzacid no uniforme els autovalors i autovectors associats s'han de calcular
numeéricament. Per al seu calcul s'han fet servir subrutines de la llibreria NAG [61]. Els
errors en el calcul dels autovalors s'amplifiquen en les expressions segiients:

0

(k. § (K, B
[«]= dlag(k—" sinh kyidj ; [r]= dlag(rig)—‘ tgh kyid) 2.1.14)
[r.]= diag(cosh k , d) ; [r.]=diag(cosh k. d)

k’zkf,(/?—s+a) ;& :::ki ) A2 = 2'52
Yi 1 T 1€ 1 (kth)

2.1.16
e k(z) ( )

En queé d és el gruix d'una capa i A el pas de discretitzacio nominal. Fixem-nos que
formen part de I'argument d'expressions del tipus sinus i cosinus hiperbolics.

Si bé aquest problema, com el que comentarem a continuaci6, també és present en el
cas de la discretitzacio uniforme, com es pot comprovar a les grafiques 2.1.13 - 2.1.17,
és molt més important en el cas de discretitzacié no uniforme.

En les grafiques segiients es representa el valor del determinant del sistema homogeni
en funcio de &, per a una estructura tipus microstrip suspés dins de guia d'ones
rectangular i discretitzacio no uniforme (El nombre de punts assenyalat fa esment del
nombre de linies de discretitzaci que cauen sobre la metal-litzacio).
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Hom pot observar que a totes les grafiques existeix un pas per zero molt proper a 1,6,
perd a mesura que augmenta el nombre de punts s'aprecia una arrissada en el pas per
zero, apareixent nous passos per zero. Aix0 provoca que, segons les dades de partida, la
subrutina de bisqueda de zeros doni resultats erronis encara que propers al valor
correcte. Aquest problema és de dificil solucio en general. S'hauria d'estudiar cada cas en
concret. S'ha comprobat les estructures analitzades a la referéncia [54], posant-se de
manifest que la discretitzacid no uniforme funciona correctament per a casos de
dimensions molt particulars i introduint a la subrutina de busqueda de zeros valors
inicials molt propers al zero buscat.

En referéncia a les expressions 2.1.14 - 2.1.16 podem veure que segons els valors que
adoptin ky; i d aquests poden provocar overflows /o underflows. Aquests es poden
corregir arrodonint els resultats. Aixo aniria bé si sempre s'estés treballant amb valors
molt alts o molt petits, pero desgraciadament hem de treballar amb valors molt dispars,
cosa que també fa impossible normalitzar-los. Aquest és el motiu fonamental pel qual es
fa servir doble precisio (quadruple precisio en el CRAY): treballar amb variables amb el
més alt marge dinamic possible. Per a moltes estructures, I'aparacio d'overflows i
underflows és el que en realitat limita el nombre maxim de linies de discretitzacié. Aquest
problema es podria intentar solucionar desenvolupant programes especifics per a cada
estructura, en els que es tingués molta cura en l'ordre i la forma de fer els calculs per
minimitzar els efectes d'overflows, underflows i redondeig.
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També com a conseqiiéncia de les expressions 2.1.14 - 2.1.16 podem dir que com
més gran sigui el cocient amplada de la guia - altura de la capa més gruixuda, més gran
¢s el nombre de punts que es pot fer servir sense risc d'overflows i més precissio
obtindrem. El métode funcionara molt millor par a estructures més amples (direccié x)
que altes (direccio y).

Per disminuir els problemes esmentats al paragraf anterior es va forgar el métode,
augmentant el nombre de capes (de caracteristiques idéntiques). Aixi s'han d'analitzar
capes més fines respecte a 'amplada total de la guia, apareixent nombres de valors menys
dispersos que possibiliten augmentar el nombre de linies de discretitzacié sense risc
d'overflows i errors de redondeig. Pero a l'augmentar el nombre de capes també
augmenta el nombre d'operacions perdent-se per aquest motiu el que haviem guanyat
"enganyant" al programa.

El metode de les linies aplicat a l'analisi d'estructures planars de microones i ones
mil-limétriques té virtuts com ara la convergéncia assimptotica de €, al valor correcte a
mesura que augmenta el nombre de linies de discretitzacio o la versatilitat que es tradueix
en el gran nombre d'estructures que és possible analitzar i en I'extensié als casos de
consideracio dels gruixos de les metal-litzacions, dieléctrics inhomogenis i amb pérdues,
discontinuitats i extensio a problemes oberts amb l'inclusié de parets absorbents [56,57].

Les desventatges provenen de problemes informatics: temps de procés, memoria
utilitzada, overflows, underflows i errors de redondeig i truncament que es manifesten en
resultats poc acurats o erronis segons quin sigui €l nombre de linies de discretitzacio
utilitzat, el tipus de discretitzacio, la forma de l'estructura analitzada i les dimensions
relatives que les diferents parts d'aquesta tinguin.

Per a l'analisi de discontinuitats planars s'ha de discretitzar respecte a x i respecte a z.
Les matrius resultants - si es volen obtenir resultats satisfactoris - tenen dimensions
enormes, fent absolutament necessari l'utilitzaci6 de superordinadors i programes
especifics per a cada estructura en els que es tingui molta cura en l'ordre i 1a manera de
fer les operacions aritmétiques i algebraiques per tal d'evitar overflows. Aixo va en
contra de les premises que ens haviem fixat en aquesta Tesi: aconseguir un metode
numeric que fes servir el minim possible de recursos d'ordinador.



21

2.2. El métode dels elements finits.

2..2.1. Implementacio

El métode dels elements finits (Finite Element Method -FEM-) va ser formulat als
anys 40 [62] aplicant-se a partir de la década segiient a calculs aeronautics i d'estructures
en general [63]. Fins a finals dels seixanta no es va comengar a aplicar a problemes
electromagnétics[64]. La seva versatilitat per adaptar-se a geometries molt complicades i
la seva generalitat ha fet possible implementar programes d'ordinador de propasit general
que, amb molt poques modificacions, son aplicables a disciplines molt distintes. També
ha originat que la bibliografia existent sobre el métode, especialment en el referent a
enginyeria civil i aeronautica, sigui molt abundant.

En la seva forma habitual [65-70], el métode dels elements finits parteix d'una
formulacio integral del problema de contorn, concretament d'una expressio variacional en
la forma d'un funcional que s'ha de minimitzar. L'espai es subdivideix en petites regions o
elements de forma arbitraria per a les que la funcié que s'intenta trobar es pot assumir
que varia molt poc i aixi s'aproxima per un polinomi. Aplicant el métode de Rayleigh-
Ritz [71] o de Galerkin [72] el problema de minimitzacio del funcional es converteix en
un sistema d'equacions lineals. La seva solucio ens donara una aproximaci6 de la funcio
buscada (potencial o components dels camps) en tota l'estructura.

Mentres que en altres metodes utilitzats per a resoldre equacions integrals com ara el
metode dels moments [71] (o el de Galerkin o de Rayleigh-Ritz) la funcié buscada
s'aproxima per un conjunt de funcions base definides en tot el domini (tota la regi¢ del
problema), i aquestes funcions han de poder representar aproximadament la funci
buscada i complir les condicions de contorn (cosa que pot provocar que siguin molt
complicades o fins i tot que no es puguin obtenir si es tracta d'una regié amb forma forga
arbitraria), en el metode dels elements finits la funci6 buscada s'aproxima per un conjunt
de funcions base definides en els subdominis (elements) en els que s'ha dividit el domini
(tota la regio del problema), possibilitant que aquestes puguin ser molt senzilles.

Un avantatge del metode dels elements finits és la possibilitat d'incloure algunes
condicions de contorn dins el mateix funcional, fent innecessari que s'hagin d'imposar.

Evidentment la solucié obtinguda pel métode sera més acurada com més elements fem
servir per subdividir I'espai. Aix6 provoca el principal inconvenient del métode: el temps
de calcul i 1a quantitat de memoria necessaris.

També shan observat l'aparici6 de respostes o solucions espuries: solucions
proporcionades pel métode sense sentit fisic [3,4,67,70]. Si bé s'han presentat diverses
condicions i formulacions que semblen solventar aquest problema [73,74], no sembla que
aquest inconvenient s'hagi erradicat completament.
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El métode que s’ha implementat i que describim breument a continuacio6 s'ha enfocat a
apreciar les possibilitats del métode en l'analisi de problemes electromagmeétics del tipus
d'autovalors i autovectors en estructures inhomoggénies.

L'analisi amb el métode dels elements finits d'un problema concret suposa els segiients
pasos:

- Discretitzaci6 de la regid del problema en un nombre finit de subregions o elements.
- Obtencio de les equacions que governen un cert element.

- Reagrupament de tots els elements.

- Resoldre el sistema d'equacions obtingut.

* Discretitzaci6 de la regio:

Si bé els elements amb els que es divideix la regié poden tenir qualsevol forma, el més
usual és utilitzar triangles en un problema bidimensional i tetraedres en un problema de
tres dimensions, donat que son les figures geométriques més senzilles i les que millor es
poden adaptar a qualsevol forma que tingui la regio a dividir

En el procés de discretitzacio es fan servir les segiients regles:

- Tot element s'unira a un altre pels vértex o nusos i no pels costats.

- Cap element contindra dos medis diferents.

- Es procurara, en el cas bidimensional, que els elements triangulars siguin el més
pareguts possible a triangles equilaters. (L'error del meétode dels elements finits és
inversament proporcional al sinus del menor angle interior d'un element, [70] ).

En la figura segiient es mostra un exemple de discretitzacio. S'ha discretitzat la seccid
transversal d'una guia d'ones rectangular inhomogénia amb 8 elements triangulars que
proporcionen 9 nodes:

n7 ng / " no

Fig2.2.1

* Funcions que governen els elements:

En un element bidimensional com el de la figura:
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Fig 2.2.2

podem aproximar la component axial (segons z) del camp eléctric o del camp magnétic
Y,(x,y) com:

YAx,y)=(atbx+cy) 2.2.1)

aixi en cada un dels nodes de l'element tenim:

Y. (1 x, y,|a
¥ |=|1 x, y,|b (2.22)
Y| |1 x5 yifc

A partir del coneixement de y, en cada node podem obtenir el valor dels coeficients a,b i
c:

-1

al {1 x, vy, || ¥
bl={1 x, y,| | ¥ (2.2.3)
c| |1 %3 y,| |¥%

i també el camp a l'interior del triangle:

(x,¥;—%,¥,) (XY, —%x,y:) (x,y,—%,y,) | ¥y,
o=l x vl v emw) iy | (224)
(x;—X;) (x,—x;3) (x,-%x,) | Y5

en queé A és l'area de l'element:

. I x x5 :
A=51 X, N =5[(x2_x1)(y3 _yl)_(x3—xl)(y2 _yl)] (2.2.5)
L ox

Ho podem expressar d'una forma més compacta:

¥ = Za, (e, ¥, (2.2.6)

=1
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en que:

1
Q, = ﬁ[(xzys - x3y2) + (yz —)s )x +(x3 - X, )y]

1
a, = Z‘l'[(xsyl =xY,)+(s = y)x +(x —x3)y] (2.2.7)

1
a, = '2_;1"[(3‘1}’2 - xzy1) + (yl =, )x + (xz X )y]

Per a resoldre un problema electromagnétic hem de trobar la solucid de les equacions
de Maxwell o bé d'alguna equacio que es derivi d'elles com l'equacié d'ona amb les
pertinents condicions de contorn. En el métode dels elements finits, en lloc de resoldre
una equacié en derivades parcials es minimitza el funcional del principi variacional

associat. Aixi, per exemple, una guia d'ones buida esta caracteritzada per l'equaci6 de
Helmholtz homogenia (equacioé d'ona en régim permanent sinusoidal):

VY + Y =0 (2.2.8)

Resoldre aquesta equacio6 és equivalent a minimitzar el segiient funcional [68]:
_ 1 2 21752
F(¥)=~ f []V‘Pl +k*P ]ds (2.2.9)

amb les condicions de contorn adients. ,

Aquest funcional s'aplica a cada un dels elements i es minimitza. El domini d'aplicacio
S és l'area de cada triangle o de l'element de superficie considerat. Fent-ho per al nostre
exemple s'obté: (aplicant-ho a l'equacié 2.2.9)

. | RENE R K22 e
F(¥°)= 522‘1’;1’,-, [Vavads-=>> ¥ ¥; [ aads (2.2.10)

=1 257\

que ho podem expressar com:
Fe) = [ [o -5 [T [ ] @2.11)
essent els elements de la matriu {G®]:
G; = [Va,Vads (2.2.12)

i els de la matriu [B]:

B; = [aads (2.2.13)

El calcul d'aquestes integrals és inmediat. Aixi, per exemple:
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. 1
Gy :K[(Yz ~y;)" +(x, _xz)Z]

c 1
G23 = K[()ﬁ -y )y, — Y2)+(x1 =X, (X, — X, )] (2.2.14)
A . .
. ’1—5 1¢J
Bij =4A ‘ (2.2.15)
— 1 =]
6

* Reagrupament de tots els elements:

L'equaci6 2.2.11 constitueix un sistema matricial local a nivell d'element. A nivell global,
considerant tots els nodes i elements, tenim:

N
F(¥)=> F(¥°) (2.2.16)
e1
o, d'una forma explicita:

SCOSRILIH(E ORIV (S ICERT)

Les matrius globals [G] i [B] es construeixen a partir de les locals [G®] i [B°]. Cada
node té una doble numeracio: una local de 1 a 3 en el sentit contrari de les agulles del
rellotge, de baix a dalt i d'esquerra a dreta (figura 2.2.2) i una de global (figura 2.2.1).
Aquestes numeracions son arbitraries, pero segons com es facin poden facilitar en gran
mesura el calcul del sistema d'equacions final.

Les matrius globals [G] i [B] enmagatzemen les relacions existents entre tots els
nodes. En referéncia a les figures 2.2.1 i 2.2.2, els elements de les matrius globals es
troben de la forma segiient:

G, guarda les aportacions dels elements que contenen el node global n, , és a dir,

els elements es i e . Atenent a la numeracié de nodes locals, aquest sera el node 1 tant
per a l'element es com per al es. Aixi:

G,., =G’ +Gy° (2.2.18)
G,,, guarda les aportacions dels elements que contenen els nodes globals n; i m

simultaniament. L'Unic element que conté ambdos nodes globals és el es per als que els
hi correspon una numeracio local de 1 i 2 respectivament:

G,, =G5° ‘ (2.2.19)

n,n;
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Analogament s'obtenen els altres elements de [G]:
G,., =G5 +Gi +Gy* + G5’ + G5 + G
G,,, =0 (2.2.20)
i també els de [B]:

B,,, =B’ +B3 (2.2.21)

Ara hem de minimitzar l'equacié 2.2.17. Aix0 es pot fer molt més facilment si
reorganitzem les matrius de la forma segiient:

1 (Gl [GLI[IET] K Byl Byull¥]
F(¥)=[1%,] [ e
(B)=5I% 1 ]{[GH] [GFFJ[[‘PF]J 7 ] ]][[Bn] [BW]}[WFJ

(2.2.18)

S'han colocat primer els nodes lliures, és a dir, aquells que no estan subjectes a les
condicions de contorn. Els subindex L I F signifiquen lliure i fixe respectivament.

Aplicant el criteri de minimitzacio:

FP) _,

P (2.2.19)
s'obté:
b4 2 b
[[Gi.] [Gwlﬁ\{, ﬂ -k*[[B..] [BLF]ﬁlP ﬂ =0 (2.2.20)

L'equacio6 2.2.9 implicitament satisfa la condicio de contorn de Neumann. Per satisfer
la condicié de Dirichlet hem de fixar el valor de v a zero (o a un valor fixe per a la
condicié inhomogenia de Dirichlet) en els nodes del contorn. Aixo en el sistema 2.2.20
es tradueix en fixar un nombre molt alt (per exemple 10*°) en els elements corresponents
a nodes fixes de la diagonal principal de les matrius [G] i [B] o bé a anular els elements
de Ia fila de cada node fixe excepte el de la diagonal principal que es fixa a 1 tant a la
matriu [G] com a la [B]. [70]. El segon procediment trenca la simetria de les matrius,
cosa que es pot evitar en el cas de condicid6 homogeénia de Dirichlet fixant a zero els
elements de la columna del node fixe excepte el de la diagonal principal. Aixo equival a
eliminar les files i columnes corresponents a nodes fixes i poder treballar amb les
submatrius corresponents a nodes lliures, aconseguint-se reduir l'ordre del sistema
d'equacions a evaluar. Degut a aix0 i encara que el procediment explicat en primer lloc és
inmediat i facil d'aplicar, s'ha fet servir el segon procediment. Aixi obtenim:
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[Gu ¥ ]-K[B.][¥.]=0 (2.2.21)
Fixem-nos que si multipliquem per [By.]" s'obté:
Bul [6uI¥.]-K[B.] [BL]®.]=0 (22.22)
que no és més que el classic problema d'autovalors:
[ATY.]=K[¥,] (2.2.23)
amb:

[A]=[B.. ] [Gu.] (2.2.24)

* Resoluci6 del sistema d'equacions:

El sistema d'equacions 2.2.21 s'ha resolt utilitzant subrutines provades de la llibreria
matematica NAG [61].

Els programes implementats analitzen, a part de guies homogenies, les segiients guies
inhomogeénies:

hdivl |P




La subdivisi6 amb elements finits s'ha dut a terme de la forma segtient:

n7

Fig2.2.3

ng

n9

hdiv
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En el cas rectangular es numera de dalt a baix i d'esquerra a dreta. En el cas eliptic es

fan servir coordenades polars i es comenga a numerar des del centre procedint en espiral.
L'engraellat és automatic en funci6 del nombre d'elements finits desitjat.

El funcional a minimitzar per a I'analisi de les guies dieléctriques anteriors és: [70]

2 2 2 2
TRENE A LN TE: Ty A Y A O A IRy
25K & & & & o\l & & & &

(2.2.25)

en que:
k} =0’ ue—k? (2.2.26)

La discretitzcaci6 i minimitzacio d'aquesta equacio ens porta finalment a:

et il o))

en qué les submatrius es construeixen a partir de les corresponents per a cada element i
que venen donades per:

(2.2.27)

8 da.
- j 1029, 66,99 45 (2.2.28)
ki\ dx o"x Jy dy
da, da,
Al = iz[a % 2% 94 al)ds (2.2.29)
ki\dx dx Jy dy
= j ea; a,dS (2.2.30)
S
B; = [na,a;dS (2.231)
hY
da, da,
ci=Xe [ 00, 0 0, 94 o (22.32)
o k\ Idx dy Iy Ix
e da,
cp=Xeflfe % 0o 7% (2233)
o ki\dy dx JIx Jy

Les submatrius [A] i [B] governen el camp eléctric; les submatrius [A'] i [B] el camp
magnétic, i les submatrius [C] i [C'] I'acoblament entre camps. [C'] és la transposta de

[C].
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S'ha implementat també la possibilitat de considerar simetries en la forma de parets
magnétiques horizontals, verticals o ambdues. Amb aix0 s'ugmenta notablement la
precisio dels calculs i es diminueix el temps d'execucié en l'analisi dels modes que
presenten aquests tipus de simetries. En aquest cas pero, a més de considerar les
condicions de Dirichlet per al camp eléctric també s'han de forgar per al camp magnétic
en les parets magnétiques. (Les condicions de Neumann estan implicites en el funcional).
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2.2.2 Resultats i comentari

En la taula segiient es presenta el calcul de la freqiéncia de tall en la forma
normalitzada k./a per al mode fonamental d'una guia rectangular buida amb dimensions

a=2b:

Nombre Nombre Temps de ke/a % d'error
de nodes . d'elements calcul (s)
9 8 5 3.440 9.49
16 18 24 3.285 4.40
25 32 88 3.224 2.51
Taula 2.2.1

La soluci6 exacta és kea = m . Es pot observar com a l'augmentar el nombre
d'elements els resultats obtinguts son cada cop millors i també l'augment extraordinari del
temps de calcul a 'augmentar el nombre d'elements.

En la taula segiient es mostren els resultats obtinguts per al mateix problema
considerant parets de simetria:

Nombre de Nombre Temps de keva % d’error
nodes d'elements calcul (s) : :
9 8 4 3.210 2.17
16 18 20 3.175 1.06
25 32 80 3.161 0.62
Taula 2.2.2

L'aplicacié d'una paret de simetria es tradueix en analitzar només mitja estructura amb
el mateix nombre d'elements que abans s'utilitzava per analitzar-la tota. La disminucio de
l'error comes és considerable.

En les grafiques seglients es mostren les corbes de dispersio per a la mateixa guia
homogeénia (8=k,/ko ):
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En aquesta grafica, obtinguda sense aplicar simetries, comengant per l'esquerra, la
primera corba correspon al mode fonamental TE;y, a continuacid i donat que a = 2b
hauriem de trobar una solucié doble corresponent als modes TEqy i TEz pero el
programa proporciona dos solucions diferents (linies discontinues) encara que molt
properes. A continuacio tenim una solucié doble corresponent als modes TE;; i TMy .
L'altima corba també hauria de representar una solucié doble corresponent als modes
TE,; i TMy; , pero igual que abans el programa no ho proporciona.

En la grafica segiient es repeteix l'analisi considerant simetries

1
of //

/ R
/A

"-\\
—

0 2 4 6 8 10 12 14 16
Fig 2.2.7

S'observa que ara ens manquen solucions: les corresponents als modes que no
cumpleixen la condici6 de simetria imposada (paret magnética paral-lela al costat menor
de las guia situada en a/2), pero si apareixen les solucions dobles com a tals.

Si bé és dificil d'apreciar en les grafiques anteriors, les solucions per als modes
superiors son cada cop menys acurades. Aix0 es pot comprovar en la taula segiient en la
que es presenten les diferents freqiiéncies de tall dels diferents modes

Kc*a Tedric Kc*a sense simetria | Kc*a amb simetria % error sensve, % el;mr amb ,
simetria simetria v
3.1416 (TEw) 3.221 3.161 2.54 0.63
6.2832 (TEa1) 6.443 ——e 2.54 —
6.2832 (TE20) 6.901 — 9.83 —
7.0248 (TEu) 7.533 7.310 7.23 4.05
7.0248 (TMu) 7.561 7.310 7.63 4.05
9.4247 (TExn) 10.491 9.995 11.31 6.04
9.4247 (TMn) no calculat 9.995 6.04
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Es pot observar que com més superior és el mode (més alta és la seva freqiiéncia de
tall) més gran és l'error comés, i que aquest és pitjor en el cas de no considerar simetries.
Aquest comportament es deu a dos motius: primer que com més alt sigui el mode més
variacions presenta la forma dels camps, cosa que fa necessari utilitzar un nombre
d'elements més gran per poder aproximar-lo acuradament i segon la propia subrutina de
calcul d'autovalors 1 autovectors, aquest es calculen iterativament i els errors produits en
el calcul dels més baixos s'acumulen a I'avaluaci6 dels superiors. Amés a més i encara que
la matriu tractada és simétrica, en alguns casos pot estar mal condicionada. Tenim aixi
afegits els problemes propis de la discretitzacié de l'espai i els inherents a l'evaluaci6
numeérica dels autovalors i autovectors.

Els problemes s'accentuen quan s'analitza una estructura com la guia circular per a la
que la discretitzacioé de l'espai s'aproxima pitjor a la forma de l'estructura com es pot
observar en la taula segiient en la que es presenten alguns resultats provinents de I'analisi
d'una guia circular amb un nombre d'elements semblant a ['utilitzat en la guia rectangular
(uns 40). Aqui s'ha utilitzat simetria de quadrant, és a dir situant dues parets magnétiques
dirigides segons x i segons y que s'extenen des del centre de la guia fins a la paret
metal-lica. Es tracta d'una guia circular de radi a homogeénia plena d'un dieléctric amb
€.~4 obtinguda com a cas particular d'una guia eliptica.

Kc*a Teoric Kc*a sense Kc*a amb simetries | % error sense % errof amb
simetries simetries simetries
0.920 (TEu) .9861 —— 7.18 —_—
1.202 (TMo1) 1.305 1.229 8.57 224
1.527 (TEa1) 1.6898 1.582 10.66 3.60
1.916 (TEo1) 2.123 —— 10.8 —_—
1.916 (TMu) 2,123 ——— 10.8 —
Taula 2.2.4

A l'analitzar una guia "ridge-guide" (obtinguda com a cas particular de una finline
sense dieléctric), considerant un gruix nul de les metal-litzacions amb un engraellat com
el de la figura (per cada rectangle de la graella tenim dos elements triangulars no
dibuixats)

—hpos=2

g€ =¢ =1
2 b=5mm

"
—

hmet

L— a=10mm — Fig 2.2.8
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els resultats obtinguts son idéntics als d'una guia rectangular buida de les mateixes
dimensions. Per apreciar l'efecte de les metal'litzacions interiors s'ha de recorrer a un
engraellat molt més fi (hmet > 5) i donat que la forma d'engraellar implementada és
uniforme, el temps necessari de CPU és molt gran. Per aquest cas seria molt convenient
fer servir un engraellat no uniforme.

A continuaci6 es presenten els resultats obtinguts a l'analitzar una guia rectangular
inhomogenia com la de la figura segiient amb a=2b, £~4, hdiv=b/2

Fig 2.2.9
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Fig 2.2.10

Els resultats fins a 8=1 soén correctes. En =1 el sistema 2.2.27 es fa indeterminat
degut a que apareixen singularitats en les matrius d'agrupament [A], [A'] i [C] . El
programa té en compte aquest cas i obvia el calcul per aquest valor de 8. Per6 aix6 no
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explica els resultats totalment erronis que s'obtenen per 6=1,5 6 8=2,5 per exemple. Si
s'estudia acuradament el comportament de la matriu construida amb les submatrius [A],
[A']1 [C], es pot observar que per alguns valors de & la matriu és definida positiva, per a
alguns altres és definida negativa i per a certs valors mi una cosa ni l'altra. Quan aixo
ultim succeeix els autovalors obtinguts son erronis i no es corresponen a cap solucio
fisica. S'anomena una solucio espuria.

S'han realitzat (i es continuen fent) nombrosos estudis sobre el fenomen de les
solucions espuries en el métode dels elements finits [73,74]. Segons Corr i Davies [75] el
nombre de modes espuris és igual al nombre d'incognites associades als nodes situats a
"l'interface” entre dos dieléctrics. Aixo fa pensar que el problema provingui de la manera
com es fan complir les condicions de contorn en aquest "interface". Si bé el funcional
utilitzat incorpora les condicions de contorn de Neumann, al discretitzar-lo i aproximar-
lo, aquestes condicions es compliran també d'una forma aproximada. Per altra banda s'ha
comprovat que les solucions subministrades pel métode dels elements finits poden no
satisfer la condicidé de la divergencia del camp eléctric ni de la divergencia del camp
magnetic. Aquests, per satisfer l'equacio d'ona i poder construir un funcional han de
poder ser diferenciables dos vegades. En el métode dels elements finits les funcions amb
les que s'aproximen o interpolen els camps son diferenciables una sola vegada, amb el

qual (Vxﬁ)/ aoi (Vxﬁ)/ & no son funcions continues, cosa que ens impedeix

comprovar la condicié de la divergencia (ref Jin). Per fer-la complir es poden utilitzar
diferents técniques [70]: funcions d'aproximacié que tinguin derivades continues, les
quals son més complicades i més dificils d'utilitzar en el métode dels elements finits;
calcular el camp eléctric amb lexpressié joe E = V x H—~J a partir del magnétic obtingut
amb el meétode dels elements finits (o viceversa fent servir la llei de Farady en forma
diferencial), obtenint resultats menys acurats degut a les operacions de derivacio
involucrades; afegir un terme de penalitzacio en el funcional a minimitzar de manera de
forgar la condici6 de la divergencia, el qual fa augmentar I'error comés.

A més a més si en l'estructura a analitzar apareixen punts en els que els camps siguin
singulars, i encara que es recorri a un engraellat molt fi, 'aproximacio d'aquests camps
anb les funcions d'aproximacio habituals és molt grollera, obtenint-se resultats molt poc
acurats. Es pot recorrer a "arrodonir" artificialment les zones productores de camps
singulars o bé a intentar trobar funcions d'interpolacié que tinguin en compte la natura
singular dels camps, coses que no sempre poden ser possibles i que, sens dubte
augmenten la complexitat de programacio, el temps d'execucio -ja de per si forga elevat-
i redueixen la generalitat del métode.

En alguns casos l'aparicio de solucions espuries és salvable. Aixi agafant els resultats
de la figura 2.2.10 i eliminant "a ma" "els punts que no segueixen l'evoluci6 natural de les
solucions" obtenim:
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El métode dels elements finits és un bon métode per al calcul d'estructures
aeronautiques i, en electromagnetisme pot donar bons resultats especialment en
problemes que presentin una geometria forga complicada. L'analisi d'estructures com ara
la finline, que suposen la solucié d'un problema d'autovalors i autovectors en guies d'ona
inhomogenies i en les que hi ha zones de camp singular, imposa les pitjors condicions de
funcionament per al métode dels elements finits, cosa que fa poc aconsellable la seva
utilitzacié en aquestes situacions.
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2.3. El métode de la matriu de linies de transmissié

2.3.1. Implementacio

El métode de la matriu de linies de transmissié (Transmission Line Matrix Method -
TLM-) va ser proposat per Johns I'any 1971 [76] i desenvolupat pel mateix Johns i per
Ahktarzad [77-84]. Ultimament ha guanyat una notable difusié degut principalment als
treballs de Hoefer [85-89].

Si bé la formulacié que resulta d'aplicar l'algorisme €s molt semblant a 'obtinguda pel
métode de les diferéncies finites en el domini temporal [90-91], les bases de partida son
completament diferents: mentres que el métode de les diferéncies finites es basa en una
discrtetitzacié de I'operador derivada en una equacié diferencial, el métode de la matriu
de transmissi0 modela la propagacié d'una ona electromagnética a linterior d'una
estructura de microones. Com l'anterior és un meétode molt versatil en quant a la
quantitat de problemes diferents que pot tractar, pero també com l'anterior els recursos
d'ordinador necessaris son molt considerables.

Hom pot trobar molt bones explicacions del métode en articles [85], capitols de llibres
[86,92] i inclos en llibres dedicats exclussivament al métode [93]. A continuacio en farem
una descripcié molt breu.

El métode de la matriu de linies de transmissié es basa en modelar les components
dels camps en una certa estructura pels voltatges i els corrents en linies de transmissio.
Com és sabut aquests es troben a partir de la solucié de I'equacié d'ona en una dimensio 1
els camps es trobaran resolvent una equacio d'ona en 3 dimensions. Si dividim l'espai del
problema en questid en una xarxa bi o tridimensional segons la natura del problema i
unim els nusos d'aquesta amb linies de transmissio, podem trobar una equivaléncia entre
les tensions i corrents a les linies i les components dels camps, simulant I'evolucio del
front d'ona que es propaga per l'estructura amb la propagacié de les tensions i els
corrents en les linies de transmissié que uneixen els nodes de la xarxa.

En la figura segiient s'esquematitza la propagacio d'un impuls de tensié originat en un
cert node d'una xarxa (bidimensional per claredat de dibuix).
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Excitacio Primera iteracio

Segona iteracid

Fig 2.3.1

Al cap d'un cert interval temporal, I'impuls arriba, a través de les linies de transmissio
que els uneixen, als nodes contigus. En aquests part es reflectira i part es propagara a
altres nodes. Tenim, de fet, una discretitzacio del principi de Huyghens.

Les linies es poden connectar en série o en parallel. Tenim aixi dues possibilitats de

modelacié per al cas bidimensional. En el cas de tres dimensions la modelacio es duu a
terme interconnectant com indica la figura linies en série i en paral-lel

M2 :{(6) / "(5)
AL @ N ,

Ay2
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Es considera una separacié infinitesimal entre els nodes (A2 — 0). Fixant-nos primer
en els nodes 1,2 i 3 i fent que la tensi6 a les linies representi E, i que els corrents a les
linies modelin Hy i H,, aplicant teoria de linies i la llei de Kirchoff del corrent al node
paral-lel 1, s'obté:

aHx_aHz_gaEy
z Jdx Bt

(23.1)

en qué s’ha modelat la permitivitat € per la capacitat per unitat de longitut de les linies.

Analogament en els modes série 2 1 3:

JE, OE, éH

- _,9H, 232
oy 0z "ot (23.2)
FE

» 9B, __,°H, 2323)
7x  dy o1

en qué la permeabilitat p sha modelat amb l'inductancia per unitat de longitut de les
linies.

Igualment, per als nodes 4,5 i 6 s'obté:

JE. OE FH,
x 95 __ 23.4
oz ox Yot (2.3.4)

aHz_éHy_ AE,

£ (2.3.5)
’Jy Oz ot
JH
»_OH, =g Ok, (2.3.6)
ox Oy ot

Aquestes expressions no son més que les equacions de Maxwell desenvolupades en
coordenades cartesianes. Es poden combinar i obtenir l'equacié d'ona tridimensional per
al camp magneétic i per al camp eléctric en coordenades cartesianes.

Queda comprovat, doncs, que amb un engraellat infinitament estret es compleixen
perfectament les equacions de Maxwell, essent en aques cas el model exacte. Ara bé, en
I'evaluacié numeérica hem de considerar certs valors no nuls de Al. Es pot pensar que si
bé la simulacio sera tant millor com més petit sigui Al, per no tenir que necessitar temps
de calcul enormes, si estudiem estructures en les que els camps no variin molt
bruscament, podrem obtenir bons resultats amb Al relativament grans. Si ens fixem en la
figura segiient, en la que s'esquematitza la propagacié d'un impuls per una xarxa
bidimensional, si per anar del node A al node B es tarda At, per anar al node C s'hauria
de tardar \/2— At, i en canvi, com es pot observar a la figura el métode considera que

per arribar-hi es necessita 2 At
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Fig2.3.3

A més a més, analitzant amb una mica de detall la propagacié d'un front d'ona pla per
una xarxa tridimensional s'observa que la velocitat de propagacio en les linies de
transmissié no coincideix amb la velocitat de propagaci6 del front d'ona, i el que és
pitjor, té¢ un comportament disperssiu més o menys acusat segons quina sigui la relacio
entre Al i la longitud d'ona del senyal (Al/A) [86]. La disperssi0 €s nula si el front d'ona es
propaga diagonalment a la xarxa i és maxima si es propaga en les direccions de
I'engraellat. Per aquest cas és:

Vi zAl/ 2

B, sin[2sin(zAl/ 2)] 23.7)

en que f és la constant de fase de les linies de transmissio i 3, la constant de fase de l'ona
que es propaga per la xarxa. Per valors molt petits de AV/A, la relacio anterior tendeix a
1/2, cosa a tenir en compte al tractar els resultats d'un analisi amb aquest métode.

En el métode de la matriu de linies de transmissio els materials es modelen afegint
"stubs" als nodes de la xarxa. Aixi, per modelar un material isotropic amb permitivitat
relativa €, i permeabilitat relativa 1, , s'afegeix a cada node paral-lel un stub en circuit
obert de longitut A2 i d'admitincia caracteristica normalitzada Y, =4(¢, ~1) en

parallel, i a cada node série s'afegeix un stub en curtcircuit de longitut Al/2 i
d'impedancia caracteristica normalitzada Z, = 4(u, — 1) en série. Les pérdues es modelen
amb un stub infinitament llarg connectat en paral-lel als nodes paral-lels i d'admitancia
caracteristica normalitzada Y, = o AlJL/C (L és la inductincia per unitat de longitut,
C la capacitat per unitat de longitut i o la conductivitat del medi). De forma semblant es
modelen materials anisotropics. S'ha de tenir en compte, pero, que el métode no pot fer
servir linies de transmissié amb impedancia caracteristica complexa, i per tant només es
poden tractar els casos amb baixes pérdues, i que a l'igual que la constant de fase 8 (les
caracteristiques dispersives de la qual també es veun afectades per les pérdues), la
constant d'atenuacio o també sofreix un fenomen de disperssio i la corresponent a les
linies és diferent de la de l'estructura sota estudi. En la figura segiient s'esquematitza un
node TLM tridimensional genéric que inclou el que acabem d'esmentar.
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‘+- Node paral-le! ~¢— Node série

*"‘I Stub en curtcircuit (stub de permeabilitat)
——-4: Stub en circuit obert (stub de permitivitat)

——-~ - Stub infinitament llarg (stub de pérdues)
Fig 2.3.4 ‘

Les parets electriques es poden modelar de dues maneres. La primera consisteix en
curtcircuitar els nodes paral-lels, afegint-hi stubs d'admitancia caracteristica infinita (molt
gran a la practica). La segona consisteix en considerar la paret a mig cami entre dos
nodes i forgar la condicié del coeficient de reflexié igual a -1. Aixi si a l'instant t; la
tensio en el node és Vo, a l'instant to+At la tensio es fixa a -V, . Si bé la primera opcid és
més facil de programar, s'ha implementat la segona perque proporciona resultats més
acurats [86].

Les parets magnétiques es modelen de forma dual a les eléctriques: posant circuits
oberts als nodes série per mitja de stubs d'impedancia caracteristca infinita (molt gran a la
practica) o bé considerant la paret magnética al bell mig de dos nodes i for¢ant la
condicio de coeficient de reflexio igual a 1. S'ha implementat la segona opcié pels motius
esmentats al paragraf anterior.

Les parets amb perdues es modelen en el domini freqiiéncial per una impedancia
superficial complexa, la qual donaria lloc a un coeficient de reflexié també complexe. En
el domini temporal aix0 suposaria que el senyal incident es distorsionés i el métode de la
matriu de linies de transmissid no pot considerar la distorsid soferta pels impulsos
incidents. Aixi aquestes parets només es podran modelar si la part imaginaria de la
impedancia superficial és despreciable en front de la part real. La modelaci6 és analoga
als casos anteriors: la paret es situa entre dos nodes;, amb la resisténcia superficial es
calcula el coeficient de reflexid i en els nodes situats inmediatament abans de la paret, la
tensio a l'instant to+At €s la que hi havia en t, multiplicada pel coeficient de reflexio.

S'ha assumit que la resisténcia superficial és independent de la freqiéncia. De no ser
aixi el problema és molt més complicat i el tractarem a continuaci6 al comentar el cas de
parets absorbents. ‘
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Les parets absorbents son forga més problematiques que les anteriors. Per al cas d'una
ona T.E.M,, les parets absorbents es tracten en el métode de la matriu de transmissio
tridimensional introduint un coeficient de reflexi6 igual a zero (en el cas bidimensional és
més complicat i s'ha d'introduir un coeficient de reflexio no nul i igual a -0,17157 [87)]).
La cosa es complica al tractar estructures dispersives que no suporten ones T.E.M.. En
aquestes estructures les impedancies de les parets absorbents depenen de la freqiiéncia,
cosa que no es pot modelar en el domini temporal amb el métode de la matriu de linies
de transmissio introduint un coeficient de reflexio real.

El problema es pot tractar de diferents maneres.

- Si pensem com es mesura el parametre Sy; d'un quadripol en guia d'ones rectangular,
per exemple, (mesurem el coeficient de reflexio al port 1 estant el port 2 adaptat), el port
2 s'adapta amb un "absorber" en guia d'ones situat a certa distancia del quadripol. Aquest
absorber esta format per una piramide de base quadrada de material amb pérdues

(material absorbent):

Fig 2.3.5

Aquesta estructura es pot analitzar perfectament. Al'afegir-la a continuacid de
l'estructura de la qual volem conéixer els seus parametres S i analitzar tot el conjunt, el
temps de calcul per a una discretitzacié que doni uns resultats acceptables és molt gran.

-Es pot analitzar l'estructura anterior considerant tots els nodes situats a la seva
entrada com nodes d'excitacio i de resposta. El resultat obtingut es fa servir per a
construir la matriu de Johns de I'estructura [88], la qual és una discretitzacio en temps i
espai de la funcié de Green del problema. La resposta temporal a una certa excitacié de
les estructures que analitzem afegint-hi aquest absorber (tenint en compte que l'engraellat
espacial ha de coincidir) la obtindrem amb una convolucié discreta. L'Gnic inconvenient
esta en que el temps necessari per a l'obtencio de la matriu de Johns és monstruosament
gran.

En lloc de I'absorber, també es pot trobar la matriu de Johns d'una secciéo de guia
rectangular el suficientment llarga per garantir que en el nombre d'iteracions considerat,
els impulsos provinents de la reflexié al final d'aquesta seccid de guia tinguin una
amplitud despreciable.
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-Sota les condicions esmentades al paragraf anterior, es pot for¢ar un coeficient de
reflexié nul al final de la seccio de guia. Els resultats no seran tant acurats pero el temps
de calcul és inferior. (Aquesta ha sigut la solucio implementada).

-Es poden millorar las caracteristiques de I'ltima solucié apuntada considerant
condicions de final de guta d'ordre superior [94]. Referint-nos a la figura:

o/

LSS T

1

Fig 2.3.6

—-

<

Paret absorbent

L'impuls reflectit per la paret absorbent (V1) es pot expressar com una funcioé lineal
dels corresponents impulsos als nodes interiors (V2,V3,V4,... VN) de manera que l'ona
passi a través de la paret absorbent amb reflexié minima. N és l'ordre de la condicié de
paret absorbent. V1 és una extrapolacio de V2,V3,..,VN en temps i espai discret.
L'inconvenient d'aquesta implementaci6 és que per a condicions d'ordre elevat aparéixen
problemes d'estabilitat en les solucions [94].

La xarxa s'excita injectant un impuls en un determinat node i s'observa l'evolucio dels
impulsos que arriben al node de sortida. Aquesta resposta impulsional tindra la forma
d'un tren d'impulsos en el domini temporal:

f(t)=iAn 5(t—n At) (2.3.8)

n=0

en qué A, és l'amplitud de la tensidé en un node paral-lel o I'amplitud del corrent en un
node série a linstant n'At, N és el nombre total d'iteracions (longitud de la seqiiéncia
temporal) i & és la funci6 delta de Kroneker.

La resposta en el domini freqiiencial s'obté realitzant una transformada discreta de
Fourier:
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(2.3.9)

Im{F(%j} = ;:Aksin(zﬂ; Al)

en queé F(AI/A) és la resposta freqiiéncial, Ay és I'amplitud de I'impuls al node de sortida a
l'instant t=k-Al/A . Per expressar-ho en funci6 de la freqiiéncia hem de tenir en compte
que quan AV/A— 0 la velocitat de propagacié d'un front d'ona en la xarxa TLM-3D és la
meitat de la real:

al __al A =%=——1——- (2.3.10)

At A /2 el £\ 11,8,

Per a estructures homogénies en les que el front d'ona es propagui predominantment
en la direccio axial com ara guies d'ona es pot corregir l'efecte disperssiu de la xarxa
TLM:

-~ sin“‘[z HE, sin(zr—A—lﬂ
Ay A K =Pl _ A 23.11
L =7 v v B Al (2.3.11)
corregit calculat Lad 2 ‘ut gr ( T ___)
b A

per altres estructures com ara guies inhomogeénies per reduir els problemes que presenta
el caracter dispersiu de la propagacio en la xarxa (anomenat error de velocitat) no tenim
cap més remei que fer Al/A << 1 amb el qual el temps de calcul pot ser enorme. Aquest
temps de calcul es pot reduir si es fa servir I'anomenat node tridimensional condensat
[96], pero l'utilitzacié d'aquest provoca, a l'igual que en el métode dels elemnts finits,
l'aparicioé de solucions espuries [97].
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2.3.2 Resultats i comentari

En la figura segiient apareix un resultat tipic d'una simulacio amb el métode de la
matriu de linies de transmissio

0.043945 -
0.013916 - I l | l l I
...... a”l |1 lllH h hl il l
T
g —0.016113
o>
~0. 046143 -
-0.076172 y Y v y
0 25 50 75 100

Nombre d’iteracions

Fig 2.3.7

Apareix una seqiiéncia de mostres de tensi® que representa en aquest cas la
component E, en funci6 del temps en un cert node de la xarxa, havent injectat en un altre
node proper un impuls d'amplitud unitaria.

Normalment hom esta més acostumat a interpretar resultats en el domini freqiiéncial.
Efectuant una transformada discreta de Fourier a la seqiiéncia de mostres temporals
s'obté:
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2
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10 25 40 55 70

Freguencia en GHz

Fig2.38
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Evidentment si es vol que la resposta frequencial s'assembli més a un espectre de
ratlles, s'han de considerar moltes més mostres de la resposta temporal (fenomen de
Gibbs) i es pot considerar l'utilitzacio de finestres. Aixi, amb 1000 mostres en ¢l domini
temporal (1000 iteracions) obtenim:
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Els resultats obtinguts amb el métode de la matriu de linies de transmissio depén d'on
situem els punts d'entrada i de sortida. Aixi, per a la mateixa estructura de la que s'han
obtingut les grafiques anteriors, si canviem les posicions del punt d'excitacio i del de
sortida obtenim:

0. 093097 -
0. 0430089 -
s 0.0049214 - ¥ || l II h
5 O e
5 :In]lllilllllu
-0.039166 -
-0.0832%4 U T Y —
0 25 50 75 100

Nombre d’iteracions
Fig 2.3.11

en aquesta ultima grafica, a part del retard degut a haver allunyat més el punt d'excitacio
del de sortida, es pot apreciar com la forma de la seqiiéncia resultant és diferent de la de

la figura . Aix0 ho podem apreciar potser millor en la resposta freqgiiéncial (2000
iteracions):
1.2956 - |
0.97341 -
3:r' 0. 65129 4
=
‘&
q
=
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0. 0070529 v y iy )
to 25 40 55 70
Frequencia en GHz
Fig 2.3.12
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Es pot observar com hi ha "ratlles" espectrals que conserven la seva posicid
freqiiéncial -pero no la seva amplitud-, n'hi ha que no aparéixen i n'hi ha de noves. Aixo
és aixi perque estem evaluant components de camp en punts concrets de l'estructura sota
estudi. Seria analeg al que obtindriem al laboratori si introduissim una petita sonda dins
un guia d'ones, per exemple. Segons a on la possessim, la mesura enfatitzaria uns modes

o uns altres.

Es pot obtenir la resposta en tots els nodes d'un cert pla, i a partir d'aqui reconstruir
aproximadament la forma de les components de camp. En el domini temporal, per cada
At es veuria com avanga el front d'ona i la forma que té.

El metode permet la visualitzacié dels camps en el domini temporal excitats per una
font puntual. L'obtencié de parametres usuals en enginyeria de microones com ara la
constant de fase d'una guia d'ones o els parametres S d'una discontinuitat sén meés

problematics.’

Per a l'obtencio de la constant de fase d'una guia ho podem fer de la forma segiient:
convertim la guia en una cavitat ressonat afegint-hi parets metal-liques. A partir de la
seva dimensié axial i de les freqiiéncies de ressonancia per als diferents modes que
apareixen a la transformada de Fourier de la seva resposta impulsional podem obtenir la
constant de fase desitjada. Per evitar que la posicio dels nodes d'excitacié i de sortida ens
amagui alguna ressonancia, sera convenient repetir I'analisi variant la posicié d'aquests.
En les figures segiients es presenten els resultats obtinguts a l'analitzar una cavitat
rectangular buida de 10 mm d'amplada, 5 mm d'al¢ada i 14 mm de profunditat, situant els
nodes d'excitacié i resposta aproximadament en el centre. Al=0,25 mm, el qual suposa
una xarxa de 40x20x56 nodes tridimensionals.
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Els "pics” en les grafiques anteriors ens donen les freqiéncies de ressonancia de la
cavitat per als modes compatibles amb la component de camp especificada.

En les grafiques segiients es pot observar l'efecte d'una xarxa menys fina. La primera
grafica presenta l'analisi de la cavitat amb Al=0,25 mm (xarxa de 40x20x56); la segona
amb Al=0,5 mm (xarxa de 20x10x28) i la tercera amb Al=1 mm (xarxa de 10x5x14). La
simulacio s'ha fet amb 500 iteracions.
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Es pot observar un doble fet: primer, i que pot semblar a primera vista paradoxal, és
que per a xarxes menys denses la resposta freqiiéncial s'assembla més a un espectre ideal
de ratlles. Recordem que aquest l'obtindriem tedricament si consideréssim un nombre
infinit de mostres temporals. Al tallar la série temporal a un nombre finit apareix el
fenomen de Gibbs que fa que en lloc de tenir ratlles espectrals ens aparaguin funcions del
tipus sinc (sin x /x). Un senyal estara millor caracteritzat en freqiiéncia (més estretes
seran les ratlles espectrals) com més gran sigui la seva duracié temporal (principi
d'incertesa de la transformada de Fourier). Aixi en el cas d'una xarxa poc densa AI/A sera
més gran que una xarxa molt densa i per tant At=Al/c també ho sera. Com a resultat, si
el nombre d'iteracions és el mateix, el senyal que es propaga per la xarxa menys densa
tindra una duracié més gran i, en conseqiiéncia el seu espectre presentara una forma més
semblant a ratlles. Des d'un punt de vista fisic intuitiu ja es pot pensar que com més
estreta sigui la xarxa 1 més gran per tant el nombre de nusos, ens fara falta moltes més
iteracions (esglaons temporals) per garantir que I'impuls que s'excita té temps a arribar a
les parets i reflectir-se.

Aixi en una simulacié amb el métode de les linies de transmissio, per reduir els errors
no basta en fer més fina la xarxa, s'ha d'augmentar en consonancia el nombre d'iteracions.

En segon lloc, i com s'aprecia millor en la taula que presentem a continuacio, com més
gruixuda es la xarxa i més alta la freqiiéncia, més gran és l'error comés. De fet es pot
apreciar en la Gltima grafica anterior, que en el marge de freqiiéncies més alt ( a prop de
70 GHz) apareixen "pics" que no s'aprecien a les grafiques anteriors. Aixo és aixi perque
en aquest marge i per aquest cas ja no es compleix que A/A <<1 i l'error de velocitat
(efecte dispersiu de la xarxa TLM) ens fa aparéixer pics corresponents a freqiiéncies de
ressonancia de modes que en realitat la tenen per sobre de 70 GHz. Hi ha un correment
dels "pics" de ressonancia més acusat com més alta sigui la freqiiéncia.

Mode fr teorica (GHz) fr per AI=0,25mm | fr per Al=0,5 mm | fr per AI=1 mm

TE o 18,43 18,7 19,3 19,9

TEoi; 31.8 33,1 34,6 37,3

TE> 31,8

T™Mio 33,54 27,1 27,4 27,7

TE, 35,2 36,1 36,4 : 36,7 6 47,2
T™Min; 35,2 325 6 388 33,1 6 394 340 6 373
TMa10 42,43 457 46,6 466 6 415
TE-; 43,76 469 60 454 478 0 46,6 54,1 6 592
TMz, 43,76 529 61,6 6 544 499 6 47.2
TEgn 60,95 62,8 62,8 643 6 610
TM20 61,85 62,2 63,7 57,1 6 62,8
TEn 62,77 56,5 56,5 6 64,9 67,3 6 65,2
TM,5; 62,77 63,4 68.8 592 6 67,6

Taula 2.3.1

Per omplir aquesta taula s'han de considerar totes les components de camp eléctric i
de camp magnétic. Els "pics" a l'espectre de cadascuna d'elles ens donara les freqiiéncies
de ressonanacia de modes la distribucid de camps dels quals sigui compatible amb la
component de camp considerada. Degut a aix0, -i especialment alla on el métode és
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menys acurat: graella gruixuda i alta freqiiéncia-, aparéixen possibles solucions diferents
per a un mateix mode segons quina component de camp considerem. S'afegeix el
problema d'interpretacio dels resultats, especialment si s'analitza una estructura de la que
desconeixem la distribucio de camps.

El métode s'ha implementat sobre un ordinador PC-486 sota el sistema operatiu DOS
per aprofitar les caracteristiques grafiques i d'edici6 d'aquest tipus d'ordinadors. Aixi es
poden introduir d'una forma molt senzilla estructures tridimensionals complexes:

P.oHsr

3.Mwt

Gut ©

Fig 2.3.19

com es pot suposar, l'inconvenient provee de les limitacions inherents del sistema
operatiu (memoria central utilitzable). Aixi per analitzar una cavitat finline de 10x5x14
mm amb els fins centrats de 1,25 mm d'amplada i un dieléctric de 0,25 mm de gruix i
permitivitat 2,2 el temps de calcul amb Al=0,25 mm 1 1000 iteracions és de 2 hores i 9
minuts. S'hi ha d'afegir 1,5 minuts per a realitzar la transformada discreta de Fourier. El
resultat obtingut es presenta a continuacio
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A partir de la freqiiéncia de ressonancia més baixa i tenint en compte que A,/2=14 mm
s'obté una constant de fase per al mode fonamental de 224 rad//m . Amb el métode del
domint espectral s'obté =274 rad/m el qual suposa una diferéncia d'un 18 % .

No cal dir que per a un analisi més acurat i per a analitzar discontinuitats sha de
transferir el codi a un ordinador molt més potent.

El métode de la matriu de linies de transmissio tridimensional acostuma a ser atractiu
per als enginyers de microones degut a la seva filososfia: modela la propagacié d'ones
electromagneétiques (sentit fisic) amb linies de transmissio (técnica de microones), i de fet
tecniques de mesura de microones son extrapolables a les técniques d'analisi del métode.
Te pero linconvenient (que per alguna aplicacié pot ser un avantatge) de presentar els
resultats de forma "massa fisica": dona les mostres temporals de les components dels
camps en punts concrets de l'espai quan aquests han sigut excitats en algun altre lloc per
un impuls. Aixo fa que l'interpretacio dels resultats obtinguts pugui ser dificil en certes
ocasions, i que l'obtencié de parametres adequats per a les técniques usuals d'analisi i
disseny de circuits de microones, com ara els parametres S, s'hagin d'obtenir de forma
indirecta i amb un esfor¢ computacional considerable.

Es un meétode molt versatil per la quantitat d'estructures diferents que pot analitzar i
facil de programar. Com tots els métodes que realitzen una discretitzacio de l'espai
necessita un temps de calcul i una quantitat de memoria molt grans per a obtenir resultats
satisfactoris (el temps de calcul es considerablement superior al necessari per a realitzar
un analisi amb el metode de les linies o dels elements finits). A part d'aquest important
inconvenient, hem de tenir en compte l'error de velocitat i el fenomen de Gibbs a
l'efectuar una transformada discreta de Fourier a una seqiiéncia de mostres de longitut
finita.
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2.4. El métode de la matriu S generalitzada i de 'adaptacié modal.

2.4.1. Implementacio

El métode de la matriu S generalitzada ("Generalized Scattering Matrix Method" -
GSM-) va ser introduit I'any 1964 per J.R. Pace [98] per a l'estudi d'un esgla6 en pla E
en una guia de plaques paralleles a partir de l'analisi d'una estructura auxiliar consistent
en una bifurcacié de guies de plaques paral-leles. Durant molts anys no ens consta que
shagués fet servir fins que més recentment es va utilitzar juntament amb la técnica de
I'adaptacié modal per a l'analisi d'estructures de filtres en pla E en guia d'ones [13,99]. Es
un bon métode per a l'analisi de diferents tipus de discontinuitats en guia d'ones
[100,101] pero de dificil aplicacié a discontinuitats finline. S'ha implementat per a
familiaritzar-se amb la técnica d'adaptacié modal i per a poder dissenyar filtres en pla E
en guia d'ones, dels quals es tenen resultats experimentals.

El métode de la matriu S generalitzada es basa en ampliar la técnica dels parametres
de "Scattering” o parametres S habitual dels analisis de circuits de microones a linies de
transmissié multimode [102].

Considerem el problema auxiliar plantejat per Pace [98] del qual posteriorment Mittra
i Lee van obtenir una solucio analitica [103], consistent en la bifurcacio d'una guia de
plaques paral-leles com indica la figura:

REGIO B

REGIO A

REGIO C

X
2

7o

Fig 2.4.1

Malgrat que la guia corresponent a la regio A s'hagi excitat de manera que per ella
només s'hi propaga un mode, la discontiunuitat en z=0 provoca que per a complir-se les
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condicions de contorn que imposa, els camps a l'entorn d'aquesta s'han d'expressar per un
nombre infinit de modes. Aixo es pot modelar de la forma segiient:

..... S gy
 — L
----- S . - B
----- —
—]
A e
r—————n
e C
fo———— ..
----- S -
e e .
z=0 z=0"
Fig 2.4.2

en qué cada linia de transmissid representa a un mode: la impedancia caracteristica €s
l'impedancia d'ona del mode corresponent i la constant de propagacio és la propia del
mode que representa. La caixa representa la discontinuitat i €s I'encarregada d'acoblar els
diferents modes. Tenim tantes linies com modes, €s a dir, infinites linies per a la regio A,
infinites linies per a la regio B i també infinites linies per a la regi6 C.

La discontinuitat esta modelada per un multiport lineal atacat per linies de transmissio
ideals. El podem caracteritzar amb una matriu S de dimensio infinita.

Per donar més sentit fisic i apropar-nos més a la técnica habitual dels parametres S en
circuits de microones, en lloc de considerar una matriu S de dimensions infinites, a cada
regio del problema li assignem un nimero de port del 1 a N i considerem una matriu S de
dimensions NxN pero en la que cada parametre S és una matriu de dimensions infinites.
Aixi en l'exemple anterior, assignant els nimeros de port 1, 2 i 3 respectivament a les
regions A, B 1 C, tindrem una matriu S de dimensions 3x3 en la que cada element €s una
submatriu de dimensions infinites:

[S”] [Slz] [813]
[S]=|[Sx] [Sx] [Sx] (2.4.1)
[S.] [S:2] [S:]

Denotarem per S;;(m,n) I'element que ocupa la fila m-ésima i la columna n-ésima de la
submatriu [S;] . S11(m,n) ens dona 'amplitut complexa del m-ésim mode reflectit cap a
la regié A (port 1) quan de la regio A (port 1) incideix el n-ésim mode; S21(p,q) ens dona
I'amplitut complexa del p-ésim mode transmés cap a la regio B (port 2) quan de la regio
A (port 1) incideix el g-ésim mode; etc. (els modes reflectits i transmesos no tenen per
que propagar-se, poden atenuar-se).
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Si compliquem una mica el problema exemple, introduint una zona plena de dieléctric
que actua com a carrega en una de les dues guies en les que s'ha bifurcat la guia original

]
! ; y/ Iv
-
Fig 2.4.3

tindrem una nova discontinuitat, per lo que la matriu S generalitzada tindra 4 ports, i un
fenomen de reflexié multiple entre la discontinuitat A i la B. Les amplituds dels modes
transmesos a la regié IV s'obtenen com un sumatori infinit de productes de submatrius
[S;] amb el vector que proporciona les amplituds dels camps incidents des de la regio 1.
Pace [98] va demostrar la convergéncia d'aquesta série. Aixo ens permet truncar les
submatrius [S;] a dimensions finites per a la seva evaluacié numérica i fer servir la matriu
S generalitzada per tractar discontinuitats en cascada. (Pace ho va demostrar per al
problema de la figura 2.4.3; per altres tipus de discontinuitats la convergéncia
s'assumeix). Aixo és necessari si per a calcular els elements de la matriu S generalitzada
es fan servir técniques analitiques com les que va fer servir Pace (“function theoretic”,
calcul de residus o Wiener-Hopf [103,105]). Si utilitzem el métode de I'adaptacié modal
("mode-matching") [106-108] el problema de la convergéncia és el propi d'aquest: les
expansions modals amb les que es representen cada zona de l'estructura son convergents,
perd l'analisi global pot convergir a una solucié incorrecta (fenomen de la convergencia
relativa) [109-110]. A més a més l'utilitzacio de técniques analitiques queda restringida a
uns pocs problemes, essent la de I'adaptacié modal molt més versatil.

Inicialment es va implementar el métode de la matriu S generalitzada per a l'analisi de
Iestructura de la figura 2.4.4 considerant els elements de la matriu calculats amb una
técnica de calcul de residus [13] obtenint-se resultats decepcionants. La posterior
adopci6 del métode d'adaptacié modal va millorar molt considerablement els resultats.

Fig 2.4.4
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El métode de la matriu S generalitzada és molt til per analitzar discontinuitats en
cascada com les que apareixen, per exemple, en el filtres constituits per tires metal-liques
inductives en pla E:

0 W W
R B

Vista de costat

Seccio tramnsverssal vista de d’alt

Si considerem una sola tira metal-lica, a partir de I'analisi del problema de la bifurcacio
en guia (fig 2.4.1) coneixem les matrius S generalitzades en les unions A i B (fig 2.4.6).
Les regions II i III formen guies rectangulars de longitud d. Considerant guies de
longitud d/2, aquestes es poden caracteritzar per matrius de transmissio [T,] de dimensio
infinita. (Aquestes son matrius diagonals, els elements de les quals son: Tn; =¢ ™ ™™ 2 amb
7., la constant de propagacié del mode i-ésim en la regié n). Les matrius S

generalitzades de les discontinuitats i les matrius de transmissio es poden combinar i
obtenir la matriu S generalitzada total de la tira metal-lica:



UNIO A UNIO B
o z
T
. [ g
a I ‘[ ] I
II
b
!
S— e
I [Sn] [SB] IX
o— | [+. 1 [=]0 N
l
I ég] ’ [S'B] T
o— | =3 q
l
o— l———o0
1 [s T] 2
o] o
Fig 2.4.6

Fent servir la mateixa técnica s'obté la matriu S generalitzada de tot el filtre:
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fe—— ) ——>{
Septum A Septum B
| l I |
! f ;
I | I
P Vi l
Oy -~ T S - —t]
S
o 1 a 1 }__ Sb 0
Ot ~  |—C
S S,
O— f—O
0—4 - pP—o0
o—t_ § —o0
Fig 2.4.7

* Calcul de la matriu S generalitzada d'una bifurcacio en pla E d'una guia rectangular
amb el meétode de I'adaptacié modal:

Considerem la bifurcacio6 de la figura en que es representa vista des de dalt:

UNIO A
T REGIO A REGIO C
: [ =
a& s e W e aaana
§ % RECGIO 8
b
! 1 S
z
Fig 2.4.8

Cada regi6 constitueix una guia rectangular, per a les quals podem expressar els
camps en la forma d'expansions modals. Considerem que en la guia corresponent a la
regid A sha excitat el mode fonamental TE;o . Amb aquesta excitacio i donada la
geometria del problema, els unics modes possibles a les diferents regions son del tipus
TE,o . Si bé el nombre de modes en cada zona és infinit, per a I'evaluacié numeérica hem
de considerar un nombre finit de modes. Axi les components tangencials del camp
eléctric i magnétic en les diferents zones és:



Per a la regio A (z<0) considerant M modes:

M
E,=Y [4; &,,(x) e + A7 ¢,,(x) e'=®]

n=1

M
He=Y (A, Yo, b.0(%) e - 4, v, &, (x) e'”]
n=1

Per a la regio B (>0, 0<x<b) considerant K modes:

E,=Y (B, §,,(X) €7 + B} ¢, (%) &'

1.4
HX=E [BI: Ybn (bbn (x) e-v,,,,z - Br: Ybn ¢bn (x) e."""z]

n=1

Per a la regio C (>0, b<x<a) considerant L modes:

L
Ey=2 [C; d)cn(X) e Yea® 4 C;, ¢cn(x) eycnz]

He=Y) [Ch Yoy bon(x) €7 = € Y., §_ (%) &'
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(2.4.2)

(2.4.3)

(2.4.4)

(2.4.5)

(2.4.6)

(2.4.7)

Do , Don i D, 50N les funcions modals per a les regions A,B i C respectivament; Yan , Yon
i Yen les constants de propagacio dels modes en les respectives regions; Ya , Yon 1 Yen les

admitancies d'ona per a cada mode de la regi6 respectiva:
¢, ,,=\/—%;sin (K, x]

Yq n=VKn2_w2P'o€o amb g=a, b, c

K =ﬂ
“ q
Y
Y, = _‘am
T Jep,

€0 1 Lo SON, respectivament, la permitivitat i la permeabilitat del buit.

(248)

(2.4.9)

(2.4.10)

(2.4.11)

Els coeficients A’ , B,'’ i C.’ que ens dénen les amplituts dels modes s'han de
determinar. Per aix0 fem servir la propietat d'ortonormalitat de les funcions modals:
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[610(x) &, (0 dx=8,, i=a,b,c (2.4.12)

on &y €s la delta de Kronecker (val 1 si m=n i O en cas contrari).

Aplicant la condici6 de continuitat de les components tangencials de camp eléctric en
z=0 s'obté:

per 0<x<b:
M X
Y (a;+47) 0,,(x) =Y (Bi+B}) by, () (2.4.13)
n=1 n=1
per b<x<a:
M L
Y (An+A) b, (x) =Y (Ca+CT) by (%) (2.4.14)
n=1 n=1

analogament per al camp magnétic:

per 0<x<b:
M K
Z_; (An-A,) Y,0,,(x) =2_; (Bj=Bj) Yy, 0p, (X) (2.4.15)
per b<x<a:
M L
Y (Ar-A7) Vo, () =Y (Ch=Cr) Y obep (X) (2.4.16)
n=1 n=1

Multiplicant ambdos costats de les equacions 2.4.13 - 2.4.16 per ¢.m(X) 1 integrant
respecte a x des de O fins a a, tenint en compte la propietat d'ortonormalitat de les
funcions modals, s'obté:

K L
An+An=Y" Hy (Bi+Bp) +Y) Hyn(Ch+Cy) (2.4.17)
n=1 n=1

X L
Yon(An=25) =Y Yy H, (Ba-Bo) +Y Y H,. (Ca-Ch) (2.4.18)

n=1 n=1

m=1’2' e o s ,M
en que:
b —

Hm=L G o (X) dp, (X) dx Hm=f:¢m(x) b, (%) dx (2.4.19)

Multiplicant les mateixes equacions per ¢pm(X) i integrant entre 0 i b:



M
Y H,, (A +A,) B,+B,
n=1
M
N H,,Y..(Ar-A;) =Y, (B.-B;)
n=1
m=1,2,....,K

Multiplicant per ¢.(X) i integrant entre b i a:

M
Y Ho,(Ag+A,) =CoeC
M —
Y HoYan(An-AL) =Y, (CamCp)

n=1

m=1,2,....,L

Les equacions anteriors les podem posar en forma matricial:

at+a = [H](B+ +5')+[ﬁ](6+ +E:")
i - =[

Z,JHIY, (6" -5 ) +[2, ALY, ) -T")

[H]'(@" +3)=b"+b
[Z,](H] (3" -37)=b"-b"
[H]'(a* +d ) =6 +¢

[z )A] (3 -8)=5 -¢

en que:
Ay Ay B, B,
v _ A; o A B - B; e B;
Ay Ax By By

¢

C
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(2.4.20)

(2.4.21)

(2.4.22)

(2.4.23)

(2.4.24)
(2.4.25)
(2.4.26)
(2.4.27)
(2.4.28)
(2.4.29)

(2.4.30)
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sOn els vectors que engloben les amplituts modals. [H] és una matriu de dimensio MxK i
[H] una matriu de dimensié6 MxL . Contenen els productes escalars realitzats amb les
funcions modals. Els seus elements venen donats per:

_z (1)K p8in (Kb) =T (-1) "K,,sin (K,,b)
il ab ( Kzam—K)z)n) = ac ( Kzam—chn)

(2.4.31)

Les matrius [Z,] son matrius diagonals que contenen les impedancies d'ona de cada
mode en la regi¢ q: [ZJ=[ Y]

Amb les expressions anteriors podem calcular la matriu S generalitzada:

a| [[Su] [Sa] [S]]|2

6" |=|[Ss] [S2] [Sul}|D (2.4.32)

¢ | |[Sa] [8=] [Ssli[&

En teoria, considerant un nombre infinit de modes en cada regio, les expressions
obtingudes per al calcul de [S;] son independents de les pertinents manipulacions
algebraiques realitzades sobre les equacions 2.4.25 - 2.4.29. Perd al considerar un
nombre finit de modes en cada regio, les expressions per al calcul de [S;] depenen de
l'ordre i la natura de les manipulacions algebraiques realitzades sobre les equacions
2.425 - 2.429. Es més, el considerar un nombre finit de modes origina que certes
matrius de les equacions 2.4.25 - 2.4.29, en principi no siguin quadrades, amb el
consegiient problema a I'hora d'invertir-les.

Fixant la relacié6 M=K+L en qué M és el nombre de modes a la regio A, K el nombre
de modes a la regio B i L el nombre de modes a la regi6 C, s'obtenen matrius quadrades
invertibles i es poden calcular les submatrius [S;] de vuit maneres diferents [107]. Segons
quina formulaci6 es faci servir, la convergéncia serd més o menys rapida i es pot donar el
fenomen de convergéncia relativa (convergéncia cap a solucions incorrectes).

o

O

Considerem ara el cas d'una bifurcacio en pla E de guies rectangulars pero tenint en
compte el gruix de la paret que separa les guies bifurcades: (aixo ens servira per poder
considerar el gruix de les tires metal-liques inductives que formen els filtres en pla E de la
figura 2.4.5)

UNIOC A
* S —
REGIO I : REGIO III
= o 7777777777777 7 ... t
: AT
: REGIO II T
i X
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per analitzar aquest problema farem servir l'estructura auxiliar segiient:

UNIO A UNIO B
d d
~ 1 2 e
N +—r >~
N ' : [
~ H H P S
" N 3 : 7
U 11
NIV : c ¢
: : E////////// """"
a 1 : VI VYN TV SV RN T +
III b
A 4 > W ...
z
Fig 2.4.10

En aquesta estructura tenim dues bifurcacions (unié A uni6 B) en z=0 i en z=d; que ja
hem estudiat. L'estructura auxiliar coincidira amb la que volem analitzar quan d;—0 i

d,—»0 . En la figura segiient s'esquematitza el procés per a obtenir la matriu S
generalitzada total de l'estructura auxiliar:

UNIO A UNIO B
L= ] P= |
~ 1 =2 e
~ P
~ P ————>
~ Pd
< e e
~N P
N IV v Irr
A i
T AV S S
VPP A L) AV A S
I
.
ITX
s |
IV s curt—circuit
o —
-l
I s
oO—i v
———
X
SEEEESCY
O IIx
- —o0
* S
—
O—
—o II

Fig 2.4.11
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Considerem els segiients vectors d'amplituts modals:

. -

-
b4 ), =4 > o3 )
a1 > © 111
IV
o- L 5
a |53
1 [s ] ‘34 ‘34 [s ] ‘23
b1 =
*— ';2 _’ds_
—oI
I | v
0 |
‘32 =3
Fig 2.4.12

les submatrius [Sij] de la matriu S generalitzada ens relacionen els vectors d'amplituts
modals:

Bl =[Slall a, +[91'32]52 "[354]54

b,[s5|&; 4554, {573,
b, 4513, sija; IsilE, 2.431)
d, =IspJE, Hsnle, s nles
d, 4532]E; +[a3|C, 5:iCs

{58 SEIE A,

Si d;—>0 podem establir la segiient relacio:

o)
£
Il
o
I

a (2.4.32)
b, =¢,
Si d;—0:
. 2433
¢, =—d, ( )

La matriu S generalizada total de la bifurcacié amb gruix s'obté de:
B.1 = [811]51 +[S12]52 +[Sn]63
52 = [SZI]al + [SZZ]—a.Z + [823163 (2434)
as = [831]51 +[Ssz]52 +[533]Es



Igual que per al calcul dels parametres S convencionals:

Bl = [Sn]al
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i,-0
) (2.4.35)
etc.

substituint aquestes expressions en i operant s'obté les submatrius [S;] de la matriu S
generalitzada total en funci6 de les submatrius [Sy°] i [Sy’] corresponents a les

bifurcacions en z=0 i z=d, que son conegudes.

Si la bifurcacio esta centrada, es poden simplificar els calculs i disminuir el temps

d'execuci6 a l'ordinador considerant la simetria en la forma d'una paret magnetica:

[}
b
Za Septum I
vl
o
(a)
Paret magnética

Fig 2.4.13

aquest cas s'estudia amb l'estructura auxiliar de la figura 2.4.14 fent tendir d a zero:

Paret afi Paret magnéiica
_aret magnetica \ Paret eléctrica(z= )
Regis A l RegicA  Regs C CI »/
a
Rego B F ? Pegno B :
T X b T ¥ b H
T ——

(RTINS
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Fig 2.4.14
linclusio de la paret magnética provoca que només es puguin considerar els modes els
camps transversals dels qual satisfaguin la condicié que imposa la paret (modes d'ordre
senar en aquest cas). En aquest problema les funcions modals son:

_ oo ®rE _ 2 Pi) [ GntE
¢m(x)—‘/;cos[ ” (x a)) $.(x)= bsm( b X P (X) = ccos( ” (x—c¢)

(2.4.36)
* Extensio al cas d'una guia parcialment plena de dieléctric.

Sigui la seguient estructura:

D

REGIO A % b

\'/

cemirme e

Fig 2.4.15

Aquesta estructura la podriem analitzar aplicant el metode d'adaptacio modal a les
diferents regions homogénies de que consta, peré ho hem fet amb un procediment que
suposa menys calculs numérics: l'analitzarem considerant que en la regid A tenim una
guia rectangular inhomogénia amb el dieléctric centrat; en la regio B una guia rectangular
inhomogénia amb el dieléctric a un costat i en la regi6 C una guia rectangular
homogeénia.

Per a una estructura simétrica com la de la figura:

]

oo ~
! a REGIO C /] c |
W LT
REGIO A b
. i REGIOB
; Fig 2.4.16

tenint en compte la simetria, situem una paret magnética centrada i dirigida segons z i
analitzem l'estructura equivalent segiient:
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B -

Fig2.4.17

En la regi6 I tenim una guia d'ones inhomogeénia amb el dieléctric a un costat; en les
regions 11 i ITI tenim guies d'ona homogeénies. El fet de tenir parets magnétiques suposara
considerar només els modes per als que les components tangencials dels camps
cumpleixen la condici6 de paret magnética imposada.

En totes les estructures anteriors tenim guies parcialment plenes de dieléctric. Es
poden analitzar considerant modes hibrids o millor per la técnica de la ressonancia
transversal convencional [111].

Per a una guia amb el dieléctric a un costat:

A4

Fig 2.4.18

segons R F. Harrington [112] es verifica les segiients relacions de separacio:

2
nrx
k:x’*"("g‘) +k=ki=a" e H,
o (2.4.37)

2
k,zz‘f'(“";") +kz2=k22::a)2.82.ﬂ2

en qué kg son els nimeros d'ona o constants de fase en la direcci6 x per a la regid i; &; €s
el namero d'ona o constant de propagacié segons la direccio6 z i és el que ens interessa.
Per a la freqiiéncia de tall del mode fonamental es compleix:

2 = 2 - 2
ot k:; @& M, (2.4.38)
xz’-’kzc:(l):gzluz

k. i ke estan relacionats per la segiient relacio trascendental [112]:
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k., k
“cot(k,,,.d)z— “cot[k,z(a—d)] (2.4.39)
2
que, tenint en compte les relacions podem posar com:
1 (2.4.40)

— cot (k ,c-d)=——1— cot (k ,.-(a—d))

1 n,

ky. tindra un valor comprés entre el d'una guia homogénia plena d'un material amb € i
i el corresponent a la mateixa guia plena d'un material amb € i p (en el nostre cas, estara
comprés entre el corresponent al d'una guia buida i la d'una completament plena de
dieléctric). Aixo ens serveix per acotar les possibles solucions i donar un bon valor de
partida a la subrutina de calcul de zeros utilitzada per a l'avaluacio de l'equacio 2.4.40.
Un cop calculat ki, amb les expressions 2.4.38 es troba ke ika 1, amb lequacio 2.4.37
obtenim k,.

El cas de dieléctric centrat:

Fig 2.4.19

es diferencia de I'anterior Ginicament en l'expressid que relaciona k. i 4« . En lloc de fer
servir l'expressio 2.4.40 hem de fer servir la segiient [113]:

k.o t( a—d)] k., [. (d (2.4.41)
4 co kxo-( > = 2 tarik,,(;—)]

Per acabar el problema hem de calcular els productes escalars 2.4.19. Podem trobar
una solucio aproximada en el cas que el gruix del dieléctric i la seva permitivitat son
petites: assumint que la distribucié de camps no sera molt diferent del cas d'abséncia de
dieléctric (métode pertorbacional) i fent servir les expressions 2.4.31 obtingudes per al
cas d'abséncia de dieléctric, o bé a partir de les expressions dels camps per als modes
hibrids [112] calculem els productes escalars necessaris. Si ho fem aixi s'obté:




7

i 2 K 7l (6=0) [T (1) -sinl k1)

@ (ki) V@ (i)

2442
o L ) sl ) @2
" Vae (k- k2)
per al cas de la figura 2.4.15 i:
(1) Rl ®) 17 (1) s (a-b))
H...= _2. “:" zaﬂ- - j<. adw arm 4.
R ) R (N T i) (244)

per al cas de la figura 2.4.17.
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\

aria

.7

utilitzada per al calcul dels elements de la matriu S generalitzada per a una bifurcacio en

guia (fig 2.4.8) en funcié de M (dimensi6 de la matriu dels modes en la regi6 A) i de la
1 mode d'amplitut unit

incideix ¢

.

1 S11(1,1), que és I'amplitut complexa del primer mode en la

’

a comparacio és e
A generat a la discontinuitat, quan sobre ella

En els segiients grafics es mostra el comportament numéric de cada formulaci6 [107]
TE o provinent de la regio A.

s

que M=K+L. Es donen per diferents relacions b/c (fig 2.4.8). El parametre considerat per
regio

relacio entre el nombre de modes considerat en les regions B i C (K i L). Es compleix

2.4.2 Resultats i comentari

a efectuar |
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Fig 2.4.20
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Fig 2.4.21

Es pot observar que el comportament numéric de les formulacions 14, 1B, 1C i 1D
per a una certa relacio entre b i ¢, depén en gran mesura de la relacio existent entre KiL,
de forma que aquestes formulacions convergeixen cap a la solucié quan es compleix la
relacio6 K/L=b/c. Es pot comprovar també que aquestes quatre formulacions son
numéricament equivalents quan es compleix la relacio K/L=b/c.

Amb les formulacions 2A,2B,2C i 2D s'observa convergéncia cap a la solucié amb
qualsevol relacio entre K/L i b/c, encara que segons quina sigui aquesta relacio el
comportament numéric no és el mateix. Es pot observar també que la formulacio 2A
dona els mateixos resultats que la 2B i que la formulacio 2C dona els mateixos resultats
que la formulacié 2D. Com s'ha comentat anteriorment, encara que convergeixen no
presenten el mateix comportament, doncs segons quina sigui la relaci6 entre K/Lib/cla
"velocitat" de convergéncia és notablement diferent. En aquest aspecte les formulacions
2A i 2B son les que més rapidament convergeixen per a qualsevol relacio b/c i son les
que s’han implementat.

En les segiients grafiques es presenten els elements de la primera columna de la
submatriu [Si1]: Sn(i,1) que representa les amplituts dels modes TE,, creats a la
discontinuitat i reflectits cap a la regié A quan des d'aquesta incideix el mode TE;o amb
amplitud unitaria. (Noti's l'abséncia de modes parells degut a la simetria del problema).
(b/c=1, £=32 GHz, guia WR-28, abséncia de dieléctric).
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Per a més de 40 modes les amplituds d'aquests son normalment despreciables. Aixo
ens dona una pauta per a limitar el tamany de les submatrius que formen la matriu S
generalitzada de la discontinuitat.

En les taules segiients es presenten els resultats obtinguts de I'analisi d'algunes tires
metal-liques inductives en pla E dins de guia d'ones calculades amb el metode de la
matriu S generalitzada comparades amb els resultats experimentals (fig 2.4.4). (Les
mesures es van realitzar amb un analitzador de xarxes vectorial HP8408 amb calibracid

OSL en guia d'ones) [20]
SYRIP 2.65mm STRIP 2.65mR
WR-90 WR-90
t=0.2mm t=0.20m
(cont. )
PREQUENCIA (GBz) PERDUES DE RETORN (dB) FREQUERCIA (GHz) PERDUES DE RETORN (dB)
TRORIC NESURA TEORIC MESURA
10 1.99556 1.8 12.5 3.12207 3.0
10.05 2.03043 1.8 11.55 3.16264 3.2
20.1 2.06548 2.0 11.6 3.20343 3.1
10.15 2.10071 1.8 11.65 3.24442 3.0
10.2 2.13612 1.8 11.7 3.28563 3.1
10.25 2.1717 1.9 11.75 3.32704 3.2
10.3 2.20747 2.0 12.8 3.36868 3.3
10.35 2.24341 2,2 11.85 3.41053 3.4
10.¢ 2.27954 2.1 11.9 3.45261 3.3
10.45 2.3158¢4 2.0 11.95 3.4949 3.4
10.5 2.35233 2.1 12 3.53742 3.4
10.55 2.38901 2.1 12.05 3.58017 3.5
10.6 2.42587 2.3 12.2 3.62314 3.5
10.65 2.46291 2.3 12.15 3.66634 3.5
10.7 2.50014 2.3 12.2 3.70978 3.6
10.75 2.53756 2.2 12.25 3.75346 3.6
20.8 2.57517 2.3 12.3 3.79737 3.6
10.85 2.61296 2.4 12,35 3.82153 1.7
10.9 2.65095 2.4 12.1 388593 3.7
io.9s 2.68913 2.5 12.45 3.93058 3.9
11 05 2.7275 2.5 12.5 3.97549 3.8
1. 2.76606 2.6 12.55 4.02066 3.8
11.2 2.80482 2.7 12.6 4.06609 3.9
11.15 2.84378 2.6 12'65 ‘.11179 4.0
11.2 2.88293 . : :
2.7 12.7 4.15778 4.0
11.25 2.92228 2.8 12.75 4.20406 4.0
11.3 2.96183 2.9 : : i
11.35 3.00159 2.9 12.8 4.25062 iz
. 12.85 4.29757 4.2
11.4 3.04154 2.9
11.45 3.0817 2.9 12.5 4-34487 42
12.95 4.39259 4.3
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STRIP J.40mm STRIP 3.40mm

WR-75 WR-75

t=0.2mm t=0.2mm

. (cont.)

FREQUERCIA (GHz) PERDUES DE RETORN (dB) FREQUENCIA (GEHz) PERDUES DE RETORN (dB)
TEORIC MESURA PEORIC NESURA
10 0.458871 0.4 12.5 1.31973 1.3
10.1 0.485728 0.8 12.6 1.36372 1.4
10.2 0.513131 0.5 12.7 1.40857 1.4
10.3 0.54109 0.8 12.8 1.4543 1.4
10.4 0.569616 1.0 12.9 1.50091 1.3
10.5 0.598719 0.7 13 1.54844 1.3
10.6 0.628409 0.9 13.1 1.5969 1.2
10.7 0.658698 0.7 13.2 1.64629 1.2
10.8 0.689596 0.6 13.3 1.69665 1.2
10.9 0.721114 0.5 13.4 1.74799 1.4
11 0.753263 0.4 13.5 1.80032 1.4
11.2 0.786057 0.5 13.6 1.85367 1.5
11.2 0.819505 0.5 13.7 1.90805 1.6
11.3 0.85362 0.7 13.8 1.96349 1.6
11.4 0.888415 0.6 13.9 2.02 1.8
11.5 0.923902 0.7 14 2.07761 1.7
11.6 0.960093 0.9 14.1 2.13634 1.7
11.7 0.987002 0.9 14.2 2.1962 1.6
11.8 1.03464 1.0 14.3 2.25222 1.7
11.9 1.07302 1.0 14.4 2.31943 1.8
12 1.11217 1.1 14.5 2.38285 1.9
12.1 1.315208 1.2 14.6 2.4475 2.0
12.2 1.19278 1.2 14.7 2.5134 2.2
212.3 1.23428 1.2 14.8 2.5806 2.3
12.4 1.27659 1.3 14.9 2.64912 2.4
Taula 2.4.2

Es pot comprovar la bona correspondéncia entre els resultats calculats i els mesurats.

En la figura segiient es presenta el parametre S;1(1,1) en funcio6 de la freqiiéncia per al
cas de bifurcacié amb dieléctric (fig 2.4.15) (guia WR-28, gruix del dieléctric 0,254 mm)

N
\\ o TN =
N ED S

-
————

8

8

A e

£

g
8
]
/3

Modul del Coeficient de Refiexio ( S11(1.1) )
<]
Fass de $11(1,1) ( Deg.)

0
264010 25E4010 JIE+010 3IBE+010 4E+010 43E+010 ZE+Q10 28E+010 JE+010 3SE+010 4E+010 43E+010

Frequencia de Treball (Hz ) Frequencia de Treball (Hz)

Fig 2.4.23

també per al cas simétric (fig 2.4.16):



76

- 108 g 180
< 170 |- }
g 098 b / \ 180 | \ ]
g / \ o \ ‘
s 088 \ = w0 \\ i ~{
8 08 g 130 e R S T -i
ars | \ ARl \ " 1
? o7 \\ g o | \: —4
oes | 100 |
3 oo} \ - \
§ 0.5 : \ m \ ]
\ E |
[*X] Foi) \ |
PE4CI0 2BE+010 3E4010 33E4010 4E+010 4B5E+010 ZE4010 284010 3E+010 B5E+010 4E+010 43E+010
Frequencia de Treball (Hz) Frecuencia de Treball (Hz)
Fig 2.4.24

En aquests casos malhauradament no s'ha pogut contrastar amb dades experimentals.

En la grafica segilent es compara un filtre en pla E format amb quatre tires
metal-ligues amb les dades experimentals [20]

%] o
2 T I R
g . 3 —
= g ° o
£ ¢ 2 - EXPERIMENTAL
g R, —
By 8 e b = ;
= « g 16
18 i : JOR FORNRB
B - [—asm ; & ,
12 b i | —-EXPERIMENTAL |1 .. 20 2
14 A i i 24 A i i i i i 1 .
10 18.4 10.8 11.2 1.6 12 g 9.5 18 19.5 11 1.8 12 12.5 13
FREQUENCIA (GHz) FREQUENCIA (GHz2)
Fig 2.4.25

Es pot comprovar una bona correspondéncia entre els valors calculats i els mesurats.
Ara bé, si fem servir el mateix nombre de modes per a analitzar un filtre més estret, els

resultats no son tan bons:
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5]
5 -
= g
E g 10 ............
=] [
& NS NN DN ALY ARV S T
—_ L
o [an]
o H
a ; ] § 20 A S :
g - b g | —GSM
|—06sM S 7 T SO S S -~-EXPERIMENTALY ..
18 10.5 11 11.5 12 12.5 13 13.5 14 14.5 1¢ 18.S 11 11.9 12 12.5 13 13.5 14
FREQUENCIA (GH2) FREQUENCIA (GHz)
Fig 2.4.26

per aquest cas hem de fer servir un nombre molt més gran de modes per a tenir uns
resultats més fiables. Aixé es pot veure en la grafica segiient, a on s'aprecia que a
l'augmentar el nombre de modes considerat el filtre es va desplagant:

(%]

8 ..-_. .......... ; le .......... _0_2 MDdES
o A : : : Sy | 4-18 Modes
= - TRECl —e— 20 Modes
= 16 r e R I R . .
= i : : : :
| I i : : L W
% 24 - ............... ,
&g |
E -
o -

40 :5

PV S ST SV I P AN S

10 18.5 11 11.5 12 12.5 13
FREQUENCIA (GHz)

 Fig 2.4.27

També s'ha de tenir en compte que al considerar el gruix de les metal-litzacions el
nombre i complexitat dels calculs augmenta,, fent necessari en aquest cas treballar amb
aritmética de més precisio i considerar més modes. En la figura segiient es mostra que el
gruix de les metal-litzacions té un efecte semblant al de l'increment del nombre de modes

vist anteriorment:
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19 18.5 11 11.9 12 12.5 13 13.5 14 14.5

Fig 2.4.28

El temps d'execucio depén fonamentalment del nombre de modes utilitzat: augmenta
linealment amb el nombre de modes. El calcul de la matriu S generalitzada per a una
bifurcacio, per exemple, és de 5,2 s si es fan servir 20 modes i de 11,0 s si s'en fan servir
40 sobre una workstation HP9000-730. El calcul d'un filtre és, evidentment molt
superior: un filtre amb tres ressonadors i 20 freqiiéncies de calcul pot suposar uns 7
minuts de CPU en un ordinador VAX 6000-410.

El métode de la matriu S generalitzada juntament amb el d'adaptacié modal és un bon
métode per a l'analisi de molts tipus de discontinuitats transversals en guia d'ones, tant
des del punt de vista de la qualitat dels resultats obtinguts com de la facilitat
d'implementacié i1 temps d'execucid. L'inconvenient fonamental és el fenomen de la
convergéncia relativa. Si bé en els casos estudiats i amb les formulacions utilitzades
l'esmentat fendmen no es manifesta d'una forma important, en altres casos ens pot
proporcionar molts problemes.
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2.5. El métode de la ressonancia transversal generalitzat.

2.5.1. Implementacié

El meétode de la ressonancia transversal generalitzat ("Generalized Transverse
Ressonance Technique” -GTR-) és una ampliacié de la técnica analitica classica de la
ressonancia transversal [111]. Es fa servir quan l'estructura, en la que l'energia es
propaga en el sentit longitudinal, és més facil d'analitzar des del punt de vista transversal
que longitudinalment.

Provee del desenvolupament de técniques experimentals per a la caracteritzacio de
linies i de discontinuitats com la de Weissfloch (també anomenada de Feenberg, métode
de la tangent o del desplagament nodal) [114,115] i de métodes d'analisi aproximats com
el de Cohn [116,117], el qual es basa en el métode de la ressonancia transversal classic:
es situen plans eléctrics o magnétics perpendicularment a Il'eix de la guia separats una
certa distancia, formant aixi una cavitat ressonant, a l'interior de la qual hi ha la linia o
discontinuitat que volem analitzar. Els plans introduits formen les parets laterals d'una
nova guia en el sentit transversal, la qual es modela amb linies de transmissio i elements
concentrats que simulen les discontinuitats. De la condicié de ressonancia es troba la
constant de propagacid. En la figura segiient s'esquematitza la modelitzacio per al cas
d'una guia "ridge-guide":

paret metal-lica LN >

X= X=a x=0 x=a/2 xX=a

z Fig 2.5.1

Transversalment, la discontinuitat €s del tipus diafragma que es pot modelar amb una
capacitat [118]. Evidentment aquesta técnica estara limitada per la validesa dels models
amb parametres concentrats i per la suposicié de modes tnics a una certa distancia de les
discontinuitats (inferior a a/2).
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Si la técnica anterior es generalitza a infinits modes transversals i longitudinals resulta
el meétode de la ressonancia transversal generalitzat. De fet és una adaptacié modal
("mode-matching") en el sentit transversal [119]. Aixi s'han analitzat diverses estructures
[120-122]. Al fer servir la técnica de l'adaptacid modal podem tenir els problemes
inherents a aquesta, en particular, el fenomen de la convergéncia relativa [103].

Hom pot trobar bones explicacions del métode en els treballs de Sorrentino[123,124].
Aqui en farem una breu descripcio, desenvolupant els aspectes que ens interessen.

Sigui una estructura finline com la de la figura:

o
“

Fig 2.5.2

A lintroduir les parets metal-liques laterals, en el sentit transversal tenim una guia
rectangular de dimensions ¢xb. En x=a/2 ens trobem els "fins" que considerarem de gruix
nul. El dieléctric estara comprés entre x=a/2-s i x=a/2 . Podem establir el segiient model
transversal:
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X= i+ X=a
s
< a > < a »
< a, > < s—» « ay >
* . ——
@ @ * ; v @ L@
Yo ¥ o Yy) Yo 7
& L 2 -}
- _ +
x=(a/2) x=(a/2) Fig 2.5.3

Al tractar la guia transversalment, i encara que sigui inhomogénia, es pot considerar
com la successio en cascada de guies rectangulars homogenies i de diafragmes. La
solucié dels camps en cada seccié homogénia es pot expressar com la superposicio de
infinits modes TE i TM. En aquest cas serien modes transversals a la direccio x: TE* i
TM®. Aquest conjunt (en teoria infinit) de modes es modelen amb linies de transmissié en
les que Y{? és I'admitancia d'ona modal per al mode i-ésim (TE o TM) en la zona j, i 7,
és la constant de propagacié del mode i-ésim (TE o TM) en la zona j. La "caixa negra"
de la figura representa l'acoblament entre els diferents modes degut a la discontinuitat

que provoquen els "fins".

Es ben sabut que la solucié dels camps en una guia rectangular homogénia es pot
expressar per un conjunt de modes transversals eléctrics i transversals magnétics segons
z 0 segons x o segons y : TE*i TM” o TE* i TM" o TE' i TM” [125]. En el nostre cas
hauriem de fer servir els TE* i TM", pero no hi ha cap inconvenient en fer una rotacié
d'eixos i considerar, per exemple, la direccié transversal com la direccio z, utilitzant
llavors els modes TE® i TM® . L'eleccio d'un determinat conjunt de modes pot ser
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convenient en alguns casos per simplificar els calculs o la programacié. En el cas que ens
ocupa no hi ha cap avantatge significatiu pel fet de triar-ne un o altre.

Les admitancies d'entrada de les linies es calculen aplicant la teoria classica de linies
de transmissio:

Yo Y, Y
I[ IZ
— —>
® T
[ L am A" Vz ]
s 4 —@ — @&

Fig 2.5.4

Vi i I; son les tensions i corrents modals respectivament. Segons Marcuvitz [118] i
Harrington [112], assumint com a direccié de propagacid, per exemple la x, les
components transversals dels camps a la direccio de propagacio es poden expressar com:

E,(x,5,2)= 2. VIE(X) 8l (y, 2) + 2 Vi (x) 8 (y, 2)
- mn - ma - (25.1)
H,(x,y,2) = D I (x) hiE(y,z) + DI (x) h2(y,z)

en aquestes expressions s'ha posat de forma explicita la dependéncia amb els enters mi n
dels modes i s'han diferenciat les tensions i corrents modals segons fan referéncia a
modes TE 0 a TM. €1 h sOn els vectors modals. Son ortonormals:

0 1#j
Modes TE: J'J'éim <& dsz{1 i—jJ
0 i%j

Modes TM: Hé?“-é}“ds:{l - (2.5.2)

Modes TE — TM: Hé’i"‘ € Mds=0 Vi,j

(el mateix per als vectors h)

s'obtenen a partir de potencials, els quals son la solucié de l'equacié de Helmholtz
homogénia amb les condicions de contorn adients.
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Per a modes TE:

Y =P cos(m-j1 z) 005(2—7£ y}
1 b (2.5.3)
sEovy xx v,=[L 2
oy Oz
Per a modes TM:
o = P,;msin(m z)sin(gl y)
I b (2.5.4)
‘éﬁf = —Vt(Dmn
per ambdos casos és  h=&xX i
[
‘1’ —“‘zzﬂ’““T m=0 6 n=0 (nopotserm=n=0)
b 7 || (mb)” +(nt)
=1, ib 2.5.5)
— m=0 i n#0 (mn=123..)
7 || (mb)” +(nl)
=2 zlb - mn=123. (2.5.6)
7 || (mb)” +(nl)

Tornant a la figura 2.5.4 1 aplicant teoria de linies de transmissio s'obté :
Y, =Y/ cotgh (yPa,) 2.5.7)
Y, = Y® cotgh(y®a,) (2.5.8)

(2.5.9)

v —yo X cosh(yVs) + Y sinh(y"s)
% YO cosh(yMs) + Y, sinh(ys)

essent:

k(l))z = 0 66, (2 5 10)
) .
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TE Y®5>vP=L— =12
© jau,
YO = jwi%a (2.5.11)
™: YO 7
@) _ JW&,
0 },(2)

Tenint en compte que 7y és real pur o bé imaginari pur, ens podem estalviar treballar
amb nombres complexos (a la programacio) considerant les diverses combinacions de y
real t imaginari.

En la linia de la figura 2.5.4 es compleix:

IL=Y, V
112=-Y21 \721 (2.5.12)
generalitzant-ho a totes les linies que modelen els modes:
LI=[Y2] [V
[LI={Yz] [V2] 2513

(h]=-[Y:] [V1]

son matrius de dimensié infinita que haurem de truncar a un nombre finit per a la seva
evaluacio numérica. Les matrius de les tensions i corrents modals no son més que vectors
columna. Les matrius d'admitancies son matrius diagonals.

Anem ara a aplicar les condicions de contorn. Primer simplificarem una mica la
notacio:

E(x,y,2)= Y. VEX)EE(y,2) + 2. VR (x) 8D (y,z) — E, =D V& +y V™ gm

(2.5.14)
En el pla dels "fins":
E(x=(a,+s)’ )= E, =Y. &+ V" &" 2.5.15)
E(x=(a,+5) )= E,_ =D V; &+ V| &"
L'estructura imposa que:

-~ - E, enS,
E, =E,_ ={_ (2.5.16)

0 enS,

en queé S, és la superficie de l'obertura que formen els dos "fins" i les parets a z=0 1 z=¢.
S. és la superficie complementaria a l'anterior. E; €s el camp a l'obertura rectangular. Es
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pot expressar com un sumatori infinit de funcions ortogonals. En aquest cas, donat que
tenim una obertura rectangular, agafem com a funcions ortogonals per a representar el
camp electric a l'obertura el conjunt de modes TE i TM d'una guia rectangular de les

mateixes dimensions:
- TE —TE ™ —yTM
EO :Zqu(x=x0)e;q (Y>z)+zqu (x= xO)e;)q (y>z)
Pq P4q

en queé x=xo=a,+s ¢€s el pla de I'obertura. Simplificant la notacio:
E,=> U8 +U™&r
Aplicant la condici6 de contorn:

S pre-ZUEUE o
1 1 I R

0 enS,

Multiplicant per €° i integrant, tenint en compte l'ortogonalitat dels modes:

Vi = [T UE e ds+[[umep & ds
s, P4 s, P4
Analogament, multiplicant per €™ i integrant:

Ve = [ U emds+[[ U ey emds
s, P4 s, Pt

>
]

P-q P9
VE=Vr=vr=YU‘g"+> U"g"
P4 Psq

en que:

g" = [[em & ds
SI

g" = [[emer ds
sl

Ho podem escriure en forma matricial:

(2.5.17)

(2.5.18)

(2.5.19)

(2.5.20)

(2.5.21)

(2.5.22)

(2.5.23)



86

[Vl1=1[G] U] (2.5.24)

Aquestes matrius tenen la forma segiient:

T:T M- N ST

V:m cee g:nnpq e ces gllllmpq cve U;q

L =k D s ) '_:ﬁ = 7 (2.5.25)
m m v -

an PN gmnpq con ces gmnpq “ee qu

IR Y B N | B | |

La matriu [G] que engloba els productes escalars g' no és, en general, una matriu
quadrada.

Procedim ara amb les condicions de contorn per al camp magnétic

y
'S
;I:z I I }-I:l n=x
_’ n
» X

Fig2.5.5

N (= = 0 en S,
&x(H, -H,)=1. (2.5.26)

Jo enS,

30 és la densitat superficial de corrent en les metallitzacions ("fins"). Amb notacié
simplificada és:

H, =3 [ he+ 3 Imh" (2.5.27)
H, =>Ih"+Y Iy h"

tenint en compte que h = —X x &, a partir de les expressions anteriors s'obté:
xx(B, -A,)=X& @ -15)+ 28" (r -1)=0 (2.5.28)
Multtiplicant per €; i integrant en l'obertura:

g -1+ g" (7 -17)=0 (2.5.29)
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Multiplicant per € i integrant:

> -+ > gV (P -1")=0 (2.5.30)
Ho podem posar en forma matricial:
[G][1,-1,]=0 (2.5.31)
Tenint en compte que:
[L]= -[Y][vi]

[L]=[Y.][V.] (2.5.32)

Vil=[V.]=[V]=[G][U]

obtenim finalment la relacio:

6] (v)+[%.]ic]}[v]=0 (2.533)

que ens permet trobar la condicio de ressonancia:
Det{[G] ([¥,]+[Y,)[G} =0 (2.534)

Els termes de la matriu quadrada [H] = [G] ([Y,]+[Y,])[G] sén funci6 de la
freqiiéncia angular @ i de la longitut de la cavitat 1. Podem fixar, per exemple, la
freqiiéncia i anar variant la longitut de forma adequada fins a aconseguir que el

determinant de la matriu sigui nul. Per a aquesta longitut trobada es verifica que ¢/=n 4,/2
; n=1,2,.... Cuidant les dades introduides a la subrutina de calcul de zeros utilitzada
podem trobar la primera ressonancia (n=1) i d'aqui la constant de fase § = 2n/A, =/l .

La matriu [H] és real i simétrica, cosa que facilita enormement el calcul d'autovalors i
autovectors necessari per a l'evaluacié dels camps a partir de lI'expressié 2.5.33. El
tamany de la matriu [H] el dona el nombre de modes utilitzat per a evaluar el camp a
l'obertura, i aquest és molt més petit que el necessari per a representar els camps a la
resta de l'estructura.

Els elements de la matriu [G] es calculen analiticament. De les expressions 2.5.3 i
2.5.4, s'obté:

€ =-P_[-C cosDz sinCy z+D sinDz cosCy §]
€” =P, [D cosDz sinCy z+C sinDz cosCy ¥]

€ i ) (2.5.35)
€; =—P,[-A cosBz sinAy’ z2+B sinBz cos Ay’ |

& =-P! [B cosBz sinAy’ z+A sinBz cos Ay’ ]

en que:
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w (2.5.36)

A

w b

y

by

v z
I e v
Fig 2.5.6

Pyq 1 P s'obtenen amb les expressions 2.5.3 12.5.4 canviant m per p, n per q i b per w.
Aixi:

g'=[[e & ds=
Sl
1 b+w

= I IPm P, [CA cos Dz cos Bz sinCy sinAy’ + DB sinDz sinBz cos Cy cos Ay'ldydz=
b,

0

=P,P, {CA aQ+DB 5T} (2.5.37)
en que:
0 DB=0 0 D#B=#0
a= —5 D=B=0 (2.538) 0= g D=B=0 (2.5.39)
14 D=B=0 0 D=B=0
_A 1)? sin|C(b in|Cb CzA=#0
—CT—_—X;[(— )* sin[C(b, +w)] - sin[ l]] =A%
Q= 4 sz—cos[Ab,] C=A#0 (2540
0 C=A=0
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C

o[ sin[C(, +w)]-sin(Co,)] A%C20
T= - cos{Ab,] A=Cz0 (2541)
2
w A=C=0
Analogament:

g"=P,P. {~-CBaQ+DAGST} (2.5.42)
g" =PP,{-ADaQ+CBS T} (2.5.43)
g" =P,,P. {DBaQ+CAST} (2.5.44)

L'equact6 2.5.33 forma un sistema indirecte d'autovalors i autovectors. Els coeficients
U de l'expansio modal del camp eléctric en l'obertura s'obtenen calculant l'autovector
associat a l'autovalor nul del sistema esmentat. A partir d'aqui, amb les expressions
2.5.35 obtenim el camp a l'obertura, i amb I'expressio 2.5.32 les tensions modals V que
ens donen el camp en el pla de les metallitzacions. A partir d'aqui podem obtenir els
camps a tot I'espai aplicant l'equaci6 2.5.14 en la que V(x) s'obté amb la teoria de linies
de transmissio.

En referéncia a la figura 2.5 4, fent servir la teoria de linies s'obté:

PerO0< x<a,:

V,(1+

V(x) = ) 0( ) pA) Sinh }’(z)x

(e’ *+p.e” s) sinh ¥, 545
V,(1+ p,) Y >
(x)=+—; of f,A) 2 cosh y?x
(e’ *+p.e” s) sinh y®a,
Pera<x<azts:
Vo(erm(X-a-_.)+pAe—r(”(x-az))
V(X) = eyms + e_y(ns

Pa (2.5.46)

(1 (1)
rMx-a2) -rMx-a) )y )
Vo(e Y —p.e ? )YO

()

I(x)= -

e +p e_rms
A

Pera2+s<x<a:
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V(x)= T}/Vm——smh [y‘z’(x a)]

2) (2.5.47)

__Y%Y, @
I(x)= mcosh[}/ (x— a)]

Vo €s la tensié modal d'un cert mode (TE o TM) en el pla x=x, obtingut amb I'expressio
2.5.32. S'ha de tenir en compte si I'admitancia modal Y, fa referéncia a un mode TE o

TM. El coeficient de reflexiod pa que apareix a les expressions anteriors ve donat per:

7, -7V
Pa S Z, +ZD

A Zf,"tgh(}/‘”az) ; ZP =
(2.5.48)

S'ha analitzat el cas de gruix nul de les metal-litzacions. Si considerem un gruix no nul
d'aquestes, el métode d'analisi és el mateix. La diferéncia rau en que ara el model amb
infinites linies de transmissio és un xic més complicat:

A
-~
v
A
v

A
17
v

a St a Fig 2.5.7

El gruix de la metal-litzaci6 es tradueix des del punt de vista transversal en una guia
rectangular d'algada w i longitut t. Tindrem ara dues discontinuitats idéntiques
corresponents a la transicid entre una guia d'algada b i una altra d'algada w:

I Ly Ix I3
- + + + +
V| st V:g r V3
8- D &
N re—> — : >

az S t a
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Al ser les dues discontinuitats idéntiques tenen la mateixa matriu [G]. Aixi:

[V1] = [G] [VZg] [Izg] = [G]t [11] [Il] = _[Yll[vl]
[V:]=[G][Va] [L.]=[G] [L] [L]=[Y.][V:]

d'on podem trobar la relacio entre les tensions i corrents modals en la guia d'algada w:
[IZg] = —[G]t [Yl ][G] [VZg]
[La]= [G]‘ [Y;][G][ V]

La relacio entre les tensions i corrents modals als extrems de la guia d'algada w la
podem obtenir amb la matriu ABCD d'un tros de linia de longitut t [126]:

Gy ‘b (3)
A B _ coshy; "t Z,sinhy;”t (2.5.51)
C D] |Y,sinhyt coshy’t

(2.5.49)

(2.5.50)

amb els sentits dels corrents de la figura 2.5.8 tenim:

V. A BV
= u (2.5.52)
L, C DI,
Les expresions anteriors valides per a una linia les podem generalitzar a un nombre
(en teoria infinit) de linies que representen els modes. Operant s'obté:

{[c]+[pYe] [v. )61 +[6] [v.JoX[p]+ (BIC] V. I Vau] = 0

(2.5.53)
en qué:

[B]= diag{Zoi sinhy{® )t}
[C]= diag{Y, sinhyt} (2.5.54)
[D]= diag{cosh yi‘”t}

Igual que per al cas de gruix nul, variant apropiadament o o | fins que es compleixi:
petf[c]+[DI6][%.J6]+ [ [%.JoK(p]+ [BIGIv.Ic]}=0  @559)

obtindrem la constant de fase de l'estructura.
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* Calcul de I'impedancia caracteristica.

En linies de transmissid6 que no suporten ones T.EM limpedancia caracteristica
d'aquestes s'acostuma a donar per les relacions entre poténcia i tensid o bé entre poténcia
1 corrent. En el cas d'una estructura finline el més habitual és fer servir la relacio entre la
poténcia transportada per la guia i la tensio existent entre les metal-litzacions ("fins").

La poténcia transportada per la guia es troba integrant sobre una superficie normal a
la direcci6 de propagacio el vector de Poynting complexe:

Fig 2.5.9

Pot = %Re{ js [(E xﬁ')d's'} (2.5.56)

Segons el sistema de coordenades de la figura 2.5.9, la direcci6 de propagacié del
senyal és la x, per tant ds = ds X . Considerant la guia infinitament llarga i per la que s'hi

propaga una Uinica ona progressiva (en el sentit de x creixent) amb camps E* i H" :

Pot = %Re{II(E; (H;) - E(Hy)) dzdy} (2.5.57)

L'analisi per ressonancia transversal generalitzat ens proporciona les components de
camp E,, E,, H, i H, . Per poder trobar la poténcia ens manquen les components E, 1 H, .
Aquestes s'obtenen amb les segiients expressions que donen les components axials en
funcio de les transversals per modes TE i TM [118]:

.k nd -~ _éHy ﬁHX _ ’

(2.5.58)
jknH =V(zxf3)=—aE’+—é—Ei n=\/ﬁ
j z t t &x ay &

Aixi, les components de camp necessaries per al calcul de la poténcia son:
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E, =—)_sinDx cosCy [V*(z)P,,D +V"(2)P,,C] (2.5.59)

E,= —j%ZI“‘(z) P, sinDx sinCy(D? +C?) (2.5.60)

H, = > cosDx sinCy [I°(2)P,,,C - I"(2)P,,D] (2.5.61)

H, = —I(J—ZVe(z)Pm cosDx cosCy (C2 + D2) (2.5.62)
n

Les funcions V(z) i I(z) s'obtenen amb les expressions 2.5.45 - 2.5.47 canviant x per z.
A l'introduir dues parets metal-liques perpendiculars a l'eix de la guia, el métode de la

ressonancia transversal generalitzat ens proporciona els camps en forma d'ona
estacionaria pura segons la direccio de l'eix de la guia (x en aquest cas). Aixi:

E, =-2jE; sinfx B.=D| (2.5.63)
H, =2H; cos B.x (D=mz/t ; £=24,/2)

Després de calculs llargs i pesats s'arriba a:

Pern=0:(m=1)

2
Pot = ﬂx (’I‘IJ1+T2J2+T3J3) (2564)
4rou
Pern>1: (m=1)
" " 1 1 ! T’J, !
Pot = f—wZ{ﬁ?{Z(TJl +T,J, +T3J3)‘;0‘[T111 +%+T3J3J]+
TI 14
+£Re{L(T_J, +T,J, +TCJ3)+L[T.'J; + e +TJJ§H
b ﬂo 80 gl'
(2.5.65)

en que:
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\V 1 _ D :
0| 1+ — e ™
T = Pe
_7(1)(. + 1
e 245) +;_e-ym(,2_s) (e_y(z).z _ e},(z)az)
[
2
T, = Yo,
_,
e 7 (ay+s) +Le—ym(a2—s)
Pe
2
-l |
e—-y (ay+s) _ e—Zy(Z)a ey“’(aﬁs)
2
Vo |14+ e
’ m
= P
@) o rPare) 1
Zom e 2*s) p e-rm(az—s) (e—r(z)az _eymaz)
m
2
T = Vo,
a _,
Z()': e 14 (‘2+s) + 1 e‘)’“)(‘z‘s)
Pm
2
T, = Vo,
nf -y
Zf)m)(e 7 (ap+s) e—Z}'(Da e;/(2)(124-5))
(
v 1Y )
o 1+ — [e7™ B
T, = Pe Vo, | 1+— [e7™
_ 1 £
e’ (2,+s) +_e_7u)(.2_s) (6_7(2"2 7 Pa, —yt 1
) g Pm
3 V
T, = °i Vo
(1) 1
e—7 (3;+s) o _},(n(. _ _ D
\ + p 2-5) e’ (‘2+5)+ 1 -y'P(az~s)
€
* pm
I- VoV,
_AD
e’ (a3+s) _ e-2r‘2'a ey‘:'(az+s) 2
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4 1 —0, ’ 1 N
Vo[l+—|e” ™ Vo [ 1+—e" ™
) Pe i P
T =
L ) .
Zfi)(e_ym(uﬂ) + L e_y(l)(.z-s)](e_y(z)az _ ey(z).z) Zgz)[e_r(n(‘zﬂ) n _l_ e_‘,’,(n(.z_s)J(e_}p)‘2 _ e’mlz)
\ Pe. P
( »
TI - VOc VOm
Y =
Z(l)(e"rm('z“s) +_Le'7u)(lz*s)j Z“’(e"m“”" + 1 e"}’m('rs))
0, 0
\ P. Pm
( »
T' _ Vo, VOm
c Zgz)(e_,<z)(.2+s) e’ e,,(z)(.2+s)) Zgz)(e_,w(.zﬂ) _ e 2™ erm(,zﬂ))
\ ¢ m
sinh(Za(z’az) > @
I, =
3 (2)
) sm(2ﬂ az) @ )
a, — ﬂ(Z) Yy = Jﬂ
2a s+ 1 e_2a<x).2 I zehm‘z —e_zam("“) +lr 2eza(l)(12+s) 7(1) =a®
€ 2a(]) € €
) = .
2 1 . .
(1 +[t, )s + F(IT[—dc cos(2,8“’a2) +d, cos(Z,B“’(a2 + s)) - ccsm(2ﬂ“)a2) + cesm(Zﬂ‘”(a2 + s))
M _ 3 )
yU=ip
[ 2D 2
" 2c (az+s)(l _e—-hz ‘1) o o
~da " a —
-2ae + 70 yo=a
I, =1

in(2 (2)
2a, sm(ﬁﬁ) a,)

« l 1) - {3}] _y,, - i)
(l’c +I‘m)S+ 7o [e 2aVa, _rcrmcm 0 _ @ 2a(ay4s) +rerme2a (az+s)] 7(1) =aq®
o

J, = /- :
(1+ t;tm)sJr———J(t;";lt)"')[ccos(Zﬂ‘”(a2 +s))—cos(Zﬂ(l’az)]+——(t;;(tl;")[sin(Zﬁ”)(az +s))—sin(2ﬂ‘”az)]

7 =ip
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1 1 ! [2200¢ 3 —i0 a,+8 ’ al 3,48
24’ AL — [e_m( s, _lrmlzez M, _ e (s, )+|I'm|262 W(a, )] }/(1) =a®
I, = !
(1 +te | ) —Bm[—d:n cos(Z,B(”az) +d, cos(Z,B(”(a2 + s)) - c:nsin(Z,B‘”az) + c:nsin(2,6'(”(a2 + s))
Oy
f e—Za(z)(a2+s)(1 _ e—4d(2)ll)
2ale—2a( a + 5 },(2) — a(2)
¥, = 2a
sin(23%a
2a, + (,5(2) l) 7’(2) = jﬂ(Z)
(re,. + I'l:l)S + 2a1(1) [e_m(n.2 _ I':r,;ezam.z _ e_za( )(a~+s) + r,# ’ 2a (. +s)] 7(1) — a(l)
I =3 "
NN (AR ) o
A )[cos( 28(a, +s)) - cos(2"a,)| + (—zﬂﬁ)—)[sm(Zﬂ(”(az +3))-sin(28
},(l) — j,B(l)
amb:
Z, -Z
— 7 @), _ L, " %o, -
Z,, =2 tgh( ) Pf—m t=em
-2a'Va, e-Zjﬁmaz
r,=a,+jb, = t,=c,+jd, =— /=e,m
Pe P
r, =a, +jb} = -7, ty=c,+jd, =-t,
V,, son les tensions modals calculades en el pla de les metal-litzacions.
0, p
La tensio entre els "fins" es calcula integrant la component E, en l'obertura:
W Py V, n=0
blj;“’ 27b ¢
¢slot = E; dy =9
Vo, B, b+V, nx nz(b, + .
" J b,83x 2 0.0 on sin(——”( : W)J— sm(———mr b‘) nx1l
vz nyBib’ +n’x’ b b
(2.5.66)

S'ha d'anar amb cura a l'hora de programar les expressions anteriors que contenen
funcions exponencials d'argument real o funcions sinus o cosinus hiperbolics. Podem
tenir problemes de "overflows" o, si més no, la precisié dels resultats obtinguts es pot
reduir considerablement. Axi, per exemple, en lloc de programar l'expressio
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1 a, sinh(Za(z’az)

lsinh(a(z’az)!2 2 4o

(2)

quan '“a, sigui més gran de 18 podem fer servir aquesta altra expressio:

a, 1

2 sinhz(a(z’az)

2a®| cot gh(Zamaz) - sinh(zlw
2

De totes maneres s'ha de tenir en compte com tracta aquestes expressions el compilador
utilitzat, essent a vegades millor no fer servir expressions equivalents.
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2.5.2. Resultats i comentari

A continuacié es presenten una série de resultats obtinguts amb el metode de la
ressonancia transversal generalitzat a l'analitzar estructues finline en guia WR-28
(a=7,112 mm ; b=3,556 mm) .

=0 — y=b

y=0
=0 X=Xo x=a

=

Fig 2.5.10

Les figures segiients mostren la constant de fase en funcié de l'index maxim dels
modes utilitzats per a representar el camp en la zona corresponent transversalment a una

guia rectangular (¢xb). (Degut a la natura del problema es fan servir modes amb una
Gnica variacié segons l'eix del finline: TE;, i TMj, ; el nombre total de modes utilitzat és
dues vegades l'index maxim més 1).

B en funcio del nombre de modes

780
T e ]
2R Vo .

i
!

3

E 8 B 8 8

....... b loaesly alaaa by JLI P WP P

010203)40!)&37&&%1&

B=3.508 A=7.112 Da0.8 COF=1.778 A1~3.6868 A2=0_284 cnm)
e =2. 22 f=30QHz Kadn WHF-28,

Fig 2.5.11
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Com es pot observar, amb menys de 80 modes a la guia (index 40) s'obtenen molt
bons resultats: el métode de la ressonancia transversal generalitzat proporciona una
B=773,4 rad/s i el métode del domini espectral, per a la mateixa estructura i freqiiéncia,
proporciona $=773,1 rad/s .

En la grafica segiient es presenta el diagrama de dispersio de la mateixa linia finline
pero considerant un gruix de metal-litzacié de 0,05 mm

1.2

-y

08 [ /

2 g6 | j
= /
04 |
3 //
02 //
0 PR T TN SRS SUUTE TUUTE TUUTE TOUUT T T SO0

0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
f en GHz

Fig 2.5.13
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Les petites irregularitats en la corba del segon mode son degudes a problemes de
precisié numérica en la subrutina de calcul de zeros utilitzada. Per minimitzar el temps de
calcul, s'ha fet servir la mateixa precisio per al calcul del primer mode i del segon i es fa
necessari augmentar la precisié quan es calcula el segon.

Els resultats obtinguts son indistingibles dels que s'obtenen considerant gruix nul de
les metal-litzacions.

Les grafiques segiients presenten estudis dels efectes de variar parametres com ara la
posicio dels "fins" o 'amplada de I'obertura.

Fo(Gih)
3
42

Segona freqiicnca de tell

21 ¢+

i8¢

15¢ v

12+ ) L
Primera freqivéncia de tall

al

04 08 12 16 2 24 28 32 36 4 44 43 52 56 6 64 6Smm

Fig 2.5.14

B/Bo

1.091. frequéncia = 30 GHz

1,004
0.99 4 (
098+
057

0.96 4

093+

»  w(mm)

0. 02 03 o4 O3S 06 07 O 09 10

Fig 2.5.15

El nombre de modes utilitzat per expressar el camp a l'obertura és diferent de l'utilitzat
per representar els camps a la guia. De fet el primer és molt més petit que el segon.
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Segons Mittra i Lee [103], per complir la condici6 de cantell a I'analitzar el problema de
la bifurcacid d'una guia rectangular amb el métode de l'adaptacid modal, sha de
considerar la relacio entre el nombre de modes utilitzats per representar els camps a cada
zona de l'estructura igual a la relaci6 d'algades. Aquesta condicid va ser comprovada per
Shih i Gray [127] en l'analisi de discontinuitats en esglad en guies rectangulars.
Extrapolant aquests resultats al nostre cas, hauria de ser R = N/Q = b/w , en qué N és el
nombre de modes a la guia, Q el nombre de modes a l'obertura, b l'algada de la guia i w
l'algada de l'obertura. Segons Hoffmann [128] i Sorrentino [123], pero, s'obté una
convergéncia millor i més rapida considerant R = 1,5 (N/Q) = 1,5 (b/w) en el cas de
metal-litzacions de gruix nul. (Donat que N i Q son enters, I'expressio anterior s'ha
d'entendre com la relacié N/Q més propera a b/w).

La relacio entre el nombre de modes esmentada s'ha fet servir per a obtenir les
grafiques anteriors. En el cas considerat, si fem servir 81 modes per a la zona de la guia
(N=81), per a l'obertura només en necessitem 7. La matriu de la qual haurem de calcular
el determinant, buscar per a quin ¢ aquest és nul i trobar els autovalors i autovectors és
de 7x7. Quan w sigui molt petit, la matriu que haurem de manipular també sera molt
petita, amb els consequents avantatges de precisio de calcul i temps d'execucio. Quan w
sigui gran, no caldra fer servir tants modes a la guia (N<<81) i la matriu a tractar tampoc
sera excessivament gran.

La grafica segiient posa de manifest la convergéncia de les solucions per a diferents
relacions modals R:

620 +R=0,75b/w
_.( ~R=1b/w

685 : N e i CRTTYS

680 | )’ )\ /\//\//V/\/r\/ <Rl
: v ~R=6b/w

WHilivpEnr

670 | /

665

860 [ ¥ bj/w =5

20 40 60 80 100 120 140 160 180 200
Nombre total de modes a la guia

Fig 2.5.16
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Es pot observar que s'obté el millor resultat amb R=1,5. Segons quina relaciéo R fem
servir els resultats tendeixen a valors lleugerament diferents. Aquest és l'anomenat
fenomen de la convergéncia relativa i és el principal inconvenient del métode.

En les grafiques segiients es presenta la component E, en el pla dels "fins" obtingudes
a partir de [V] (tensions modals a la zona de la guia)

>

0O 05 1 15 2 25 3 35 4 45

Fig 2.5.17
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Es pot observar la satisfaccio de la condicio de camp eléctric tangencial nul sobre les

metal-litzacions, la variacio sinusoidal segons l'eix del finline i la concentracié de camp en
els cantells de les metal-litzacions.

La figura segiient presenta la mateixa component de camp Ey pero calculada ara a
partir de [U] (tensions modals a l'obertura)

1400

Fig 2.5.18

Si bé no es pot apreciar bé a la figura, I'amplitud de la component de camp es

correspon amb la de la figura 2.5.17, comprovant-se la condicio de continuitat de camp a
I'obertura.

En les grafiques segiients es poden apreciar la forma de les restants components de
camp electric en el pla dels "fins":
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Fig 2.5.19

Fig 2.5.20

Per tltim es presenta la component Ey en un pla perpendicular a la finline. La primera

obertura. La segona

corba és el resultat de considerar 51 modes a la guia i 9 modes a I

s'ha construit amb 199 modes a la guia i 29 modes a I

obertura.
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Fig 2.5.21

Fig 2.5.22



106

Es pot observar com es "suavitza" a l'augmentar el nombre de modes, desapareixent
"pics" de manera d'aconseguir que E, sigui nul en el lloc on es troben les metal-litzacions
(a/2 = 3,556 mm). Observi's també el caraacter singular de E, just en el cantell de les
metal-litzacions. Es pot observar potser millor en la grafica segiient, en la que es
representa el perfil de E, en funci6 de y en a/2:

E, 20¢

E-'WMA:W\M‘\/WV\ N\! | . (tf\[g ;W\M,\M

-1000
-1200
-1400

-1800 e

P U R UP I N S | 1

0

05 1 15 2 25 3 35 4 Y Fig 2.5.23

El temps d'execucié depén fonamentalment del nombre de modes utilitzat per a
representar el camp a I'obertura. La figura segiient mostra el temps de calcul necessari en
un ordinador VAX 6000-410 per al cas poc favorable des del punt de vista de temps

d'execucid de b/w = 2.

temps de CPU (s)

70:

60 | /
/
40: //
x| //

20}

10 | //
1

0 P By i 4 e FIS BUWWE FTwet
§ 10 15 20 26 30 35 40 45 S0

Nombre total de modes a 'obertura

b/w=2

Fig 2.5.24
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El nombre total de modes en la guia és, en aquest cas, d'aproximadament el triple.
S'obtenen resultats for¢a acurats amb una vintena de modes, el qual suposa un temps
d'uns 10 segons. Si la relacio b/w és més gran (obertura més petita) , el temps de calcul
necessari és molt menor. Per relacions b/w més petites (properes a 1), es pot realitzar un
analisi equivalent de ressonancia transversal generalitzat considerant els corrents a les
metal-litzacions en lloc del camp a l'obertura [123]. S'obté aixi una matriu més petita, i
per tant un temps d'execucio menor. De totes maneres, el desenvolupament del camp a
l'obertura en funcions base en lloc del corrents a les metal-litzacions tampoc origina un
temps d'execucid excessiu en aquest cas.

El métode de la ressonancia transversal generalitzat es presenta com un bon métode,
tant pel que fa a temps d'execucié com de precisio del resultats obtinguts, en I'analisi
d'estructures planars en guia d'ones rectangular. No necessita recursos d'ordinador
excessius -de fet s'ha implementat sobre un ordinador PC amb resultats forga
satisfactoris-, i com veurem al capitol permet analitzar discontinuitats en estructures
planars en guia d'ones rectangular sense gran dificultat.

No és, de bon tros, un métode tan general com els basats en una discretitzacio de
I'espai 1, igual que per al métode del domini espectral, és necessari desenvolupar una part
d'algorisme especific per a cada estructura a analitzar -concretament el calcul dels
productes escalars necessaris per a construir la matriu [G]-.

El principal inconvenient que presenta és una heréncia de la técnica d'adaptacio modal
que utilitza: el fenomen de la convergeéncia relativa.
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2.6. El métode del domini espectral

2.6.1. Implementacio

Es conegut que, a partir de la distribucié de corrent eléctric en una antena dipol
(obtinguda amb el métode dels moments, per exemple) o dels corrents magnétics (o
camps) en una obertura, amb una transformada de Fourier es poden obtenir els camps
radiats.

També la solucié d'un cert problema d'electromagnetisme es pot obtenir amb una
convolucié espacial de la funcié de Green del problema. Una transformada de Fourier
converteix convolucions en el domini espacial a simples multiplicacions en el domini
espectral.

En molts problemes es pot expressar la solucié dels camps en la forma d'espectre
d'ones planes.

En el dit anteriorment es fonamenta el métode del domini espectral (Spectral Domain
Approach -SDA-). En general consisteix en el segiient: coneguda l'equacid integral del
camp eléctric o l'equaci6 integral del camp magnétic del problema, se I'hi aplica una
transformada de Fourier i es resol el sistema resultant en el domini espectral amb l'ajut
del métode de Galerkin.

L'aplicacié del métode a estructures planars es deu a Yamashita, Mittra i Itoh [129-
133]. Els detalls del desenvolupament es poden trobar a la referéncia 131. Aqui en
donarem una breu descripcio.

Considerem una estructura planar multicapa tipus microstrip com la de la figura

paret metalilica

fira metallica
\ Z y=d+t+h=c

w regio (1)
b

el

MW//(\{mW 5:3“
.

paret metéllica

Fig 2.6.1

en principi de dimensions infinites segons x. En cada capa dieléctrica els camps es poden
posar en termes de components transversals eléctriques respecte a y (TEY) i transversals
magnetiques respecte a y (TM), les quals es poden obtenir a partir d'un potencial escalar
elétric y® i d'un potencial escalar magnétic y" segons les expressions segiients [134]:
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__1 Pvi oyl
*t jwe; dxdy Odz

=

1 s 2y g4 @
Y1 joe, ( dy? Ha ¥

g o1 ¥ oy
*1 jwe, dydz dx

(2.6.1)
. A

=

B, dz jop Oxdy

-1 & 2}, h
= jmpo( %3 +k1)‘h
__:_Q_ Py 1 o h
Hzl axvi* jw“ ayazvi

en que i=1,2,3 correspon a les regions 1,2 i 3 respectivament. Es considera variacions
temporals del tipus ¢! i s'assumeix una dependéncia dels camps en z de la forma 3.
Els potencials escalars satisfan l'equaci6é de Helmholtz:

(VB+k2) 92=0

(2.6.2)
(VB+k3) ¢i=0
amb:
€,=€, &,=€€, €;=¢,e,
(2.6.3)
k=kj=w?ue8, kj=kie, kis=kle,
Definint la transformada de Fourier com:
$2(a,y) = f " (x,y) edexdx (2.6.4)

podem establir les segiients relacions entre les transformades de Fourier de les
components dels camps i les transformades de Fourier dels potencials escalars:
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| ¥i(a,y) |
gx‘(al.Y) == m“ei 1ay 'JB’?(“:}’)
A Ay e LHLBY

ey '( ’ ]
Ez‘(a,y) =-_‘:)-;Ll.?_'i.ai.z_)_+]¢’§(a'y)

Y
} o0 (2.6.5)
A (a,y) =7p8%(a, y) -2 1{a,y)
k 1
By (0, 3) =52 (-é%ucz)vi'(a.y)
h
A (,y)=—ja§*(a,y) -—bB ¥i(a,y)
L (@) =-Jawi(a,y) - E-
La transformada de Fourier de l'equacié de Helmholtz per als potencials és:
( a‘; -3 9i-P=0 (2.6.6)
vimado?-i} @67

¥ juga el paper de la constant de propagacio en el domini espectral per a la capa i. La
solucié de les equacions diferencials amb l'imposicié de les condicions de contorn de les
parets metal-liques en y=0 i en y=c és:
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¥1=A° cosh y, (c-y)
#1=A% ginh v, (c-y)

¥2=B * sinh v, (y-d) +C*® cosh ¥, (y-d)
(2.6.8)
#2=B% cosh ¥, (y-d) +C® ginh y, (y~d)

$¥3=D* cosh Y,y
$3=D% cosh v,y

substituint a les expressions 2.6.5 podem obtenir els camps en el domini transformat,
quedant-nos en funcié dels coeficients A°,... D" . Aquests coeficients s'eliminen fent
complir les condicions de continuitat en els interfaces entre les diferents capes de
l'estructura en el domini espectral: :

En y=d+t:
B, (a ,d+t)=E,(a ,d+t) =E (a )

E,(a ,d+t)=E_(a ,d+t) +E,(a )
(2.6.9)
H(a ,d+t) -H, (&, d+t) =T, (a )

Hy(a ,d+t) -H,(a,,d+t) =-F (& )
En y=d:

gxg(a . d) =§x3(a . d)

gxg(a L d) ”g,_;(a . d)
(2.6.10)

ﬁu(a ld)-gxz(a ld)=o
ﬁ‘g(a ld)-}iu(a, :d)=0

en que Tz(a) i Fwa(a) son les transformades de Fourier de les components respectives

de densitat de corrent a la tira metal-lica en y=d+t .
Aplicant les condicions de contorn anteriors a les expressions dels camps i, després de
nombroses manipulacions algebraiques, s'obté el segiient sistema:
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j‘
'fx] | (2.6.11)

E"l' ZI‘ z‘.xx
Elz, Z

en que:

Z,a-—2— [p2Z,+a22,)

B a2+p2

Zn=—___g_L [ze_fb]

a?+p2?

ZmZ,

Z = 1 [a32,+p2Z,] (2.6.12)

a?+p?

¥y2Cty*Y,5Ct;
CEaCl+CE1CENY 2/ V1 + CLLCL Y/ ¥y s+ Y ys/ ¥ ys

Z,=

Z,= Y22Ct2+Y£5Ct5
Y51 22C6 CE3+Y £1Y 30t  Cy+Y Y £3CE,Cly+Y 32

Ctl=cothysh Cti=cothy,t Ct3=cothy,d

Fixem-nos que el sistema  en el domini espacial s'expressaria en la forma de
convolucions:

E,(x)= I[Zu(x —x" )V, (X )+ Z p (x— X" )T ((x")] dX’

(2.6.13)
Ey (%) = [[Zy(x = X' )T (X ) + Zyeg (x = XY (x)] dx’

La matriu de Z() de l'equacié 2.6.13 sera, per tant, la funcid diadica de Green en el

domini espectral.
El sistema 2.6.11 es resol amb el métode de Galerkin, expandint-se les components de
la densitat de corrent en el domini espectral amb funcions base ortogonals conegudes:

() =Y cuinla) m=1,.....,N
(2.6.14)

Je(a) =Y dyimla) m=1,.....,M
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i obtenint-se el segiient sistema homogeni:

N M
Y PrCat) 0pd,=0, k=1,2,...,N
M=l =1
(2.6.15)
N M
Y Rc.tY 5).d,=0, 1=1,2,...,M
=) n=l
en que:
Pra = [ Jula ) Z(x ,B) Tppla ) da
O = [ Fuxla ) Z(a ,B) (e ) da
(2.6.16)

Ry = L:in(a )Z (e ,B) T ( )da
Sy = f_:ixl(u )Z (a ,B) T, (a )da

Els termes de la matriu del sistema homogeni depenen de la constant de propagacio .
Variant § fins que el determinant d'aquesta matriu sigui nul obtindrem la constant de
propagacid. Evaluant llavors els coeficients ¢, i d,, obtindrem la densitat de corrent en el
domini transformat, i d'aquesta els camps a les diferents parts de I'estructura en el domini
espectral. Aquests serviran per calcular la poténcia en la direccio z a partir del vector de
Poynting (evaluat en el domini espectral gracies al teorema de Parseval) el qual ens
permetra obtenir limpedancia caracteristica segons la definicié poténcia-tensido o
poténcia -corrent.

L'exactitud del métode i el temps de' calcul necessari per a obtenir resultats
satisfactoris depén fonamentalment dels tipus de funcions base que es facin servir a
l'aplicar el métode de Galerkin en el domini espectral. Per a una estructura microstrip, les
densitats de corrent a les tires metal-liques -en el domini espacial- es poden representar
per:

Trens de pulsos rectangulars:

1, (m-1)Ax<bd < mAx

Ten (%) =={ 0, cas contrari Ax = w/2M

1, (m-1)Ax’' < x < mAx/ (2.6.17)
Jm(X)=1-1, -mAx’< x < -(m-1)Ax’
0, cas contrari A’ = w/ 2N
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Polinomis de Legendre per a J.(x) i funcions trigonométriques per a Jym(X):

T (%) =P, agy (22 2"), 0<bd< ¥
: (2.6.18)
T (X) -sin[(m-1) = (2% )]

Funcions trigonométriques modificades per a que tinguin en compte l'efecte de
cantell:

g =cosl2(m-1)xx/w] m=1,2,...
= Vi-(2x/w)? (2:6.19)
Jn(x)___sin[anx/w] , =1,2,...

Vi-(2x/w)?

Aquestes tltimes expressions, a l'incloure l'efecte de cantell, donen una aproximacio
molt acurada de les densitats de corrent que existeixen realment a les tires meta-liques,
fent necessari utilitzar molt poques funcions base per a obtenir resultats for¢a acurats. De
fet s’ha comprovat que, per al cas de microstrip, amb M=N=1 els resultats obtinguts son
excel-lents, permetent resoldre el sistema 2.6.19 "a ma" i programar directament la
solucié. Per facilitar la programacio i el calcul de la impedancia caracteristica, s'han
normalitzat de manera que la integral de J,(x) sobre la tira metal-lica valgui la unitat i que
en l'expressio de la transformada de Fourier de J«(x) no apareguin constants
multiplicatives:

Ty () =2 e

Wit 1-(2x/w)?
Iy (x)__d_y sin(2x/x)

\/1 (2x/w) 2

(2.6.20)

Tenint en compte les propietats de les funcions de Bessel [135] les transformades de
Fourier de les expressions anteriors son:

T, (@) =, (I /21)
(2.6.21)

T, (@) =T, (l.;";_'?. +xl) -, (l-“-;-“.. ~xl)

Per a estructures com ara la guia coplanar, en les que 'amplada de les metal-litzacions
és molt més gran que l'amplada dels slots, s'obtenen solucions acurades amb menys
temps de calcul a I'haver de resoldre sistemes d'equacions més petits si, en lloc d'aplicar
el metode de Galerkin a les densitats de corrent de les metal-litzacions, s'aplica als camps
dels slots: de I'equacio
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E‘ ZZS Z"n
e ]
,{ :’“ :’“1 }] (2.6.22)

58
J’J (2.6.11)

podem obtenir;

en queé:

(2.6.23)

¢ =-_1._.(ﬁ+gi)

= «3+p3| 2, Z,

Les funcions base, juntament amb les seves transformades de Fourier, utilitzades per a
les diferents estructures analitzades son:

Finline centrat:

E,, (x) =A4J 8in(2nx/w)

W - (2x/w) 2
1-(2x/w) (2.6.24)

E (&) =J, (we/2()

B, (&) = [J, (Iwe/2+x]) =T, (wee/2-%]) ]
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Finline descentrat:

&k,

€ N O £

777
wd €|

e a—

= y

f— Mo @ b— —";
o d

Fig 2.6.2

Eg(x)= coe{m(—x—v}‘g—)] i  9SX<S+w

1 _[ 2 (::;s) _1]3

En(x)= sin{m 3‘;—8)] i SSX<S+W

1_{ 2 ({x-s) _1]3

w (2.6.25)

Ja(gse X

B, () =Rele™ "% 7,12 (awh 1)

Ja (ao.!

£,y (a) =Zm (™' iy, [ Gawal) 1+, 12 (law-) 1B

Guia coplanar:

11 1 "
N -
: o 9:1_;_ €o
' l N Y% )
L R L 25— ey
1L R¥
] N

—_—n e d e ny
° -—

Fig 2.6.3

Mode senar:

Tenint en compte I'eix de simetria AA' de la figura anterior 1 considerant-lo una paret
eléctrica, per a aquest mode de funcionament, la guia coplanar equival a una finline amb
el slot descentrat. Per al seu analisi es fan servir les mateixes expressions que per al
finline descentrat, tenint en compte pero les noves dimensions.
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Mode parell:

Jc(n%')

B (a)=Im{e o 15 (awd) 1}

(2.6.26)

Iulgs X

£, (a)=Rele”™" " 2'(7, (3 Gawranl) 1 +7, 12 -l 1}

* Formulaci6 de la matriu de inmitancies (Inmitance Approach)

Es tracta d'un métode degut a T.Itoh [136] per mitja del qual es pot arribar a
I'expressio 2.6.11 - 2.6.12 sense tenir que fer llargs desenvolupaments matematics a
partir dels camps. Es basa en la interpretacio de la transformada de Fourier com un
espectre d'ones planes que permet establir un model amb linies de transmissio de
l'estructura sota estudi:

Assumint propagacio en la direcci6 z en la forma e##* | la transformada inversa de
Fourier dels camps és:

(x,y)e = 1 j Ha, y)e =Pdg (2.6.27)
2 2
- en que:
- E.(a, ' E.(x,
Na,y)= ~y( Y , Axy)= 3 (2.6.28)
H (a,y) H,(x,y)

A partir d'aquesta expressio podem dir que les components segons y dels camps es poden
considerar com la superposicié d'ones planes inhmogénies que es propagen en una
direcci6 continguda en el pla xz formant un angle 6 amb l'eix z:

0 = arc cos

Fig 2.6.4

Fem a continuacio un canvi de sistema de coordenades (rotacio d'etxos) segons:
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ul _|-cos@ sind| |x
8in@ cos6 |z (2.6.30)
Les ones en la direccié v es descomposen en TMY (Ey , Ev ,ﬁn) ien TE’ (ﬁy ,E. ,ﬁv).

Considerant que els camps TM sén creats per la densitat de corrent I i que els TE sén
creats per J, , llavors, en referéncia a la figura exemple:

’ WIGE: 5% Id h

Fig2.6.5
podem establir les relacions per al cas TM:
7 A,
fuctrd,  Hage A,
v vz
gv’ -z.'a"fv E~v1 =§72= f v
Z-_1
VALY A
y° - H,_Joee, 2.6.31)
* v Y1

Y;® son les admitancies d'ona per als modes TM. Tot aixo ens permet establir el segiient
model amb linies de transmissié per a les ones TM de l'estructura exemple:

T™Mtoy
y=h
Y,‘ﬂ
= =
| -
¥ T ()

y=0 Fig 2.6.6
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Analogament per al cas TE:

Euz-zhju gul.—'ﬁuz:gu
5 = 1 (2.6.32)

Y;" son les admitancies d'ona per als modes TE. El model amb linies de transmissi6 és:

TEtoy
y=h
h
Y,“
= e
Y; Ty(a)
y=0 Fig 2.6.7
Tenint en compte
u=z—2% __x B
VB Jaiept
(2.6.32)
v=z B +x—2
Jat:p?  Jaiep?
podem posar
3 = a o~ ‘Q
u=Eg ~Ey
Jaiipt  yaiepR
E=8—BL _.5__¢
v ‘W ‘W
(2.6.33)

operant:
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(2.6.34)

S'obté el mateix resultat que amb el métode general descrit anteriorment, perd no ens ha
calgut desenvolupar els camps. Per a una estructura multicapa com la de la figura:

Fig2.6.8

les diferents impedancies s'obtenen per les formules propies de teoria de linies de
transmissio:

Z,cothyh,+Z,,
04 Z,scothy h +Z, (2.6.35)

Zen

Per al calcul de la impedancia caracteristica és necessari trobar el vector de Poynting,
el qual significa conéixer E,, E,, H,, Hy o bé les seves transformades de Fourer. El
procediment, llarg i pesat, es pot trobar a la referéncia [131].

* Cas d'estructures tancades

Amb aquest meétode es pretenen analitzar estructures tancades com ara la finline. Per a
simplificar la programacid, altres estructures com la microstrip -obertes-, es simulen
tancant-les dins de guies d'ona rectangulars de dimensions considerables, obtenint-se
resultats tan acurats com si es consideressin obertes.

El tancar l'estructura de la figura 2.6.8 per exemple, amb dues parets metal-liques
segons y situades a x=-L i a x=L , provoca, per les propietats de les parets eléctriques,
que les funcions que representen els camps segons x siguin periodiques amb periode 2L
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si les considerem definides entre -oo i oo per poder aplicar la transformada de Fourier. En
el domini de Fourier, una funcié periodica té un espectre discret. Cada ratlla espectral ve
donada per:

L
Ha)= [opoe™ dc 3 a=E
(D(a) - —‘[‘q)(x) € dx ; a= L (2636)
W " V7 i .
\\N ° L, Lo L YL° |0
-L x +L L x + R X o

Fig 2.6.9

Aquesta expressio, a part de l'interval d'integracio, es diferencia de la 2.6.4 en que ara
o €s una variable discreta. Fixem-nos que no hem diferenciat el (T)(a) donat per aquesta
expressio del que dona l'expressio 2.6.4. Aixo és aixi perque en el desenvolupament
anterior son aplicables indistintament I'expressio 2.6.4 o I'expressio 2.6.36. La primera la
fariem servir per a un problema obert i la segona és la que hem utilitzat al tractar
estructures tancades. En la bibliogarfia [131] fan referéncia a l'expressio 2.6.36 com una
transformada discreta de Fourier. Per no induir a confusio, atenent a la formulacio tipica
del processat del senyal en Telecomunicacio, nosaltres ens referim a l'expressio 2.6.36
com els coeficients de la série de Fourier d'una funci6 perodica. La transformada discreta
de Fourier en la seva derfnicio habitual [137] discretitza a i també x, convertint-se la
integral en un sumatori.

L'adopcié de la formulacid 2.6.36 té també una série d'avantages de calcul i
programacio accesories. Primer, que totes les integrals respecte a o (com les que
apareixen a les expressions 2.6.16) es converteixen en sumatoris. Segon, permet evitar
els pols de les funcions diadiques de Green. Aquests son els zeros del denominador de les
expressions 2.6.12 0 2.6.23 en els quals apareix el terme 3 (constant de fase) que volem
determinar, impossibilitant el coneixement a priori de la posicio dels pols. Per al cas de
dieléctrics sense pérdues hauriem de canviar el cami d'integracio en l'evaluacié dels
termes del sistema 2.6.11 0 2.6.22 en la forma segiient:

Fig 2.6.10

La cosa es complicaria molt més si admetem pérdues al dielectric, llavors els pols no
estarien situats sobre l'eix real i el cami d'integracio seria més complicat, havent de
recorrer, per exemple, a técniques propies del métode analitic de Wiener-Hopf o de
calcul dels residus [103] dificilment programables.
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Si a és discreta sera molt més dificil que coincideixi en un pol. Si tot i aixi en troba
algun podem, per al cas d'estructures obertes simulades, augmentar o disminuir
lleugerament el valor de L per variar el pas de discretitzacid (o=nn/L). Per al cas
d'estructures tancades en les que L és fixe, si a la freqiiéncia de calcul es troba un pol
(reconegut pel programa a partir dels valors extrems obtinguts), es repeteixen els calculs
en un interval de freqiiéncies a 'entorn de la de treball i s'interpolen els resultats.

El nucli de les integrals del sistema 2.6.15 tendeix a zero quan |o|—> , doncs en ells
apareix el producte de dues densitats de corrent en el domini espectral que venen
donades per funcions de Bessel de primera especie i ordre zero, les quals tendeixen a
zero quan a—o, multiplicades per una z()(a, B) que tendeix a zero o a un valor

constant quan o.—>o.

Al discretitzar o les integrals 2.6.16 del sistema 2.6.15 es converteixen en sumatoris
entre -oo i oo,
Per I'esmentat en el paragraf anterior, les séries resultants que es sumen sén convergents.
Aix6 permet tenir una molt bona aproximacio del resultat correcte al truncar el sumatori
a un nombre finit de termes quan el nombre d'aquests és gran, cosa que s'ha de fer per a
la seva evaluacié numérica.
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2.6.2. Resultats i comentaris

Els programes desenvolupats permeten calcular la constant de fase B , la impedancia
caracteristica Zo i la constant d'atenuacié o, (pérdues només als dieléctrics) de les
segiients estructures: microstrip, stripline, finline amb el slot centrat i descentrat i guia
coplanar (mode parell i mode senar), permetent fins a quatre capes de dieléctric.

En les grafiques segtients es pot constatar la bona correspondéncia entre els resultats
obtinguts i els presentats a la bibliografia:

SUSPENDED STRIP-LINE (Er=222 , d/b=02 L/w=40)

180

160
—o— Bhat-Koul
——SDA

140

Z0 (Ohm)

120

100

Fig 2.6.11
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SUSPENDED STRIP-LINE (Er=2.22 , d/b=02 ,L/w=40)
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Fig 2.6.12
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Fig 2.6.13
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FINLINE (Er=2.17, GUIA=WR(28), h=0.25¢mm, 1=25GHz)

SR BN
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© 535 [
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515 [ N Y
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[ . . AN
510 et . ’ ]
01 015 02 025 03 035 04
w (mm) Fig 2.6.14

Les primeres grafiques mostren els resultats d'una estructura oberta com la
"suspended stripline" comparades amb els valors donats per B. Bhat i S.K. Koul [138]
obtinguts amb expressions aproximades. Les corresponents a finlines es comparen amb
els resultats obtinguts amb el programa comercial SUPERCOMPACT, que si bé
desconeixem quines expressions fa servir, si que podem dir que son formules tancades
aproximades. El cas de finline també s'ha comprovat amb els resultats proporcionats per
la implementacié del métode aproximat de Cohn [139], constatant-se la bona correlacio
entre els resultats proporcionats per ambdos métodes.

En totes aquestes grafiques es pot observar una millor correspondéncia entre els
resultats obtinguts i els proporcionats per la bibliografia en el cas de la impedancia
caracteristica. En el procediment de calcul SDA primer s'ha d'obtenir la constant de fase,
i en funcio del resultat obtingut es cacula la impedancia caracteristica, per tant els errors
comesos en el pas previ de calcul de B s'acumularan en el calcul de Z, . Les petites
discrepancies entre els resultats de constant de fase proporcionats pel métode SDA
respecte als proporcionats per la bibliografia provenen d'aquests ultims. Els métodes
aproximats utilitzats realitzen analisis quasi-TEM, els quals donen una bona aproximacio
de Z, perd dificilment poden aproximar d'una manera fidel les caracteristiques dispersives
de les estructures inhomogeénies presentades.
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En les grafiques segiients es posa de manifest la importancia de l'eleccido de les
funcions base apropiades:

MICROSTRIP (L/w=20, w/h=1, ¢ =2.2, f=1GHz)
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Fig 2.6.16

En aquestes grafiques i les segiients N és el nombre de valors discrets de o utilitzats
per a l'avaluacio de les integrals (séries) del sistema 2.6.15. S'ha considerat una umca
funcié per a representar T .(a) itambé una unica funcio per a la representacié de T L(a)
en els dos casos. Les expresions per al cas trigonométric venen donades per 2.6.19. Per
al cas de polsos venen donades per: (Transformades de Fourier de l'expressi6 2.6.17)

T (@)=

sin(wa /2)
wa /2

Ty(@)=

cos(wa /2)—1
a

(2.6.37)
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que es corresponen al domini espacial amb:

-w/2 w/2 - -w/2 W/E

Fig 2.6.17

El primer que es pot observar €s que inclés amb una aproximacié tant crua de les
densitats de corrent, els resultats obtinguts, especialment en el que fa referéncia a 8, son
for¢a acurats. Ara bé, el nombre de punts de discretitzacio de o necessari per a que
convergeixi cap al valor final és molt més elevat: mentre que per al cas de funcions
trigonomeétrques amb 500 punts en tenim ben bé prou, per al cas dels polsos son
necessaris de I'ordre de 3000 punts.

Es pot notar també que la diferéncia més gran es dona en el cas de Z, per I'esmentat a
l'apartat anterior: el calcul de B és previ al de Z, i els errors s'acumulen.

Pot semblar qe el fet de tendir a valors diferents és un manifest del problema de la
convergencia relativa que presenten els métodes basats en desenvolupaments de funcions
ortogonals. Aix6 no és aixi en aquest cas degut a que els desenvolupaments en funcions
ortogonals s'ha reduit a un unic terme. Per posar de manifest el possible problema de la
convergencia relativa s'’hauria de desenvolupar els corrents amb un nombre elevat de
termes, cosa que complicaria la resolucio del sistema 2.6.15 afegint-s'hi els problemes
numeérics de calcul d'autovalors i autovectors. També, i com veurem més endavant, el fet
d'augmentar el nombre de termes de les expansions amb funcions ortogonals, augmenta
el tamany de la matriu el determinant de la qual sha de forgar a zero, amb els
conseqiients problemes per a la subrutina de busqueda de zeros.

Per evitar els problemes esmentats en el paragraf anterior 1 aconseguir al mateix temps
una precisio elevada, es redueixen al minim les expansions amb funcions ortogonals de
les densitats de corrent (o dels camps als slots segons l'estructura), i es for¢a a que les
funcions base s'assemblin el maxim possible a la distribucié coneguda o suposada de les
corrents a les tires metal-liques (o dels camps als slots). Aixi amb expansions d'un Gnic
terme com les utilitzades podrem evaluar acuradament les caracteristiques de les linies
planars en el mode fonamental. L'evaluacidé de modes superiors suposa recorrer a
expansions amb més termes i enfrontar-nos als problemes descrits anteriorment.

En el cas de guia coplanar, quan I'amplada de la metal-litzacio central w i dels slots s
és molt petita, aparéixen, a freqiiéncies concretes de calcul, resultats totalment erronis.
Aix0 és degut a que la funcid de la que evaluem els seus zeros els presenta molt propers
(semblant al que succeeix en el métode de les linies amb discretitzacid no uniforme).
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Segons quin siguin els valors d'inici subministrats a la subrutina de calcul de zeros,
aquesta ens pot proporcionar un determinat zero que pot no correspondre a una soluci6
fisica.

Després de nombroses proves, per aquesta estructura es fa calcular un gran nombre
de zeros. Veient la tendéncia dels resultats per dimensions o freqiiéncies properes a la
que dona problemes, normalment es pot detectar facilment la soluci6 correcta. Aquest és
un inconvenient a tenir en compte en aquest metode.

A les grafiques segiients s'aprecia la millor virtut del métode: la seva rapidesa.
granq g P p
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Fig 2.6.18
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FINLINE (GUIA=WR(42), Er=2.2, hi=5.336mm, h2=0.25mm)

35

TEMPS (s)

15 L.

10 [ oo e

0 i Lt Lt N L Lt , ! ! Ll
0 100 200 300 400 500 600 700 800 900 1000
N

Fig 2.6.19

Tenint en compte, com s'aprecia a les grafiques segiients, que, per la majoria dels casos,
amb uns 200 punts en tenim prou, el temps de calcul és d'uns 5 segons sobre un
ordinador VAX 6000-410. Noti's també la variaci6 lineal del temps de calcul amb el

nombre de punts.
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En aquestes grafiques s'aprecia que per a simular una estructura oberta n'hi ha prou en
agafar una guia amb una relacié L/w > 20 i una separacio fins a la paret superior més
gran que deu vegades el gruix de la capa dieléctrica.

Finalment en les grafiques segiients es posa de manifest que el no tenir en compte el
gruix de la metal-litzacié només pot provocar errors importants en el cas que I'amplada
de la tira metal'lica sigui molt petita (es compara amb formules aproximades de la ref.

[138])

MICROSTRIP (w=0.2mm , h=1mm , L=30mm , h1=100mm)
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MICROSTRIP (w=1mm , h=1mm , L=50mm)
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Fig 2.6.23

El temps de calcul, degut a la bona eleccio de les funcions base a I'aplicar la técnica de
Galerkin, és possiblement la millor virtut d'aquest métode; perd l'obtencio de les
expressions programables suposa una gran quantitat de manipulacions algebraiques no
dificils pero si molt pesades ("preprocessament”). De totes maneres aquestes
manipulacions es poden alleugerir amb la técnica de la 'Inmitance Approach,
especialment per a obtenir les expressions que permeten obtenir la constant de
propagacio.

S'ha de tenir present el possibles valors erronis subministrats per la subrutina de calcul
de zeros a l'analitzar certes estructures amb determinades dimensions. També poden
aparéixer pols de la funci6é diadica de Green en el domini espectral, perd aquests son
facilment detectables.
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2.7. Métode del circuit planar

2.7.1. Implementacid

Un circuit planar es defineix com aquell circuit eléctric que té dues dimensions de
tamany comparables a la longitut d'ona i la tercera dimensio és de tamany despreciable
respecte a la longitut d'ona. Va ser introduit per Okoshi i Miyoshi [140] per a I'analisi
d'estructures planars utilitzades en circuits integrats de microones. ("Planar Circuit
Approach" -PCA-) :

La breu descripcio que donem a continuacié segueix la nomenclatura de Sorrentino i
de K.C. Gupta i M.D. Abouzahra [141,142].

En la figura 2.7.1 es presenta esquematicament un circuit planar general.

Fig 2.7.1

Tenim dues parets metal-liques perfectes (a dalt i a baix). El circuit planar esta rodejat
lateralment (excepte en un nombre finit d'apertures o ports) per una paret magnética
(també pot ser una paret eléctrica o de impedancia). Aquestes parets ens confinen els
camps a l'estructura, fixant les corresponents condicions de contorn.

L'excitacio dels camps electromagnétics a dins de l'estructura es realitza, bé a través
d'apertures a la periféria (paret lateral) acoblant el circuit planar al circuit extern ("edge-
feeding), o bé per mitja d'un corrent intern dirigit perpendicalarment respecte al circuit
planar, subministrat per una sonda o pel conductor central d'un cable coaxial. El primer
cas és el més habitual, si bé com veurem més endavant, les dues maneres possibles
d'alimentacio son equivalents.
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Considerant el circuit planar situat en el pla xy, el gruix esta dirigit segons z, i aquest
és molt més petit que la longitut d'ona, cosa que ens permet assumir que els camps son
uniformes segons z. Axi podem establir:

’

3_:0 H,=E, =E =0 2.7.1)
z

Si el material dieléctric comprés entre les dues parets metal-liques és homogeni i

isotropic i esta lliure de fonts electromagnétiques, els camps al seu interior (assumint

variacions temporals del tipus e**) es podran obtenir a partir de l'equacié de Helmholtz
bidimensional:

(Vi+k*)E, =0 (2.7.2)
en que:
g &
V= p +—-—ayz ; k=wJue (2.7.3)

Amb les equacions de Maxwell (llei de Faraday en forma diferencial) obtenim el camp
magnetic:

H=-

L vxE 1 [ SE,. OE, ] (2.7.4)
- X+

jou H=
. ) jou\ dy | ox’
E=E (x,y)z

Condicions de contorn;

. . - ’ . 5E ~ »
Si la peret lateral del circuit planar €s una paret magnética: > £ =0 (n ésun vector
n

unitari normal a la paret lateral i en el sentit "sortint" d'aquesta)
Si la paret lateral fos una paret eléctrica: E,=0

Si la paret lateral fos una paret d'impedancia Z.. Z,=E.,/H, . H; és la component de
camp magnetic tangencial a la paret lateral.

A partir de E, podem definir un voltatge: v=-E,/d . d és la separacio entre els dos
conductors del circuit planar.

La densitat de corrent superficial en una cinta conductora s'obté de:
J=1fx(H, -H,) (2.7.5)

en qué nés un vector unitari normal a la cinta i H, i H, els camps magnetics a ambdos
costats de la cinta.
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Si tenim una estructura tipus stripline:

La densitat de corrent superficial a la tira conductora central és:

J=-2fixH, (2.7.6)
doncs en aquest cas €s ﬁ, =- ﬁz . Substituint en aquesta expressio la 2.7.4:
._f: .2 _aEz )’i_'_aEzS‘, (277)
jou\ Ix oy

Per a un circuit tipus microstrip, el conductor superior de la figura 2.7.1 no hi és. Si no
tenim en compte l'efecte de cantell dels camps en la cinta conductora, no tenim camp
magnétic en la part superior de la cinta conductora, i l'expressid per a la densitat de
corrent €s la mateixa que la trobada per al cas stripline pero prescindint del factor 2:

j=_L [ 9B, 9, (2.7.8)
jou\ IJx oy

Per a punts en la paret lateral podem reescriure l'expressio anterior posant-la en funcio de
les components normals i tangencials a la paret lateral:

jo_P [FE, . OJE, . (2.7.9)
jou\ s Zn

p=1 per a microstrip i p=2 per a stripline.

Usualment la linia que alimenta el circuit planar es connecta en un port de la periféria.
Llavors el corrent d'excitacio flueix normalment a la periféria del circuit planar. A partir
de l'expressio anterior, integrant la component normal de la densitat de corrent sobre
l'amplada W del port, obtenim aquest corrent d'excitacio:

i:_JLjaEz ds (2.7.10)
jouy, In

El signe negatiu és degut a que el corrent flueix en sentit contrari a fi. Tenint en compte
la definici6 de la tensio, podem posar:
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(VZ+k})v=0
ov .
—=0 (paret magnética) (2.7.11)
on
i :—p—jﬂds
joudy, dn

Si el circuit planar s'excita amb una densitat de corrent J, (dirigida segons z)
situada a l'interior de la periféria, llavors s'obté una equacié de Helmholtz inhomogénia
per al voltatge:

(Vi+K*)v=-joud], (2.7.12)

ey . ov "
sotmesa a la condicio de contorn homogénia: Zn =0 (paret magnética)
n

Si el circuit s'excita per un port situat a la paret lateral del circuit planar, el voltage
cumpliria I'equacié de Helmholtz homogeénia perd sotmesa a una condicio de contorn
inhomogeénia:

dn

ov _ —ja),udf-ﬁ en W, , i=12_. N (ports)
0 en qualsevol altre lloc de la paret lateral

Es pot considerar en aquest cas que el circuit planar esta excitat per una densitat de
corrent ficticia dirigida segons z i situada en el port adient donada per:

jo_P OV, (2.7.13)
joud &n

i considerar la condicié de contorn de paret magnética homogeénia a tota la periféria. Aixi
el dos casos d'excitacio els podem tractar de la mateixa manera.

La soluci6 de l'equacio inhomogeénia de Helmholtz 2.7.12 la podem obtenir a partir de
la funcié de Green G(r|rp), obtinguda a l'aplicar una font de corrent dirigida segons z
puntual i situada en el circuit planar en r=r, . Per tant és solucio de:

(Vi +k*)G(rlr,) = —joud 8(r-1,) (2.7.14)

amb la condicio de contorn a la periféria: ? =0
n

El voltage en qualsevol punt del circuit planar és:

v(%,Y) = [[ GO,y [ %o, Y)T (%65 Yo )dX, s 2.7.15)
D

J,(%,,¥,) €s la densitat de corrent (ficticia) injectada al circuit i D representa la regio6
bidimensional que ocupa el circuit planar.

Si el corrent només s'injecta en els ports situats a la periféria:
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v(s)=3 [, G(s]5,)1(s,)ds, (2.7.16)

en que J(so) és el corrent fictici dirigit segons z , s i so son distancies al llarg de la
periferia. El sumatori engloba tots els ports a la periféria amb amplades respectives W;.

El corrent que entra pel port j-ésim el podem expressar en funcio de la densitat de
corrent ficticia:

i,=p ij I(s,) ds, (2.7.17)

St assumim que la densitat de corrent és uniforme en tota 'amplada de cada port:

5oy, = pi;‘vj @7.18)
podem expressar el voltatge com: .
v(s) = ; p"i,j J,, G613y ds, (2.7.19)
promitjant el voltatge en cada port:
v, = 'v17 jwi v(s)ds (2.7.20)

substituint v(s) i dividint els dos termes de l'expressio resultant per i; obtenim:

W J.IG(S!SG) ds, ds (2.7.21)

1
=Z..=
i W, W,

i. ' pW

z;j sOn els termes de la matriu d'impedancia del circuit planar. A partir d'ella podem
obtenir la matriu d'admitancies o la de parametres S. El circuit estara analitzat tan bon
cop coneguem la funcié de Green i aquesta es coneix per a problemes amb geometries
senzilles. Per a aquests casos la funci6 de Green s'expan amb autofuncions [142]:

G(r ) =2 A, W.() (2.7.22)
Les funcions ¥, satisfan:
2 2 oY, . P .
ViY,+k¥, =0 7“— =0 en la regio corresponent a periféria del circuit planar
n

a més a més soOn ortonormals:

. 1 n=m
g\ynwm dxdy:{o -
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La regio d'integracié D es correspon amb I'extensié del circuit planar. El simbol * denota
complexe-conjugat.

Substituint I'expansié 2.7.22 en l'expressio 2.7.19, aplicant l'ortogonalitat de les
funcions de l'expansio (multiplicant ambdds costats de I'expressio resultant per ¥, (r) i
integrant en la regio D) s'obté el valor de les constants A, de manera que:

G(rr,) = jwpdz%l (2.7.23)

Podem evaluar la funcié de Green en els casos en que les autofuncions siguin conegudes.
Adaptant les expansions modals de les guies rectangulars i circulars i de les cavitats
ressonants s'obté la funcid de Green per als casos de circuits planars en forma de
rectangle, triangle, cercle, sector circular i sector anular que es poden trobar a la
bibliografia [142].

Si el circuit planar té una forma totalment arbitraria, la funcid de Green no és
coneguda en principi i hem de recorrer a altres técniques d'analisi. Okoshi i Miyoshi
[140], per resoldre aquest problema varen introduir una técnica que posteriorment ha
evolucionat i ha donat lloc al métode dels elements de contorn. Es basa en considerar la
solucio6 de 'equacio de Helmholtz per al voltage en coordenades cilindriques en la forma
d'ones progressives (solucié de Weber) en dos dimensions i aplicar la segona identitat de
Green. Tenint en compte els punts singulars que resulten i les propietats assimptotiques
de les funcions de Hankel, s'obté finalment .una equacié integral sobre el contorn del
circuit planar. Aquesta es resol dividint el contorn en petits elements lineals en els quals
es considera que els camps son uniformes.

Pero no és necessari aplicar aquesta técnica per a resoldre un circuit planar amb forma
arbitraria mercés als anomenats métodes de segmentacio i desegmentacio [143,144]. El
metode de segmentacio consisteix en dividir un circuit planar de forma arbitraria en
trocets petits que tinguin una forma regular de la que es conegui la funcié de Green com
ara rectangles o triangles. S'analitzen aquests trocets independentment i a continuacio es
construeix la matriu d'impedancia de tot el conjunt. El métode de desegmentacid és el
complementari de l'anterior. Si en el métode de segmentacio el circuit total el considerem
com la "suma" de diferents trogos, en el métode de desegmentacio considerem el circuit
total com la "resta" de diferents trogos:

Segmentacio




Desegmentacio

Fig 2.7.3
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Per aplicar el métode de segmentacio, sempre ho podrem reduir a la unié de dos
circuits planars (Si tinguéssim més de dues parts, podem "ajuntar-ne" dues i el resultat
d'aquesta unid l'ajuntariem amb una altra part i axi successivament). Siguin dos trogos A
i B. (figura 2.7.4). Els ports p. i p, s correspondrien amb els unics de l'estructura total
que es preten analitzar per segmentacio. Els trogos A i B els interconnectem amb una
série de ports q1,q2,...,qn 1 1,12,...,TN

Pa Qe A

9 i

q, T2

a3 '3

q, = T
Fig 2.7.4

0 P

Amb aquesta interconnexio es verifica la segiient relacio entre els voltatges i els
corrents en els ports d'interconnexid: vg=v, i i;=-ir . Les matrius d'impedancia dels

trogos A 1 B son:

[ZA]=

(z

PaPa

qupl

Zq 2Ps

\qupl

zP.‘ll
quqq

Zﬂz‘h

Zqul

zquZ
z‘h‘lz

Z‘lz‘lz

quqZ

Zpqu
Z‘h‘lN

Zqz‘IN

ZquN J

\

que podem posar en forma de submatrius de dimensions aproptades com:

Analogament:

[ZA]=

(2] 120
20.] (2]

(2.7.24)

(2.7.25)
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[za]z([zpb] [Zp.,r]) (2.7.26)

essent:

[V ]= (Z:) ; IL]= (::) (2.7.27)

[V,]=[2s][L] (2.7.28)

Operant s'arriba a:

) (! [l e 7

De forma semblant es procedeix per al cas de desegmentacio. El circuit de la figura (o) el
podem considerar com un triangle (y) "menys" un sector circular (B):

[Zralj 2] ( Z oy | [Zpd]]] (2.7.30)

operant:

2122,y ]~ [Z00] (2o ] - [zddﬂ])" [z.,] (2.7.31)
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Hem de manifestar aqui un petit inconvenient que afecta especialment al métode de
desegmentacio i provee del calcul dels elements de la matriu impedancia dun trog de
circuit quan els ports €s troben a l'interior d'aquest.

Per al cas de ports situats a la periféria, els elements z; €5 troben a partir de l'expressio
2.7.21 i per al cas d'estructures molt senzilles com per exemple un rectangle, les integrals
involucrades es poden calcular analiticament i es poden trobar a la bibliografia [142]. Per
al cas de ports situats a linterior del circuit hem de partir de I'expressid 2.7.19 en lloc de
la 2.7.21. La primera €s una integral de superficie mentres que la segona és de linia, per
lo que en general sera mes dificil de calcular, tenint que fer-ho moltes vegades

numericament.

Si bé s'han efectuat moltes aproximacions, si s'analitza un circuit stripline, els resultats
obtinguts son forga acurats, no tant si sanalitza un circuit microstrip. Aix6 bé
fonamentalment d'haver despreciat l'efecte dels camps als cantells ("fringing fields"), el
qual provoca que els camps en un microstrip no siguin purament TEM i apareixi
disperssio. Aquest problema s'ha solventat modelant la disperssié en un microstrip 1
introduint aquest model en el circuit planar.

Una estructura microstrip com la de la figura 2.7.6:

YT

/1y

hl

'
2

Fig 2.7.6

es pot considerar que suporta ones TEM si es canvia la constant dieléctrica i 'amplada de
la cinta conductora per una g (constant dieléctrica o permitivitat efectiva) i una Wegr
(amplada efectiva de la cinta conductora) donades per expressions que tenen en compte

la freqiiéncia de funcionament.

Al llarg del temps han anat apareixent expressions cada cop més precises per al calcul
de gur 1 Wer [145-152]. S'ha implementat una de les més recents deguda a Kobayashi
[153}:

* &®
ryoge_Erter (O (2.7.32)
e ") = /o™

essent:



fx ™,

fso =
0.75+(0.75- > 313723) w

ctanNg" [ Seff 0" ° ‘(O)‘l
Je‘—eeﬁ'«»

£ 1. =
e 2nthfe*—£cx *(0)

m=mgm, (<2.32)

mp = 14— +0.32(-

TG el

50

1+ 14 {0.15—0.23exp(_0t;45f)} (w/h<0.7)

1 (w/h=0.7)
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(2.7.33)

(I'asterisc * denota constant dieléctrica relativa). Ens fa falta el valor de la permitivitat

efectiva a frequiéncia zero €er (0) que s'obté de:

Eer *(0)=14+qu(e*-1)

(2.7.34)

qw s'obté de la forma segiient: Donat w, h i €* del nostre circuit microstrip, calculem la

relacio w/h (que anomenem wh) i calculem qu(wh, £*) per £*=1,01

amb 'expressio segiient:

qQyw (Wh,e*) = 1

(+d3 {logjo(wh/wh;)}> +dg {log o(wh/wh;)}*]

tenint en compte els segiients valors tabulats:

; €%=2,0 ; €*¥=8,0

(1- {1-q,, (Wh;,£*)} exp[by logyo (Wh/wh;) + b, {log o (Wh/wh; )}),
Whi < Wh

0.5-{0.5-q (wh;,e*)} exp[d; l°810(Wh/""hi) +d, uOBIO(Wh/Whi)}Z
Whi >wh

(2.7.35)



e* Whi
1.01 4.1
2.00 42
8.00 44
Taula 2.7.1
e* b, b, dy d,

qw (Wh;,e*)
0.774848

0.767128
0.761774

d3

1.01 -0.9914970  -0.3383140 0.8129886  -0.2530581  -0.2495215
2.00 -0.9999744  -0.3375214  0.8727037  -0.2856383  -0.2803518
8.00 -1.012575 -0.3487503  0.9281990  -0.3367463  -0.3189153

Taula 2.7.2
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d4

-0.04892659
-0.05496000
-0.06147304

els tres valors obtinguts de q.(wh, £*) ens serveixen per calcular les constants ap,a; i a;

de l'expressio:

1 1
qw(wh,e*) =2, +a1(1—-£—‘)+a2 (l—&:—,;)2

(2.7.36)

amb aquesta mateixa expressio, un cop calculades les constants trobem q.(wh, £*) per a

la £* desitjada, i d'aqui amb I'expressio la g (0).

Amb la e+ podem calcular la weq per a diferents tipus de circuits:

Circuit rectangular [153]:

f)=
Wer (D =w+ 1+(£/£,)?

amb:

C

f.=
P 2w (0)eerr *(0)

wen(0) s'obté de:

h
Zy(f) = Mo

Werr (0)—w

per trobar Zy(0) fem servir:

337h

Werr (f)y/eesr *(£)

Zy(f)=

Ve*w[1+1.735e ¥ 0724 (/1) 08365

(2.7.37)

(2.7.38)

(2.7.39)

(2.7.40)
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en la que hiw estan en mil-lésimes de polzada.

Circuit triangular [154]:

Aesr =A+%h (2.7.41)

Circuit circular [155]:

2h . ar (2.7.42)
Teff =141+ —[In(—)+1.7726 o
eff — () ]
I €s el radi efectiu
Circuit anular [156]:
Per a un circuit anular en el que el radi intern és a i el radi extern és b tenim:
beﬂ‘=b+%h aeﬁ'=a—%h (2.7.43)

Per al cas microstrip tampoc es té en compte l'efecte de radiaci6. El modelar aquest
efecte d'una forma aproximada [157] o amb el model de cavitat d'una antena [158]
suposa una complicacié molt gran en el calcul que no paga la pena normalment donat
que el métode del circuit planar ja parteix d'unes severes aproximacions. Com veurem a
l'apartat de resultats, el no considerar l'efecte de radiaci6 no és un problema molt
important de cara a la qualitat dels resultats obtinguts.
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2.7.2 Resultats i comentari

En les grafiques segiients es posa de manifest I'efecte de no considerar les pérdues per
radiaci6 a l'analitzar un circuit microstrip rectangular:

. 1.34 cm
w= 0.06 cm 1em J L+,
= &
h= 0.0635 cm - Josen
e, =10
------------- Analisi tenint en compte I'efecte de radiacio

NI Anlisi sense tenir en compte I'efecte de radiacio

—_— Mesura

0 0 m=s N -
5 2F = .
-10 4 :
-15 . A - )
5 b 4 8 T} !
et 20 F-- -4 —— ] ~ 8 . A ]
B o5 W 3 Zaof N | .
v : oAb
; @b : ' g 12} s
[}
& 35 F ? > 44 F !.; L'
1}
-0 3 18 F i z
) w
50 i N i hF
.m L [ 3 A 1 ! .
2 4 8 8 10 12 2 4 6 8 12
Freqidncia en GHz Erequéncl GH
reqléncia en GHz
Fig 2.7.7

Els resultats presentats pel métode del circuit planar implementat es comparen amb
dades experimentals i amb les d'un analisi aproximat degut a Sorrentino [157] . Com es
pot observar la no consideracio dels efectes de radiacid provoca "suavitzar' més les
grafiques, fent-se menys evidents els pics d'absorcio per radiacio, pero el métode preveu
perfectament a quines frequiéncies poden tenir lloc. Tampoc el métode aproximat de
Sorrentino dona uns resultats molt millors.

En les grafiques segiients es posa de manifest l'importancia de tenir en compte els
efectes de disperssio dels circuits microstrip (en els circuits segiients és £~=10 , d=0,0635
cm, impedancia de referéncia: 50 . Les séries que evaluen les funcions de Green es
trunquen quan la diferéncia entre un valor obtingut i el segiient és inferior a un 0,1 % .
Els calculs shan dut a terme sobre una workstation HP 9000-735 després d'haver
introduit les dades en un editor de circuits planars especial realitzat sobre PC).
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Circuit rectangular:

0.68
——
1.8 - e l 0.058
Unitats: cm
Resultats:
-X-X-X-X-X-X- amb dispersié —a~——« mesurat

sense dispersio

Valor de {S12| en dB

2 4 6 8 10 12
Freqiiéncia en GHz
Resultats experimentals segons D'Inzeo et al. [159]

Fig 2.7.8
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Circuit circular:

0.%
* 0.058
?
Unitats: cm
Resultats:
-X-X-X-X-Xx-X- amb dispersié —a~-——« mesurat

sense dispersio

0
[ Mo
o f /A L)
= / : v
g P e/ ) '. '
. e - .- 1 i
w~ j o St
n ! “ (
an— H ! :
3 —— — g
S '
S .
'
vl
b : :|
i i ol
_25 [ ~ ' PR BTSN SUNP Y R SUNP IR S ! ,
2 4 6 8 10 12

Frequéncla en GHz

Dades experimentals segons D'Inzeo et al. [159]

Fig 2.7.9
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Circuit anular:

0.06 '
T

Unitats: cm

Resultats:

-X-X-X-X-x-X- amb dispersié ~a=—-» mesurat

sense dispersio

Valor de |S12| en dB
)
n
X
e

. — o~ - ]
™
. 2
-
- -
-~ -

| PP T, | 1 "

-50 ! N X
2 4 6 8 10 12

Freqiiéncia en GHz

Dades experimentals segons D'Inzeo et al. [160]

Fig 2.7.10

Com es pot observar, si no es considera l'efecte dispersiu, hi ha un cert correment

entre els valors calculats i els mesurats. Tenint en compte l'efecte disperssiu, la

correspondéncia entre els resultats calculats i els mesurats és molt bona. En el circuit
orn de 6 GHz

rectangular hi ha un petit decalatge entre el valor previst i el mesurat a I'ent
degut segurament als valors tant baixos que agafa [Si2] en aquest interval. El pic a
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I'entorn de 8 GHz calculat és menor que el mesurat al no tenir en compte els efectes de
radiacio, perd el calcul preveu perfectament a la freqiiéncia que succeeix. El mateix
podem dir per al pic a l'entorn de 11 GHz en la grafica corresponent al circuit circular.
En la grafica del circuit anular és on millor s'aprecia l'efecte de tenir en compte la
disperssi6 i es constata la molt bona correspondéncia amb els valors mesurats.

Per comprovar el métode de segmentacié shan considerat circuits elementals que
poden ser construits par altres d'elementals com ara un quadrat format per dos triangles,
un cercle format per dos sectors semicirculars o senzillament un rectangle format per dos
rectangles més petits i s'ha comparat el resultat obtingut de I'anilisi de lestructura simple
amb l'equivalent composta. En tots els casos es constata que com més gran sigui el
nombre de ports d'interconnexio, millor és el resultat:

0.5 cm 0.05 cm
J L ) i
J J
lem 0.05em
0.5cm [ —[ —I
2com
Figura b
Flgura a
Uni6 amb 2 ports de W=0,5 cm Unid amb 4 ports de W=0,2 cm
o
o}

-10 -10
g = 8
H 3
~ 0 ~ 0
@ @
8 0 g 0 ;
il 70 A

; ! |
0 F - e -
-aa + - ‘ !
-70 i L . i
-70 1 -L - 4 2 - 4 ] 8 10 12
2 4 s 8 w0 12 Froqiidncia en GHz
Frecisncis en GHz :
Fig 2.7.11

Com a regla general, s'obtenen bons resultats amb 4 o més ports diinterconnexio. No
es convenient des d'un punt de vista computacional augmentar excessivament el nombre
de ports d'interconnexio, doncs el temps de calcul augmenta considerablement, i el que
és pitjor, podem tenir problemes numérics a I'hora d'invertir la matriu que apareix en
I'expressio 2.7.29.

El temps de calcul depén del tipus de circuits elementals utilitzats i de la complexitat
de les interconnexions. Serveixi com a referéncia que, sobre un VAX 6000-410, el temps
de calcul és de 4 minuts per a un circuit rectangular, 7 minuts per a un circuit circular i
23 minuts per a un circuit anular. El temps de calcul de l'uni6 de dos circuits
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semicirculars amb només dos ports d'interconnexié és de 2 minuts. Les extremes
diferéncies en el temps de calcul entre uns circuits i uns altres provenen de les
expressions utilitzades per al calcul de les matrius d'impedancia a partir de les
corresponents funcions de Green. Mentres que els circuits amb arestes rectes (rectangles
i triangles) es calculen amb expressions relativament senzilles, per als circuits amb
cantells circulars intervenen funcions de Bessel. En el circuit anular, per exemple, s'han
de trobar els zeros d'una funci6 en la que intervenen les derivades de funcions de Bessel
de primera i segona espécie [141].

El meétode del circuit planar és un métode aproximat: considera variacions nules dels
camps en una determinada direccid; considera distribucions de corrent uniformes en els
ports d'accés; desprecia els efectes dels camps en els cantells de les cintes conductores ( i
el gruix d'aquestes) en el cas de circuits microstrip i a 'hora d'evaluar els elements de les
matrius impedancia podem tenir problemes a l'integrar les funcions de Green i aquestes,
donades en forma de sumatoris infinits de funcions ortonormals s'han d'aproximar
truncant els sumatoris a un valor finit. Algunes d'aquestes fonts d'error es poden corregir
o minimitzar: introduint un model que tingui en compte la disperssio dels circuits
microstrip, subdividint els ports d'accés en subports més estrets per als que sigui valida
l'aproximacioé de corrent uniforme, truncant les séries que ens donen les funcions de
Green a un nombre el suficientment elevat... pero la primera aproximacio, la més forta i
la que, en definitiva caracteritza al métode (variacions nules dels camps segons una certa
direccio) I'hem de tenir sempre present.

Malgrat ser un métode aproximat, els resultats obtinguts per a circuits stripline i
microstrip son forga acurats i si més no, poden donar una molt bona idea del
comportament real d'un circuit, el qual pot ser molt dificil sino impossible d'analitzar amb
un altre meétode.

Amb l'ajut de les técniques de segmentacio i desegmentacio, el converteixen en un
métode molt versatil per a 'analisi de circuits basats en linies stripline i microstrip i el
podem utilitzar conjuntament amb programes comercials per a l'analisi i disseny de
circuits de microones (per exemple, analitzant les parts més critiques o de les que els
programes comercials no disposin de models acurats amb el métode del circuit planar i
introduint la matriu S obtinguda com a dada d'entrada del programa comercial).

Prova de la versatilitat del métode és que s'ha aplicat per a l'analisi i el disseny de
discontinuitats, filtres, hibrids a 3 dB i divissors de poténcia microstrip, i inclds per a
certes discontinuitats en guia d'ones.

En les estructures planars en les que no es pot assumir variacio nula dels camps en la
direccio perpendicular del circuit planar com ara les estructures planars dins de guia
d'ones com un finline, no es aplicable el métode del circuit planar.
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2.8. Eleccioé del métode més idoni

Després de l'implementacié dels métodes numerics estudiats és necessari escollir el
més apropiat per assolir els objectius fixats en aquesta tesi: analitzar discontinuitats
finline 1 estructures planars d'una forma forga acurada i utilitzant el minim de recursos
informatics.

Primer resumim a les taules segiients les principals caracteristiques dels métodes
desenvolupats:

Metode Tipus | Generalitat |Preprocessament Recursos
d'ordinador

necessaris
de les linies 1 4 4 5
dels elements finits 1 4 2 5
de la matriu de linies de transmissié6 |1 5 1 5
de la matriu S generalitzada 2 3 3 3
de la ressonancia transversal gener. |2 3 3 2
del domini espectral 3 1 5 1
del circuit planar 3 2 3 3

Taula 2.8.1

Els métodes de tipus 1 son els basats en una discretitzacié de I'espai; els del tipus 2 en
una expansio de funcions ortogonals; i els del tipus 3 estimen la funcié de Green.

La generalitat del métode fa referéncia a la quantitat d'estructures diferents que pot
analitzar ( 1: molt especific -poc general-, 5: molt general).

El preprocessament consisteix en la quantitat de manipulacions matemathues que
shan de fer fins a obtenir un algorisme programable (1: molt poc preprocessament, 5:
molt preprocessament).

Els recursos d'ordinador necessaris es refereixen a la quantitat de memoria central
necessaria i al temps de CPU (1: pocs recursos, 5: molts recursos).

Les puntuacions atorgades son indicatives i es basen en les implementacions
realitzades 1 els resultats obtinguts.

Es pot observar que, en general, hi ha una relacié inversa entre la generalitat del
meétode i la seva eficiéncia computacional.

En la taula segiient es presenten, de forma resumida, les principals avantatges i
inconvenients de cada métode:
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Meétode

Avantages

Inconvenients

de les linies

Convergéncia assimptotica al valor
correcte en el cas de discretitzacié
uniforme.

Capag d'analitzar estructures
multicapa complexes.

Preprocessament i especialment la
necessitat de recursos d'ordinador
enormes. Errors numérics per a certes
dimensions de les estructures.

Errors numerics agreujats i
convergencia no segura per al cas de
discretitzacié no uniforme.

dels elements finits | Gran versatilitat. Respostes espuries a I'analitzar
Parteix d'una expressié variacional, el | problemes d'autovalors i autovectors
qual és un punt a favor de la corresponents a estructures
convergencia. inhomogénies Necssitat de grans
recursos d'ordinador.
de la matriu de| Molt general. Grans recursos d'ordinador.

linies de transmissio

Pot tenir en compte moltes formes i
parametres (pérdues, anisotropies, etc.).
Domini temporal

Errors inherents.

Postprocessament de I'informacio
obtinguda per a poder interpretar els
resultats.

Possibilitat de respostes espuries si es
fan servir nodes tridimensionals
condensats.

de Ia matriu S| Especialment til per a I'analisi de Fenomen de 1a convergéncia relativa
generalitzada certs tipus de discontinuitats

transversals en guia d'ones i per a

estructures més complexes com ara

filtres construides amb les

discontinuitats anteriors.
de la ressonancia| Capag d'analitzar discontinuitats Fenomen de la convergéncia relativa
transversal complexes en pla E en guia d'ones
generalitzat inhomogénia

del domini espectral

Recursos d'ordinador necessaris
minims.
Capag d'analitzar problemes oberts.

Preprocessament important.

Necessitat de conéixer l'equacié
integral del problema.

En principi, no apte per a
discontinyitats.

del circuit planar

Capag d'analitzar certes estructures
planars (microstrip) de forma totalment
arbitraria

Meétode aproximat.

Necessitat de models correctors per a
tenir en compte efectes com la
dispersio.

Taula 2.8.2

El métode elegit per a analitzar discontinuitats finline és el de la ressonancia
transversal generalitzat pels motius segiients:

- Pot analitzar discontinuitats. (Amb aixo es descarta el del domini espectral)
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- Pot analitzar discontinuitats finline. (Amb aix0 és descarta el del circuit planar i el dels
elements finits, al ser una linia finline una estructura inhomogénia).

- Pot analitzar discontinuitats finline amb pocs recursos d'ordinador (amb aixd queden
descartats el métode de les linies i de la matriu de linies de transmissid).

- Pot analitzar a més a més estructures uniformes. (Amb aixo es descarta el métode de la
matriu S generalitzada i també pel fet que per a analitzar estructures inhomogeénies com
una finline pot ser necessari fer servir modes complexes en el métode de la matriu S
generalitzada [161]). '
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Capitol 3. Analisi de discontinuitats amb el métode de la
ressonancia transversal generalitzat.

3.1. Cas d'un monoport.

Considerem que tenim un monoport en guia d'ones rectangular com per exemple un
finline en curt-circuit:

Fig 3.1.1

per analitzar-lo amb el métode de la ressonancia transversal generalitzat, construim una
cavitat ressonant:

paret metal-lica

sy 4
E .......... . \!\\/{__ parct metz‘ll.llca

dieléctric

metal-litzaci6
finline

Fig 3.1.2
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L'equivalent amb linies de transmissio ideals d'aquesta estructura és:

0

v

' 3

Zy,B i X

g
r \\_ (zero de tensio) l

Zin ZL > PL
Fig 3.1.3
Segons la teoria de linies de transmissio:

., Z,ycosfl,+jZsinpl, (3.1.1)
Z,=Z7Z, p— o
Zycos B, +jZ,sinpl,

essent en aquest cas Zi, = 0 , operant s'arriba a la condicio de ressonancia:
X+tgfl, =0 (3.1.2)

en qué X = X/Z, és la reactancia normalitzada del curt-circuit finline, B la constant de
fase de la linia finline calculada préviament amb el métode de la ressonancia transversal
generalitzat (capitol ) o amb un altre métode, i ¢, la longitut de la cavitat ressonant que
hem construit i que hem de calcular. A partir d'aqui trobem el coeficient de reflexio py,
que ens caracteritza la discontinuitat:

X-z lo | =1 (3.1.3)
_ 0

== = X X
A iX+2Z, Arg[p. )= arctg(ﬁl) ~ arctg[—l—]

Per poder despreciar els possibles efectes sobre la discontinuitat a caracteritzar de la
paret metal-lica més propera a aquesta que hem introduit per convertir l'estructura en una

cavitat ressonant, s'ha de separar aquesta paret de la discontinuitat una distancia ¢; :

>
< »

y Paret metal-lica

L~

bl w
z
b
A

- / a—*
Paret metal-lica “

Fig 3.1.4

V' 3
Y
5

v

A
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Fixat ¢, , (normalment amb ¢; > A,/2 és suficient), el métode ens proporciona ¢, d'on
podem obtenir ¢, i d'aqui py. .
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3.2. Cas d'un biport:

Sigui una discontinuitat finline genérica com l'esquematitzada a la figura segiient:

k Jhadl 3

lg Lz

x
N 3

™
Lo

que podem modelar com:

t‘ pl Pz tz
! 1 ! :
E By ]1 ; E pz ]2 :
) [S] r
p1 P2

Fig 3.2.2

aplicant la teoria classica de parametres S:

bl] {SH SIZ}[aI}
l:bZ SZ] S22 a'2 [ ] [ I ]
p, = —eifz = ke

py = - j —’[ZH’;‘ j}[};] - [plb]>+lal=[p1s1a1

]

) (3.2.1)

operant;

[S]-1oT'=8 = Detfis]-[o]'}=0 = (Su-1/p)(S1/ps)-S,Sp =0
(3.2.2)
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Fixant una longitut, per exemple ¢, ,el métode de la ressonancia transversal
generalitzat ens proporciona l'altra: ¢, , i amb les constants de fase de les linies finline
calculades previament, obtenim els coeficients de reflexio p; i p,. Si repetim el calcul per
a quatre longituts ¢, diferents obtindrem quatre conjunts de valors de coeficients de
reflexié: praip2a ; P1v 1P Picl P2c ; Pra 1 Paa . Aquests valors substitits a l'equacio 3.2.2
ens permeten formar un sistema de quatre equacions amb quatre incognites (Si1, S12, Szt
1 S22). Resolvent-lo tenim els parametres S de la discontinuitat buscats. Si l'estructura és
reciproca llavors és S1,=S;; i només necessitem tres avaluacions per a construir un
sistema de tres equacions i tres incognites.

S'ha de recordar que si la cavitat és ressonant per una longitut ¢, també ho és per

£+nA/2 (n=1,2,...). Aix0 s'ha de tenir en compte a I'hora d'introduir les longituts ¢; i
d'interpretar els resultats.
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