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Area de estudio: Electronica de Alta Frecuencia

Propésito y Método del Estudio: En este trabajo de tesis se investigaron estructuras pasivas de
microondas y de ondas milimétricas utilizando los simuladores electromagnéticos comerciales
Momentum y Empower. Los resultados obtenidos fueron validados mediante la construccion y
caracterizacion de varias estructuras pasivas de microondas cubriendo el espectro de frecuencias de
10 a 40 GHz. Se estudio el comportamiento eléctrico de las estructuras al ser enfriadas a
temperatura criogénica. Las mediciones a temperatura ambiente fueron realizadas utilizando un
Analizador de redes vectorial HP-8510C y puntas de prueba Picoprobe de 150 pum de pitch. Los
circuitos de las estructuras estudiadas se construyeron utilizando substratos dieléctricos de alumina
Al,0; de 10 y 25 milésimas de pulgada de espesor con peliculas conductoras delgadas de Au/TiW.
La caracterizacion eléctrica de las estructuras a las temperaturas criogénicas de 150 °K y 10 °K se
llevo a cabo utilizando una camara criogénica desarrollada en CICESE en conjunto con el
Analizador de redes vectorial HP-8510C.

Contribuciones y Conclusiones: Se observo en este estudio que los resultados tedricos obtenidos mediante
el programa Momentum concuerdan mejor con los resultados obtenidos experimentalmente. Se
concluye entonces, que el método de momentos en el que estd basado el programa Momentum
resulta mas confiable que el método de lineas en el que se basa el programa Empower. Lo anterior
se debe a los algoritmos utilizados por los programas para efectuar la discretizacion de los
patrones metalicos de los circuitos de microondas. Al enfriar los circuitos de microondas a las
temperaturas criogénicas se pudo observar un desplazamiento de la respuesta hacia arriba de la
frecuencia de disefo. Lo anterior se debe al efecto de la temperatura criogénica sobre los patrones
metalicos, estos se encogen por lo que la frecuencia de operacion tiende a desplazarse hacia las
frecuencias superiores. Los conductores formados por peliculas delgadas de Au/TiW asi como
también el substrato utilizado Al,O; no presentaron efecto superconductor a las temperaturas de
investigadas.
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CAPITULO 1

INTRODUCCION

1.1 Antecedentes

Estamos siendo testigos de como el disefio de circuitos integrados de microondas
y de ondas milimétricas estd teniendo cada vez mayor demanda en los campos de las
telecomunicaciones y de las computadoras. El explosivo crecimiento tecnoldgico se
observa dia a dia en nuevos y mas sofisticados sistemas de comunicacion. Por otra parte,
la tecnologia de las computadoras no se queda atras, de tal manera que ambas
tecnologias avanzan en paralelo. Estas dos tecnologias, sin embargo, dependen
fuertemente del desarrollo de nuevos y mas eficientes materiales, en particular de la
tecnologia de los semiconductores. Gracias a esta tecnologia se han podido llegar a
desarrollar circuitos integrados monoliticos de microondas y ondas milimétricas mas

eficientes.

Se ha observado en la ultima década, que gracias al desarrollo de los

semiconductores se han revolucionado los sistemas de comunicacion y las computadoras.



Actualmente, los teléfonos celulares operan en bandas de frecuencia de 1.5 a 2.4 GHz en
lugar de los 800 y 900 MHz en que operaban diez afios, las computadoras personales
ahora tienen mayor capacidad de procesamiento, cuentan con mas memoria y son mas
veloces. Por ejemplo, es comuin encontrar en el mercado computadoras con 3 GHz de
velocidad de procesamiento, comparadas con las computadoras de hace diez anos cuya
velocidad era de 900 MHz. La tendencia de las telecomunicaciones y de las
computadoras esta orientada hacia las bandas de frecuencia en microondas y ondas
milimétricas, las cuales tienen su aplicacion en radar, sistemas de comunicaciones civiles

y militares e investigacion en radio astronomia entre otras.

Todo lo anterior ha sido posible entre otras cosas, al disefio de circuitos de
microondas y de ondas milimétricas. Los disefios de circuitos de microondas se realizan
utilizando herramientas CAD comerciales, los mas avanzados cuentan con dos tipos de
programas, uno de los cuales se basa en modelos de circuito eléctrico equivalente y el
otro estd basado en algiin método numérico para resolver las ecuaciones de Maxwell para

el rotacional del campo eléctrico y del campo magnético

- 0B
VXxE=-"— 1
x o (1)
vxA=3+P )
ot

donde:
E es la intensidad del campo eléctrico (V/m)

B es la densidad del flujo magnético (Wb/m”



t es el tiempo (seg)
H es la intensidad del campo magnético (A/m)
D es la densidad del flujo eléctrico (C/m?)

J es la densidad de corriente (A/m?)

La solucion de las ecuaciones de Maxwell, es indispensable para el analisis

electromagnético de las estructuras de microondas disefiadas.

Los programas de disefio basados en modelos de circuito eléctrico equivalente,
son muy rapidos y han sido empleados desde hace mucho tiempo, estin basados en
ecuaciones analiticas y ecuaciones empiricas. En cambio, los programas de simulacion
electromagnética, que son mas exactos que los anteriores, no han sido utilizados
ampliamente debido a las limitaciones en equipo de computo. Estos programas para su
buen desempeiio requieren de computadoras poderosas que tengan gran capacidad de
memoria y de procesamiento, ademas se requiere que sean muy rapidas debido a la gran
cantidad de ecuaciones matriciales que se necesita resolver. En comparacion con los

primeros, los programas electromagnéticos son lentos.

Los métodos electromagnéticos no son nuevos, sino que, apenas estan siendo
implementados en los nuevos paquetes de disefio comerciales CAD, debido a que
requieren de computadoras con mucha capacidad de procesamiento, veloces y con mas

memoria. Estas caracteristicas son importantes, porque, para realizar el andlisis



electromagnético de una estructura de microondas se requiere mucha capacidad de

memoria y mucho tiempo de computo.

En este trabajo de tesis, se investigaron los métodos numéricos de momentos
(MoM) y método de lineas (MoL), para resolver las ecuaciones (1) y (2), debido a que
los simuladores EM utilizados para desarrollar este trabajo de tesis se encuentran basados

en estos dos métodos numéricos.

1.2 Objetivo

El objetivo de esta tesis consiste en estudiar el comportamiento eléctrico de
estructuras pasivas, por medio de andlisis electromagnético empleando paquetes
informaticos comerciales. La confiabilidad de los métodos empleados se verificara
mediante mediciones experimentales de las estructuras bajo estudio, en condiciones de

temperatura ambiente y criogénica.

1.3 Organizacion de la tesis

Este trabajo estd organizado de la siguiente manera: En el capitulo 2, se presentan
los métodos numéricos de momentos MoM y de Lineas MoL, debido a que los programas
comerciales investigados Momentum y Empower estin basados en estos métodos
numéricos. En el mismo capitulo se explica en detalle el funcionamiento de los dos

programas comerciales investigados Momentum y Empower.



En el capitulo 3, se describen cada una de las estructuras pasivas investigadas,
comenzando con las lineas de transmision en microcinta, guia de onda coplanar, filtros de

microondas y capacitores interdigitados.

En el capitulo 4 de este trabajo de tesis, se presentan los resultados obtenidos
mediante simulacion electromagnética realizados con los simuladores Momentum y

Empower a las estructuras de microondas estudiadas.

En el capitulo 5, se describe el banco de medicion utilizado y se presenta la
comparacion de los resultados obtenidos con los simuladores EM y los obtenidos

mediante mediciones experimentales a temperatura ambiente.

En el capitulo 6, se describe el banco de medicioén y se presentan los resultados
obtenidos al caracterizar las estructuras de microondas a las temperaturas de 150 °K y 10
°K.

Finalmente en el capitulo 7, se presentan las conclusiones y recomendaciones
derivadas de este proyecto de investigacion, enfatizando las principales contribuciones

generadas durante su desarrollo.



CAPITULO 2

METODO DE MOMENTOS MoM y METODO DE LINEAS MoL

2.1 Introduccion

En este capitulo se describe la metodologia para resolver problemas
electromagnéticos, mencionando los métodos numéricos mas populares y su
clasificacion. Enseguida se presenta el desarrollo del método de momentos MoM, asi
como el funcionamiento del programa Momentum. El método de lincas MoL y el

programa Empower también son tratados en este capitulo.

2.2 Solucion de Problemas electromagnéticos (EM)

Para encontrar la solucion de cualquier problema de campo, se debe encontrar el
campo EM o las funciones fuente tales que los campos EM: obedezcan las ecuaciones de
Maxwell, satisfagan las condiciones de frontera, satisfagan todas las condiciones de las
interfases con los materiales y satisfagan todas las condiciones de excitacion. La solucion
obtenida es, en general, Uinica. Los métodos para resolver las ecuaciones de Maxwell, se

pueden clasificar como:



Métodos Analiticos. Estos entregan soluciones explicitas exactas, con la

desventaja que sodlo se aplican en casos ideales.

Métodos Numéricos. En estos métodos, las ecuaciones diferenciales o integrales
son transformadas en ecuaciones matriciales, las cuales se resuelven iterativamente o

mediante técnicas matriciales, son mas generales.

El andlisis EM se puede hacer mediante la aplicacion de cualquiera de los
métodos de la tabla I. [Medina, 1994], reportd las caracteristicas fundamentales de

algunas de las técnicas mencionadas.

TABLA1

METODOS NUMERICOS PARA ANALISIS ELECTROMAGNETICO

FDTD Diferencias Finitas en el Dominio del Tiempo

FEM Elementos Finitos

MOL Método de Lineas

MMM Modos de Acoplamiento

SD Dominio Espectral

TLM Matriz de Linea de Transmision

AM Métodos Analiticos

SAM Métodos Semi-analiticos

MOM Método de Momentos

BEM Elementos Frontera

SIE Ecuacion Integral Singular




Lo que tienen en comun estos métodos, es lo siguiente:
1. En todos los métodos, la solucion desconocida se expresa como una suma de funciones
conocidas (expansion de funciones o funciones base).

2. El peso (coeficiente) de cada funcion base se determina para el mejor ajuste.

La diferencia entre ellos, es:
1. La estrategia utilizada para determinar los coeficientes de las funciones base,
2. Las funciones base empleadas, y

3. La cantidad electromagnética aproximada.

2.3 Métodos Numéricos

Los recientes avances en el desarrollo de circuitos integrados en ondas
milimétricas, particularmente en la forma monolitica, demanda la necesidad de disefio
confiable ayudado por computadora (CAD). A diferencia de los circuitos integrados de
microondas hibridos a bajas frecuencias, es practicamente imposible ajustar las
caracteristicas de los circuitos una vez que éstos han sido fabricados. Por ello, es imperioso

un programa confiable para el disefio de estos circuitos.

El punto de partida para el desarrollo de programas CAD es la caracterizacion de
estructuras pasivas y activas involucradas en los circuitos. Aunque muchos programas CAD
se basan en formulas obtenidas mediante el ajuste de curvas y tablas de datos y no en una

caracterizacion numérica confiable, lo ultimo puede ser usado si es suficientemente rapido.



En suma, puede usarse para generar tablas y verificar la confiabilidad de las foérmulas

empiricas.

En forma paralela con los avances en la capacidad de las computadoras, los
métodos numéricos se han ido también mejorando en tiempos recientes [Itoh, 1989]. Algunos
métodos son mas eficientes que otros, [Medina, 1994] y algunos que se originaron en
diferentes disciplinas tales como la ingenieria mecanica, han encontrado aplicacién en

problemas electromagnéticos.

Por el nimero de dimensiones sobre los cuales el campo EM y las funciones
fuente tienen dependencia directa, los métodos de solucién se clasifican de la manera
indicada en la tabla II.

TABLA 11

CLASIFICACION DE LOS METODOS

1D Los campos EM vy las corrientes varian en una dimension espacial

(Problemas de lineas de transmision).

2D Los campos EM vy las corrientes varian en dos dimensiones

( Problemas en guias de onda TE,,).

21D Los campos EM varian en tres dimensiones y las corrientes en dos

( circuitos planares multicapa).

3D Los campos y las corrientes varian en tres dimensiones

(problemas de propagacion general, dispersion y radiacion).
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2.4 Método de Momentos

El método de momentos (MoM) esta basado en el trabajo de [Harrington, 1968].
Debe su nombre al proceso de tomar momentos, esto es, se multiplica por una funciéon de
peso apropiada y se integra como se explicara en los siguientes parrafos. El MoM se basa
en la teoria del calculo variacional y del calculo del peso residual Galerkin, [Ames,
1992], [Sadiku, 2001].

Los problemas EM se pueden plantear en términos de la siguiente ecuacion

inhomogénea

L(f)=g o L(g)=f 3)
donde: L y L™ son operadores diferenciales, integrales o integro-diferenciales, g
es la funcion fuente o excitacion conocida, y f es la funcién del campo desconocida que

debe ser determinada.

El MoM es un procedimiento general que puede ser empleado para resolver la

ecuacion (1). La estrategia universal de solucion es la siguiente:

Expandiendo f en una serie de funciones base conocidas, fj, f5,f3,... en el dominio

de L, de la manera siguiente

f=>af, (4)
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Donde los coeficientes a, son constantes. Las f, son llamadas la expansion de
funciones o funciones base. Para tener una solucién exacta de la ecuacion (4), es
necesario tener una sumatoria infinita y las f,, forman un conjunto completo de funciones
base. Para tener una solucioén aproximada de la ecuacion (4), se requiere una sumatoria
finita. Substituyendo la ecuacioén (4) en la ecuacion (3), y utilizando la propiedad de

linealidad de L, se tiene

>al(f)=g (5)

Se considera que se ha determinado un producto interno <f, g> para el problema.

Se puede definir ahora un conjunto de funciones de peso W, o funciones de prueba, Wi,
Wy, W3, ... W, en el rango de L, y tomando los productos internos de (5) con cada una

de las funciones de peso Wy, se tiene

D a,(W,,Lf )=(W,.9) (6)

n

El conjunto de ecuaciones formado por la expresion (6) se pueden representar en

forma matricial como sigue

[l ]2, ]=[9,] (7

donde:

(8)
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)

Si la matriz [I,,] no es singular, entonces su inversa es [I r;;] Y los coeficientes

an, se pueden determinar de la siguiente manera:

[a,]= 1o, (10)

En cuanto la solucién para f se determina de la ecuacion (4), la cual se puede expresar

como:

f =[f,Ja,]=[f]1tJo,] (11)

Esta solucion puede ser exacta o aproximada, dependiendo de la eleccion de f, y W,,. La

seleccion particular Wy, = £, se conoce como método de Galerkin, [Ames, 1992].

Para el caso particular de analizar electromagnéticamente una estructura planar de
microondas, el operador L de la ecuacion (1) se considera como un operador integral

que utiliza una funcién de Green. En la figura 1, se muestra la idea basica [Hoefer, 2004].
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Figura 1. Idea basica

En la figura 1, o representa la conductividad eléctrica, J la densidad de corriente y

E el campo eléctrico. Por tanto, la idea béasica consiste en:

1. Considerar simultineamente a la densidad de carga ¢ y a la densidad de
corriente superficial J en el conductor, las cuales generan un campo eléctrico
E y un campo magnético H respectivamente en torno a ellas.

2. En la superficie del conductor, la componente tangencial del campo eléctrico
debe ser cero.

3. Se debe determinar la distribucion de carga y de corriente tal que, esta

condicion se cumpla.

Por consiguiente, se puede escribir la siguiente expresion que contiene la funcién

de Green para este caso.

jG(r,r')J(r')ds'=Et(r)—E‘(r) , con re S’ (12)



14

En la figura 2, se muestra la relacion de los pardmetros de la ecuacion (12) con la

geometria del problema.

L,G(r, rJ(r')ds'= E,(r)—E'(r)

r'eS'

Figura 2. Relacion de los pardmetros de la ecuacion (12) con la geometria del
problema.

La ecuacion (12), es una ecuacion integral en la cual el término G(r,r’) representa
la funcion de Green, J(r') es la densidad de corriente superficial, Et(r) representa el
campo eléctrico tangencial al substrato dieléctrico y debe ser igual a cero, y el término
E'(r) representa el campo incidente o excitacién; también se considera que no existe

carga eléctrica estatica.

En este estudio se define la funcién de Green, como el campo eléctrico E o el
potencial V, producido por una carga puntual o una distribucion de carga volumétrica. Y

puede ser una funcion vectorial o escalar como se indica en la figura 3 (a) y 3 (b).
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Potencial

Q(X',y',7")
Carga Puntual G(r.r)

Funcién de Green

(a)

E(X, Y, %)
Xy, 2)

“e E(xy,2)=| p(X',y',2')dv

p(X,Y',2")

(b)

Figura 3. Formulacién de la funcion de Green. (a) Para una carga puntual, (b)
Para una distribucion volumétrica de carga.

La figura 4, muestra un conductor en el espacio libre, el cual esta dividido en

secciones rectangulares (discretizado). El campo eléctrico para este caso se determina a

partir del potencial vectorial A como sigue.

E:—jawM_LV(v.A) (13)
Jowe
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dA,
ds'

A : .[(r')

G(r,r")

Figura 4. Funcion de Green para un Potencial Vectorial

2.5 Resumen del Método de Momentos

1. Practicamente, el MoM resuelve ecuaciones integrales.

2. La distribucion de corriente desconocida en circuitos planares, se determina
de tal manera que la componente tangencial del campo eléctrico es cero en la
superficie del conductor (conductor ideal, sin pérdidas).

3. La superficie de los conductores se discretiza (se divide en secciones
rectangulares), y en cada uno de los elementos de la malla se considera una
funcion conocida de distribucion de corriente (funciones base subseccionales).

4. Los coeficientes de estas funciones base se calculan resolviendo una ecuacion
matricial.

5. El tamafio de la matriz corresponde al nimero total de secciones en que se
haya dividido la superficie del conductor.

6. La densidad de la malla debe adaptarse a la funcion local de distribucion de

corriente esperada. En las regiones de mayor densidad de corriente y donde se
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presente menor uniformidad, se deben colocar elementos de malla mas
pequefios y en mayor cantidad.

7. Las ecuaciones integrales dan resultados aproximados confiables.

8. Los errores en la distribucion de corriente no son faciles de identificar.

9. Debido a la dependencia de la funcién de Green en las fronteras y en la
distribucion del material, solamente se pueden analizar geometrias planares

genéricas.

2.6 Descripcion del Programa Momentum

El programa Momentum estd basado en el método de momentos MoM, en este
programa, antes de que se efectue la discretizacion, las ecuaciones de Maxwell se
transforman en ecuaciones integrales, [Anon, 1994]. Esto se hace mediante la aplicacion
de las funciones de Green para el campo eléctrico y magnético en un substrato multicapa.
En el MoM, se utiliza una ecuacion integral potencial mezclada (MPIE). Esta
formulacion expresa al campo eléctrico y al magnético como una combinaciéon de un
potencial escalar y un potencial vectorial, [Georgieva, 2003]. Las incdgnitas son las

corrientes eléctricas y magnéticas superficiales fluyendo a través del circuito planar.
Utilizando la notacion del algebra lineal, se pueden escribir las ecuaciones

integrales del potencial en forma general como un operador integral lineal de la manera

siguiente.

[G(r,r)-3(rds = E(r) (14)
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Donde, J(r) representa la corriente superficial desconocida y E(r) es la
excitacion conocida del problema. Las funciones de Green G(r,r')de las capas del
medio actiian como el kernel integral. Las corrientes superficiales se discretizan mediante
una malla en el patron metdlico planar y aplicando una expansioén en un numero finito de

funciones base subseccionales By(r), ..., Bn(r), se tiene
N N
J(r) =Y 1;-By(r) (15)
j=1

Las funciones base usadas en simuladores electromagnéticos (EM) planares son
las funciones llamadas “rooftop” [Hoefer, 2004] subseccionales definidas sobre las
celdas rectangulares, triangulares, y poligonales en la malla. Cada una de estas funciones
“rooftop” estd asociada con un borde de la malla representando una corriente constante,
que fluye por ese borde, como se indica en la figura 5. Las amplitudes de las incdgnitas Ij,
j=1,...N de la expansion de la funcion base determinan las corrientes fluyendo a través

de todos los bordes la malla.

L—1 4
<

< P P
= i

Figura 5. Corrientes fluyendo en el conductor del circuito sobre los bordes de la malla
discretizada.
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La ecuacion integral (14), se discretiza utilizando la ecuacion (15) que es la
forma expandida de las corrientes J(r). Mediante la aplicacion del procedimiento de

prueba de Galerkin, esto es, probando la ecuacion integral usando las funciones de prueba
idénticas a las funciones base (W, = f,,), la ecuacion integral continua (14) se transforma

en una ecuacion matricial discreta como sigue:
Para i=1,.....N

izu'j:Vi o [z]-[1]=]V] (16)

con

Z,, = [[Bi(nds- [[G(r,r)-B,(nds' (17)

Vi = [[B-E(n)ds (18)

La matriz [Z], se llama matriz de interaccion y cada uno de los elementos en esta
matriz describe la interaccion electromagnética entre las dos funciones base “rooftop”. La
dimension N de [Z] es igual al nimero de funciones base. El vector [V] representa la
contribucion discretizada de las excitaciones aplicadas en los puertos del circuito. Las

corrientes superficiales contribuyen al campo electromagnético en el circuito por medio
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de las funciones de Green del conjunto de capas. En la formulacion de la ecuacion
integral MPIE, la funcion de Green es descompuesta en una contribucion que va desde el

potencial vectorial A(r) hasta el potencial escalar V(r), como sigue:
G(r.1) = JaGA(r. )1 ———V[GY (r.r)V'] (19)
jo

El potencial escalar originado por la distribucién de carga superficial dindmica
derivada de las corrientes superficiales, esta relacionado al potencial vectorial a través de

la condicion de Lorentz, [Sadiku, 2004].

Substituyendo la expresion (19) en la funcion de Green de la ecuacion (17) para la

matriz de interaccion de los elementos, se obtiene la siguiente expresion:

Z ;= job; + jC, (20)

con
L, :”v- Bi(r)ds-”GA(r,r')Bj(r')‘ds' (21)
%: ”v -Bi(r)dsijV(r,r')V- B,(r")ds (22)

1] S S

Esto permite dar a la matriz de interaccion una interpretacion fisica mediante la

construccidon de un modelo equivalente de la red como el indicado en la figura 6. En esta
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red, los nodos corresponden a las celdas en la malla y mantienen las cargas de la celda.

Cada una de las celdas corresponde a un capacitor conectado a tierra.

—

_|

Figura 6. El circuito equivalente se construye reemplazando cada celda de la malla con
un capacitor conectado a tierra e inductores conectados con las celdas vecinas.

Todos los capacitores ¢ inductores en la red son complejos, se encuentran
mutuamente acoplados y son dependientes de la frecuencia, como todas las funciones
base interactian eléctrica y magnéticamente, como se muestra en la figura 7. La tierra en
esta red equivalente, corresponde con el potencial de la capa metélica infinita tomada
encima del dieléctrico. En ausencia de capas metalicas infinitas, la tierra corresponde con
una esfera infinita. La matriz de interaccion del método de momentos permite la
aplicacion de la ley de voltaje de Kirchoff a la red equivalente. Las corrientes en la red se
obtienen de la solucion de la ecuacion matricial y representan las amplitudes de las

funciones base.
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Figura 7. Representacion de la red equivalente discretizada

2.7 Proceso de Solucion con el Programa Momentum
El proceso de solucion con el programa Momentum, consiste en los siguientes
pasos:
1. Calculo de las funciones de Green del substrato.
2. Discretizacion o mallado del patron metalico planar (conductor).
3. Cargar y resolver la ecuacion Matricial de interaccion MoM.
4. Calibracion de puertos y extraccion de parametros S.

5. Modelado de orden reducido por muestreo de frecuencia adaptativa.

2.8 Cilculo de la Funcion de Green del Substrato
Las funciones de Green del substrato son las respuestas al impulso espaciales de

las excitaciones tipo delta de Dirac. Estas se calculan para cada par de sefiales (cinta,



23

ranura y/o via hoyo metalizado) mapeadas en la capa a nivel del substrato. Aunque es
necesario saber cuales sefiales son mapeadas a nivel de substrato, debido a que solamente
se calculan las respuestas al impulso, no es necesario conocer los patrones sobre estas
capas. Esto implica que las funciones de Green se pueden pre-calcular y almacenar en
una base de datos del substrato. Esto permite que las funciones de Green del substrato se

puedan re-utilizar por otros circuitos definidos sobre el mismo substrato.

Las funciones electromagnéticas de Green de alta frecuencia dependen de la
distancia radial y de la frecuencia. Los calculos se llevan a cabo hasta distancias radiales
muy grandes sobre la banda de frecuencias especificada por el usuario. Los puntos de
frecuencia son seleccionados adaptativamente para asegurar una interpolacion confiable
con respecto a la frecuencia. Los cdlculos efectuados sobre un amplio intervalo de
frecuencias pueden consumir mas tiempo de CPU y espacio de disco para almacenar los

resultados.

El programa momentum tiene dos modos de operacion, el modo de RF y el modo
de microondas, asi que para incrementar la velocidad de los céalculos se puede usar el
modo en RF, este modo utiliza funciones electromagnéticas de Green cuasi-estaticas
basadas en aproximaciones a baja frecuencia [Andn, 2004] que permiten acelerar las

operaciones.
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2.9 Discretizacion de los Patrones Metalicos Planares

Los patrones metalicos de los circuitos definidos sobre los substratos, son
discretizados mediante una malla de celdas triangulares y rectangulares en el modo de
simulacién de microondas. Se puede usar una interpretacion de invariancia para acelerar
el proceso de carga de la matriz de interaccion, el algoritmo de mallado podria maximizar
el niimero de celdas rectangulares uniformes que son creadas en la malla. El algoritmo de
discretizaciéon es muy flexible para los diferentes pardmetros que pueden ser
especificados por el usuario (numero de celdas/longitud de onda, nimero de celdas/ancho
y mallado de bordes), resultando en una malla con diferente densidad. Es claro que la
densidad de la malla tiene alto impacto en la eficiencia y la confiabilidad de los
resultados de la simulacion. Los pardmetros de inicio (default) de la malla son
proporcionados para dar la mejor relacion de confiabilidad/eficiencia en los resultados de
la simulacion. Los dos modos de uso tanto en RF como de Microondas utilizan
tecnologia de reduccion de malla para combinar celdas triangulares y rectangulares para
producir una malla con celdas poligonales, para reducir la demanda en recursos
computacionales. Como se menciond anteriormente, esta caracteristica puede ser activada

o desactivada mediante el comando correspondiente.

2.10 Cargando y Resolviendo La Ecuacion Matricial de Interaccion del MoM

El proceso de solucion consiste en calcular todas las interacciones
electromagnéticas entre las funciones base con el llenado de la matriz de interaccion y el
vector de excitacion. La matriz de interaccion como estd definida en la funcion base

“rooftop” es una matriz densa, esto es, cada una de las funciones “rooftop” interactuan
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con otra funcion “rooftop”. Esta interaccion electromagnética entre dos funciones base
puede ser, fuerte o débil, dependiendo en su posicion relativa y su longitud de escala. El
proceso de la matriz de llenado es esencialmente un proceso de orden (N°), i.e. el tiempo

de cémputo crece con el cuadrado del nlimero de incognitas.

En el paso de solucién, la matriz de interaccion se resuelve para los coeficientes
de expansion de las corrientes desconocidas. Las soluciones producen las amplitudes de
las funciones base “rooftop” las cuales expanden la corriente superficial en el circuito
planar. Una vez que las corrientes son conocidas, el problema electromagnético se
resuelve porque todas las cantidades fisicas pueden expresarse en términos de las
corrientes. En el programa Momentum, la ecuacion matricial es resuelta con una técnica
matricial de factorizacion estdndar. Esto implica que la matriz que resuelve el proceso es

- 3
esencialmente un proceso de orden (N°).

2.11 Calibracion de Puertos y Extraccion de Parametros S

El programa Momentum realiza un proceso de calibracion en un sélo puerto de la
misma manera que se hace en cualquier sistema de medicion, extrayendo de los
parametros S, el efecto de las fuentes conectadas en los extremos de las lineas de
transmision de el circuito. Se agregan lineas de alimentacion de longitud finita en los
puertos del circuito y al final de las lineas de alimentacion se conectan fuentes
concentradas. El efecto de estas fuentes consiste en excitar los eigenmodos de las lineas
de transmision sin interactuar con el circuito. Mientras que, el efecto de las lineas de

alimentacion es calculado por la simulacion de wuna calibracion estandar y
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subsecuentemente es removido de los parametros S. Una subrutina “solver” calcula la
impedancia caracteristica y la constante de propagacion de las lineas de transmision. Esto
permite el corrimiento de los planos de referencia, mediante un proceso de remocion
llamado “de-embedding”. El cual resulta del proceso de calibracion, incluye la
eliminacion de modos de bajo orden, desacoplamientos en la frontera de los puertos,
eliminacion de modos de alto orden, y remocion de todos los pardsitos de excitacion en

los puertos.

2.12 Modelado de Orden Reducido Por Muestreo de Frecuencia Adaptativa

Un elemento clave para proporcionar soluciones rapidas, con alta confiabilidad
usando minimos recursos de computo es el uso de la tecnologia de muestro de frecuencia
adaptativa (AFS). El algoritmo de muestreo de frecuencia adaptativo selecciona las
frecuencias automaticamente e interpola los datos utilizando el modelo adaptativo
racional de polos/ceros. Esta caracteristica permite detalles importantes a ser modelados
por muestreo de la respuesta de la estructura més densa donde los pardmetros S estan
cambiando significativamente. Esto minimiza el nimero total de muestras necesario y
maximiza la informacién proporcionada por cada nueva muestra. De hecho, todas las
clases de estructuras pueden tomar ventaja del modulo de AFS. La tecnologia de
muestreo adaptativo de frecuencia reduce significativamente el tiempo de computo

necesario para simulacion en bandas amplias de frecuencia.
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2.13 Método de lineas MoL

El método de lineas (MoL) es una técnica numérica semianalitica que se usa para
el andlisis de lineas de transmision, estructuras de guia de onda y problemas de
dispersion, [Sadiku 2001]. El método fue originalmente desarrollado por matematicos y
utilizado por fisicos para resolver problemas con valor en la frontera. El método se aplicd
para resolver problemas EM a principios de la década de los ochentas y Pregla et al. |

Itoh, 1989] han contribuido a desarrollar importantes aportaciones.

El método de lineas es tratado como un método especial de diferencias finitas
pero es mds efectivo con respecto a la confiabilidad y al tiempo de computo que el
método clasico de diferencias finitas, [Taflove, 2000], y [Sullivan, 2000]. EI método
involucra la discretizacion de una ecuacion diferencial dada en una o dos dimensiones
mientras que se usa la solucidon analitica en la direccion remanente. MoL tiene las
caracteristicas de los métodos de diferencias finitas y del método analitico, pero no
produce modos espureos ni tiene el problema de “convergencia relativa”. El método MoL

tiene las siguientes propiedades:

1. Eficiencia computacional: El cardcter semianalitico de la formulacion permite
obtener un algoritmo simple y compacto, el cudl permite resultados confiables
con menos esfuerzo computacional que otras técnicas.

2. Estabilidad numérica: La discretizacion por separado de la distancia y el
tiempo, es facil para establecer estabilidad y convergencia para una amplia

gama de problemas.
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3. Menor esfuerzo de programacion: Haciendo uso del estado del arte de los
simuladores de ecuaciones diferenciales ordinarias, el esfuerzo de
programacion puede reducirse sustancialmente.

4. Tiempo reducido de computo: Como solamente una pequefia cantidad de
lineas se necesitan discretizar, no es necesario resolver un sistema de

ecuaciones grande, de aqui, que el tiempo de computo es reducido.

2.14 Pasos para aplicar el método de lineas (MoL)
1. Se secciona la region solucion en capas.
2. Laecuacion diferencial se discretiza en una direccion.
3. Se efectiia la transformacion para obtener el desacoplamiento de la ecuacion
diferencial ordinaria.
4. Se realiza la transformacion inversa y se introducen las condiciones de
frontera.

5. Se resuelven las ecuaciones.

2.15 Programa Empower

El programa Empower esta basado en el método de lineas (MoL) y comprende
un conjunto de técnicas numéricas disefiadas para acelerar las operaciones mientras se
incrementa la confiabilidad en los calculos. En esta seccion se resumen la incorporacion
de geometrias simétricas (incluyendo rotacional), reduccion de la complejidad del
problema utilizando procedimientos simultaneos de afinamiento y de re-expansion lineal,

y extraccion multimodo mediante el método de diagonalizacidon simultanea.
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MoL se puede representar como una combinacion de los métodos de momentos y
de diferencias finitas [Sadiku, 2001]. En esta seccion, se omite la parte comun al método
de momentos tratado anteriormente y se pone especial atencion a la parte original del

algoritmo MoL.

La teoria en que se basa el simulador Empower se puede resumir como sigue:
Un problema en 3D en un medio multicapa se reduce a un problema en 2D a través de la
discretizacion de las ecuaciones de Maxwell y su solucion para una capa homogénea con
una malla en el dominio espectral. La matriz resultante, se reduce a una matriz de
inmitancia que relaciona corrientes integrales y voltajes en los puertos. Para extraer una
matriz de dispersion generalizada del problema de la matriz de inmitancia, se usa el

método de diagonalizacioén simultanea [Anon, 2003].

Después de esta introduccion, se estd en condiciones de formular las razones de
utilizar MoL como base para un simulador EM. El problema de 3D es discretizado
solamente en dos direcciones y reducido a uno de 2D que corresponde naturalmente a las
estructuras de circuitos integrados de microondas MIC. En contraste con el método de
momentos, el MoL da una solucién auto regulada con solamente una variable (tamafio de
la celda de la rejilla) definiendo todos los parametros del modelo numérico que
eventualmente permite convergencia monotonica de datos calculados y célculo de errores
predecibles. El alto grado de simetrias internas que usa el algoritmo MoL permite reducir
la complejidad numérica en la etapa de calculo de la matriz principal. La restriccion

principal al usar una rejilla regular relacionada con su excesivo niimero de variables, esta
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restriccion ha sido superada introduciendo un procedimiento de afinamiento y de

reexpansion.

Las principales ventajas del MoL son las siguientes, entrega soluciones
confiables con el calculo de error predecible, utiliza algoritmos relativamente directos
que facilitan el desarrollo de programas de uso general, y tiene posibilidades para acelerar
los calculos e incrementar la confiabilidad de las soluciones. En la siguiente seccion se
resumen los aspectos teoricos enfatizando en la formulacion del problema y las técnicas

de aceleracion.

2.16 Formulacion del Problema
Esta seccion describe la formulacion matematica general del problema con valor

en la frontera por resolver. Se definen todas las restricciones en el dominio del problema.

Para analisis, una estructura pasiva es confinada dentro de un volumen
tridimensional rectangular rodeado por paredes eléctricas o magnéticas. El volumen esta
lleno por un medio que puede consistir de un nimero de dieléctricos isotropicos

homogéneos como se muestra en la figura 8.
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d o Q,
Q,

d
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Figura 8. Estructura pasiva confinada en un volumen formado por dieléctricos isotropicos
homogéneos.

El campo eléctrico E y el magnético H estan relacionados por las ecuaciones de

Maxwell
VxE =—iou,H (23)
VxH =iws,E+]J, (24)
V-E=0 (25)
V.-H=0 (26)

Las ecuaciones (23) y (24) son equivalentes a las ecuaciones (1) y (2). En este
ultimo conjunto de ecuaciones, se agrego el término de frecuencia angular o y el caracter
complejo i a las dos ecuaciones del rotacional. El subindice “p” en las ecuaciones (23) y

(24) corresponde a la permitividad (¢) y a la permeabilidad (n) del dieléctrico en el

volumen considerado Q.
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En la ecuacién (24), J, representa al vector de densidad de corriente

volumétrica en direccion z dentro del medio. € y p, son la permitividad y la

permeabilidad del medio, €, es una cantidad compleja para un medio con pérdidas. Las
corrientes dirigidas en z son constantes, pero pueden cambiar de capa a capa en un
sistema dieléctrico multicapa, lo cual da una posibilidad para discretizar el problema a lo
largo del eje z. Asi que se tiene seis componentes del campo eléctrico y del magnético
dentro de una capa con corriente constante a través de ella. Las componentes de las
corrientes en x e y pueden existir solamente en un plano sobre el eje z (capa), para una
capa de sefial (corriente) en z=dj, paralela a la interfaz de la capa del medio. Las

condiciones de frontera generalizadas para la sefal en la capa son:

L{H(+dj)-H(-dj)i=7 27)

| {E(+dj)-E(-dj)}=0 (28)

El plano de la sefial puede contener regiones de forma arbitraria con metalizacién
perfecta, regiones con impedancia superficial compleja (metal con pérdidas), peliculas
resistivas, y regiones modelando conexiones de elementos concentrados. Todas las
regiones tienen espesor cero. Las paredes superior e inferior de la caja pueden ser paredes
ideales eléctricas y magnéticas, o paredes con impedancia superficial. La estructura
puede también ser determinada por guias de onda rectangular semi-infinitas en los
planos de las paredes superior e inferior. Una explicacion de las condiciones de frontera

para las interfaces del medio de las ecuaciones (27) y (28), se dan en la tabla III.
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TABLA III
CONDICIONES DE FRONTERA DE LAS INTERFACES DEL MEDIO

1 Region sin metalizacion n=0
2 Metalizacion sin pérdidas Iz-E(d;)=0
3 Impedancia superficial n =okt

4 | Puerto a lo largo de X o Puerto interno (Region de

elemento concentrado) a lo largo del eje X (El mismo J‘ ndy =Y, I E, dx
c |

para y). C es seccion de region transversal, 1 es la

longitud de la region.

5 Puerto interno a lo largo del eje z ” j dxdy =, '[ E,dz
c |

Los puertos de entrada en la estructura son modelados por segmentos de linea en
las fronteras externas (lineas conductoras) y fuentes de corriente superficial en las
regiones donde las lineas conductoras se aproximan a las paredes del volumen. Se
considera que las corrientes dentro de regién son constantes en la direccion del flujo de
corriente y del campo eléctrico. Asi, la integral de corriente a través de la region da una
integral de corriente, y la integral del campo eléctrico a lo largo de la region da una

integral de voltaje para dicha region

La solucién del problema electromagnético es una matriz de inmitancia
relacionando las integrales de corriente y de voltaje en los puertos y en los elementos
concentrados. Esto es lo que se conoce como una clase de funciones de Green en las

regiones de los puertos y en los elementos concentrados. Después de la conexion de los
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elementos concentrados la matriz de inmitancia puede ser transformada en una matriz

generalizada de pardmetros S y Y, utilizando métodos de diagonalizacion simultanea.

Asi que, se tiene la formulacidon de un problema que es apropiado para una amplia
variedad de dispositivos de microondas y ondas milimétricas planares, tales como filtros,
divisores/combinadores, circuitos de acoplamiento, desfasadores, diplexores,

amplificadores y sus componentes.

2.17 Etapas de Solucion del MoL
A continuacion se da la secuencia de los pasos que deben seguirse para la
aplicacion del MoL

1. Discretizacion parcial de las ecuaciones de Maxwell, solamente en el plano
metalizado (plano x-y).

2. Representacion de una rejilla espectral de los campos EM en las capas
homogéneas.

3. Construccidon de una matriz de funciones de Green en el dominio espectral
utilizando forma de impedancia de la solucion en una capa.

4. Representacion matricial de cada una de las funciones de Green como la suma
de cuatro elementos de un arreglo auxiliar obtenido utilizando la técnica de
Diferencias Finitas en el Dominio de Tempo.

5. Transformacion de una rejilla equidistante a una rejilla no-equidistante
utilizando procedimientos de afinamiento de re-expansion lineal.

6. Deteccion automatica de simetria para problemas simétricos y cercanamente

simétricos (reflexion y rotacional 180°).
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7. Solucion del sistema principal de ecuaciones algebraicas lineales utilizando
inversion parcial.
8. Resolucion de la matriz Y o Z relacionando las integrales de corriente y de

voltaje en las regiones de entrada y en los elementos concentrados.

2.18 Mapeo en la rejilla

Mapear un problema con valor en la frontera para una ecuacion diferencial parcial
sobre la rejilla basicamente significa sustituir el problema con una solucién definida en
un espacio de funciones continuas por un problema con una solucidon definida en un
espacio discreto. La solucion modelo necesita ser tan cercana a la continuidad como sea
posible. Para resolver el problema, se aproximan las derivadas parciales en el plano de la
sefial por diferencias finitas aplicadas a la rejilla analoga a las componentes del campo.

La rejilla correspondiente es la mostrada en la figura 9.

M+1y/ /
Bz
Ax l L+1 o~
S AN
Ey i o
Ez —o—J— -
] Ex! y

Figura 9. Mapeo en la rejilla.
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Hay L+1 celdas equidistantes a lo largo del eje x y M+1 celdas a lo largo del eje

y. La rejilla equivalente del campo eléctrico E y campo magnético H estan definidas
como funciones continuas correspondiendo a valores en los puntos offset de la rejilla
como se muestra para una celda en la malla de la figura 9. Las funciones de la rejilla son
continuas a lo largo del eje z. La rejilla x e y son corrientes variables directas (Jx, Jy)
estan definidas como integrales de la corriente superficial en el plano del metal a través
de la celda de la rejilla. Las corrientes dirigidas en z (Jz) estan definidas como integrales

de superficie de la densidad de corriente volumétrica Jz a través de la celda de la rejilla.

El primer modelo propuesto para resolver las ecuaciones de Maxwell se debe a
[Kron, 1944]. La figura 10 muestra un resumen de los modelos propuestos por diferentes
autores. El sistema resultante de ecuaciones diferenciales parciales se aproxima al sistema
inicial con el segundo orden localizado dentro de la capa. El problema de frontera con
valor inicial, puede contener regiones metélicas infinitesimales con singularidades del
campo y de corrientes de continuidad en los bordes del metal [Meixner, 1972]. Esto es
porque una aproximacion de orden global del problema es normalmente bajo, y el error
de calculo es grande para parametros de la integral de una estructura decrece
normalmente proporcional al tamafio de la rejilla. Esto es la convergencia monotdnica,
que fue observada para casi todos los problemas resueltos sobre una rejilla inicial
equidistante. Lo anterior hace posible emplear una técnica de aceleracion de
convergencia como la extrapolaciéon de Richardson [Richardson, 1927]. Debe notarse

que esto es una observacion y que no asegurarse que funcione igual para todos los



37

problemas. La técnica utilizada aqui para la evaluacion de la matriz usando fuentes de
corriente en el plano del metal es empirica. La confiabilidad de la evaluacion depende de
los modos superiores parasitos que podrian ser excitados por fuentes de corriente y si

ellas estan cercanas a sus frecuencias de corte.

Y L — B. Sestrovetzkiy, 1977
& 7
R. Pregla, 1984
Cx L.
e 7 f:i(fz{l
Y, Hz A _
Z /1 ‘_%lz
A I A ’I Hx j
el 'Z'Hy_ v T-"a W
| N >y
Ex =
K.S. Yee 1966 G.Kron, 1944

Figura 10. Distribucién de los campos E y H en modelos 2D y 3D

2.19 Funciones de Green de la rejilla

La funcién de Green de la rejilla (FGR) es una solucion analoga a las ecuaciones
de Maxwell (23) — (26), las cuales son excitadas por una corriente unitaria de rejilla (Jx,
Jy 0 Jz). La solucion, es una funcion discreta en el plano xy y continua dentro de la capa

a lo largo del eje z.
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Para resolver el problema formulado se necesita una contraccion de la FGR al
plano de la sefal y a las regiones con corrientes dirigidas en z. Esta contraccion es una

matriz debida a la discretizacion.

Para encontrar la matriz de FGR se usa una aproximacion espectral semejante a la
utilizada en la técnica del dominio espectral o en el método de momentos [Jansen,1985],
[Rautio, Harrington,1987], [Dunleavy, Katehi,1988]. En lugar de eigen-ondas TE y TM
en guias de onda rectangular, sus rejillas son usadas como base para expander el campo
electromagnético dentro de la capa. El nimero de ondas TE y TM de la rejilla es finito y
su sistema es completo. Esto significa que en lugar de una sumatoria de series como en la
aproximacion espectral se tienen sumas finitas. Mas aun cada eigen-onda de rejilla base
tiene una correccion de rejilla que proporciona convergencia de sumas de las series
obtenidas por la aproximacion en el dominio espectral continuo. Las sumas finitas y las
correcciones de la rejilla son las mas importantes para lograr convergencia monotdnica

del algoritmo.

Para construir la matriz de la FGR en el dominio espectral, se usa la forma de
impedancia de la solucidn para una capa es usada. La base de la solucidon es una matriz de
admitancia de la capa en la rejilla del dominio espectral. Esta matriz relaciona la rejilla
analoga con las componentes tangenciales del campo eléctrico y magnético en superficies
opuestas de la capa, corrientes dirigidas en z e integrales de campo eléctrico de la rejilla
dirigidas en z a lo largo de la corriente dirigida en z dentro de la capa. Todo esto en la

base de la rejilla de eigen-ondas, asi que se tiene un conjunto de matrices independientes
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para cada par de eigen-ondas de la rejilla. Uniendo esas matrices para todas las capas en
una estructura se obtiene una representacion de la funcion de Green de rejilla. El
procedimiento de construccion es totalmente automatico para configuraciones arbitrarias
de capas. Esta técnica es similar a la aproximacion de impedancia en el dominio del
tiempo [Uwaro, Itoh, 1989 ]. La dimension del vector es 3*L*M si hay solamente una

capa sefal.

Todo lo que se necesita ahora para tener la matriz de la FGR en el espacio inicial
es hacer una transformacion de regreso del vector eigen-valor de la FGR a partir de la
rejilla en el dominio espectral al dominio especial. Para hacerlo, se introduce un arreglo
auxiliar llamado arreglo de sumas. La dimension del arreglo general de sumas es
también 3*L*M. Cada uno de los elementos de la matriz FGR se puede obtener como una
suma de cuatro elementos del arreglo general de sumas. El arreglo general de sumas
depende de la caja, del medio de la estructura y también del tamafio de la celda de la
rejilla. Sus elementos son calculados via la transformacion discreta de Fourier del vector
eigen-valor FGR usando el primer factor del algoritmo. Esta etapa estd basada en la
utilizacion de simetrias internas de la rejilla equidistante y normalmente toma poco
tiempo de CPU. Mas aln, esto se puede hacer solamente una vez para todas las
estructuras en la misma caja, medio y rejilla. La técnica descrita es bastante similar al
procedimiento de llenado de la matriz principal disefiado para la técnica en el dominio
espectral, excepto que esto ha sido hecho aqui en espacio finito y se calculan los
elementos de la matriz FGR sin error de truncacion adicional (o suma de series). Esto

también puede ser reformulado en forma matricial de acuerdo con [Pregla, Pascher,
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1989]. La matriz de la FGR se puede representar por una suma de matrices Toepliz y

Hankel y sus raices se pueden obtener directamente de los arreglos generales de sumas.

2.20 Procedimiento de aceleracion numérica

Antes de llenar la matriz reducida de la funcion de Green de rejilla (FGR), se
puede disminuir el orden de la matriz y almacenar espacio por medio del afinamiento
(thinning out) con procedimiento de re-expansion lineal y mediante la incorporacion de
simetria geométrica en el problema. El afinamiento es una eliminacion de las corrientes
de la rejilla en las regiones metalizadas que pueden ser representadas por un nimero de
corrientes sin perder confiabilidad. Como ejemplo ilustrativo, el lado izquierdo de la
figura 11 muestra un filtro con tres resonadores el cual estd mapeado (discretizado) en la
rejilla. Las celdas de la malla con corrientes de conductividad diferentes de cero (region
metalizada) son despreciadas por las lineas gruesas. El procedimiento de afinacion reduce
el nimero de las corrientes en el problema y deja las corrientes que son mostradas por las

lineas gruesas como se muestra en lado derecho de la figura 11.

= M M|

II-IIIIH:

Figura 11. Técnica de afinamiento de la rejilla o malla
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Esto parece como una rejilla seudo-no equidistante sobre la rejilla regular que es
fina cerca de los filos, esquinas y hoyos metalizados y grueso en el interior de la regién
metalica. El crecimiento secundario de las celdas de la rejilla después del afinamiento
consiste de corrientes no divergentes a lo largo de los bordes de cada lado que pueden
ser substituidas por dos variables sobre la rejilla usando re-expansion lineal.
Combinando estos dos procedimientos es posible eliminar las restricciones del MoL con
una rejilla regular mientras que se mantienen las principales ventajas de la rejilla

equidistante.

El procedimiento descrito con eliminacion total de algunas corrientes dentro de
las regiones metdlicas se llama modelo de alambre. Este basicamente substituye un
problema con otro en el que se han removido pequefios pedazos metalicos. Esto da un
error adicional, pero afortunadamente este error es opuesto al modelo regular de la rejilla.
En otras palabras, el modelo de afinacion del alambre incrementa la confiabilidad de la
solucion si la estructura se afina adecuadamente. Sin embargo, si se remueve demasiado
metal, el error de afinamiento es el que domina. Asi que, un modelo de afinamiento
solido se implementd para evitarlo. El modelo sélido puede ser representado como una
simple modificacion al modelo de alambre. Para explicarlo, se parte de las corrientes de
rejilla seudo-no-equidistantes formadas para el filtro mostrado en la figura 11. En lugar
de eliminar totalmente las corrientes dentro de las celdas de la rejilla agrandadas se deja
algunas de ellas para mantener la superficie metéalica solida. Esas corrientes saliendo son

reemplazadas con dos variables por medio de re-expansion lineal. El modelo solido es
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mas adecuado pero proporciona un nimero mayor de variables para problemas con

afinamiento semejante en comparacion con el modelo del alambre.

La matriz de la FGR de un problema simétrico que puede ser reducido a una
matriz centro-simétrica (con bloques centro-simétricos en el caso de dos planos de
simetria) y es tratado en la manera descrita en [Weeks, 1979]. Esta reduccion requiere
de memoria de CPU de 4 a 16 veces y la velocidad del calculo se acelera de 4 a 16 veces.

El programa incluye simetrias en un plano, en dos planos, y en 180°.

Después de esto, el algoritmo de inversion clasico de Gauss se utiliza con pocos
cambios. El resultado de esta etapa de solucidon es una matriz (Y o Z) relacionando las
corrientes y los voltajes en las regiones de entrada, y asi que se necesita solamente una
parte de la matriz invertida correspondiente a estas variables. Un procedimiento de

inversion parcial realiza lo anterior y proporciona aceleracion adicional.

2.21 Algoritmo de extraccion

El método de diagonalizacién simultdnea (MoDS) propuesto por [Shlepnev,
1998,1999] se usa para extraer una matriz de parametros S multimodo o generalizada. El
MoDS estd basado en el analisis electromagnético de dos segmentos de linea
correspondientes al puerto de una estructura de un circuito integrado de microondas
(CIM) a ser extraido. Los segmentos tienen diferentes longitudes y la misma corriente
superficial como en la estructura inicial. El resultado del andlisis electromagnético son

dos matrices Y relacionando integrales de corriente de rejilla y de voltajes en las
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regiones fuente. Estas matrices, transformadas del espacio de las funciones de rejilla a un
espacio de los eigenmodos de la linea, son un conjunto igual a las matrices Y
describiendo modos independientes de propagacion en la parte continua de los segmentos
de linea. Esto da el sistema basico de ecuaciones no lineales relacionando las constantes
de propagacion de las eigen-ondas y las impedancias caracteristicas, una matriz de
transformacion de las funciones espaciales de rejilla a los modos espaciales
(transformacion matricial) y una matriz auxiliar que ayuda a acoplar perfectamente los
modos propagados (compensacion matricial). La solucion del sistema esta basado en
diagonalizacion simultanea de los bloques de la matriz Y. Cada uno de los puertos de la
estructura CIM o discontinuidad pueden ser extraidos utilizando los pardmetros de la
linea precalculados y las matrices de transformacién y compensacion. Las principales
ventajas de esta aproximacion son la posibilidad de extraccion multimodo sin usar
andlisis espectral directo de la seccion transversal de la linea y tener acoplamiento ideal
de los eigenmodos de la linea en el andlisis del segmento de la linea que incrementa la

confiabilidad de analisis de discontinuidad.
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CAPITULO 3

ESTRUCTURAS PASIVAS DE MICROONDAS

3.1 Introduccion

Existe una amplia variedad de estructuras que son utilizadas a frecuencias de
microondas y ondas milimétricas. Estas estructuras incluyen lineas de transmision
coaxiales [Ramo et al, 1965], lineas de transmision en guia de onda [Ramo et al, 1965],
lineas de transmision en cinta incrustada en el interior de un dieléctrico (striplines),
[Bahl y Garg 1978], [Howe 1974], lineas de transmision en microcinta, lineas de
transmision en guia de onda coplanar, acopladores direccionales hibridos de cuadratura,
acopladores direccionales tipo Lange, divisores de potencia, capacitores, inductores,
filtros etc. Estas estructuras son las que mas se utilizan en los circuitos de microondas.
En este trabajo de tesis se estudiaron varias de estas estructuras, y se observo su
comportamiento al ser caracterizadas a temperaturas ambiente y criogénica. Por tanto, en
las siguientes secciones de este capitulo se presentan los aspectos tedricos para el disefio

de las estructuras.
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3.2 Lineas de transmision en microcinta.
Este tipo de estructura ha sido estudiada por [Gupta, 1979], [Schneider, 1969],
[Yamashita, 1976], [Wheeler, 1977], [Hammerstad, 1975], [Getsinger, 1973] y otros mas.

La geometria de la estructura de una microcinta es como la mostrada en la figura 12.

b e
} —

Figura 12. Estructura de una linea de microcinta

En esta estructura, W representa el ancho de la microcinta, t es el espesor del
conductor, h el espesor del material dieléctrico y €, representa la permitividad o constante
dieléctrica del substrato. La linea de microcinta es una linea de transmision inhomogénea
[Gupta et al, 1981], lo cual significa que las lineas del campo EM entre el conductor y el
plano de tierra no estan contenidas totalmente en el substrato. Por tanto, el modo de
propagacion a lo largo del conductor es un modo cuasi- transversal electromagnético

(cuasi-TEM), para el cual la velocidad de fase en la microcinta esta dada por

V. = (29)

donde:
c es la velocidad de la luz, y

&, = es la constante dieléctrica efectiva, y es igual a:

ef
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&g =+ M, &, ,siendo L, la permeabilidad del dieléctrico

La constante dieléctrica efectiva es menor que la constante dieléctrica del substrato y

toma en cuenta los campos externos al substrato.

Las ecuaciones de disefio de este tipo de estructura se presentan a continuacion e
incluye el célculo de la impedancia caracteristica, la constante dieléctrica efectiva, el
efecto del espesor del conductor y el efecto de la frecuencia, también se incluye

expresiones para el calculo de las pérdidas.

3.3 Impedancia caracteristica y Constante dieléctrica efectiva.
Las expresiones para el calculo de la impedancia caracteristica Zo y la constante
di¢lectrica efectiva fueron desarrolladas por [Wheeler, 1965], [Schneider, 1969] y

[Hammerstad, 1975]. La impedancia caracteristica esta dada como

Z, =

d Ln(&+0.25V—V) para (ﬂgj (30)
gef h h

27z\/7 W

-1
7, =1 [WF+1.393+0.667Ln(WF+1.444H para (WFZIJ G
&

ef

donde 1 es la impedancia intrinseca del medio y para el espacio libre es igual a:

n= 120n ohms, por otra parte
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gg +1 &4 -1 h)"?
Eg = 5 + 5 1+10W (32)

Los autores sefialan que en esta ecuacion el maximo error relativo en la &y en Z, es
menor que 2 %. Las expresiones para W/h en funcion de Z, y & estan basadas en los

trabajos de [Schneider, 1969] y de [Wheeler, 1965] y son las siguientes:

Para A > 1.52
W ge”
g __ % 33
h e**-2 )
Para A <1.52
W2l 1-Ln@B-1)+ 2= tn(B-1)+ 03028 (34)
h T 2gr gr
donde:
1
A=£(8r+lj2+ & ~1 O.23+—0'11
60\ 2 g +1 &
2
v B 60z

Las ecuaciones (33) y (34), también presentan un error menor al 2 %.



3.4 Efecto del espesor del conductor.

[Bahl y Garg, 1978], incorporaron el efecto del espesor del conductor para

determinar la impedancia caracteristica Z, y la constante dieléctrica efectiva .

Z, = 60 Ln(&+0.25%j para VFVSI

1
z, =307 We 1y 3034 O.667Ln[%+ 1.444j para 131
Eef h h "

donde:

AW 1.25t 42N W 1
— =" _|14+Ln— para —<—
h V4 h 27
—AW = —1'25 l[1 +Ln 2—h) para ﬂ > L
h Vs h 27

en la cual

(35)

(36)

(37)

(38)

(39)
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(40)

F(ﬂjz(nloﬂjz (41)
h w

3.5 Efecto de Dispersion

El efecto de la frecuencia sobre la constante dieléctrica efectiva . (dispersion)
fue propuesta primeramente por [Getsinger, 1973] y modificada por [Edwards y Owens,
1976]. Por otra parte [Bianco et al, 1974] presentaron buenos resultados para el calculo
de Z,, asi que las ecuaciones que enseguida se presentan son las propuestas por [Bianco
et al, 1974] para Z,, y las de [Edwards y Owens, 1976]para la constante dieléctrica

efectiva &.r.

Zo(f)zon_ﬁ (42)

ei(f)=6,———— (43)

donde:

G{ZO_ST £0.004Z, (44)
60
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ZO
y fp(GHz):15.66T (45)

En las ecuaciones (42) a (45) h se expresa en milésimas de pulgada, Z, en ohms y Z,r es
el doble de la impedancia caracteristica de una linea conductora incrustada en el interior

de un substrato y es conocida como “stripline” de ancho W y espesor de substrato 2h.

3.6 Pérdidas en la Microcinta
Pucel en (1968) reporto una manera de determinar las pérdidas en el conductor

(o) de una linea de microcinta utilizando las siguientes ecuaciones

2
R 7T (V\r/]j w
a, =138A— > dB/m para — <1 (46)
hz, (W ] h
32+ %
h
We
. RZ, |W 0.667? W
a, =6.1x10 AT TE+W— dB/m para FZI (47)
—¢+1.444
h
W 3 .,
donde: Te estd dada por la ecuacion No (9)
A:1+L(1+an§j (48)
W, T t

R, = yu,p (49)

B=h para (WF > Lj (50)
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B =22W para (WF < Lj (51)

y p es la resistividad del conductor.

Las pérdidas en el dieléctrico estan dadas por la siguiente relacion

g, —1
o, =273 5 fu _ 1190

Er—l &

dB/m (52)

ef 0

donde tgd son las pérdidas tangenciales del dieléctrico, las cuales son més pequefias que

las pérdidas en el conductor.

3.7 Guia de onda coplanar
Esta es otra estructura ampliamente utilizada en los circuitos de microondas y
ondas milimétricas, originalmente desarrollada por [Wen, 1969]. La topologia de esta

estructura es como la que se presenta en la figura 13.

WS ey
e |

Figura 13. Estructura de una Guia de Onda Coplanar (CPW)

En esta estructura, S representa el ancho de la linea de transmision (sefial), y W es

el espaciamiento entre la linea y los planos de tierra que se localizan a cada uno de los
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extremos de la linea. Las ecuaciones de disefio que se presentan, estdn basadas en el
analisis cuasi-estatico. Los estudios de los efectos de dispersion en lineas coplanares se
deben a [Yamashita y Atsuki 1976] quienes encontraron que son del mismo orden que en

las lineas de microcinta.

3.8 Impedancia Caracteristica y Constante Dieléctrica Efectiva.
Las ecuaciones obtenidas por [Wen, 1969], se pueden modificar para espesores

finitos de dieléctrico como sigue:

307 K'(k)
Z,., = — 2 (53)
P \/gef K(k)
donde:
S
k = 54
S+2W (54)

y la constante dieléctrica efectiva es:

£, = er2+ ! {tanh{o,ws Ln[vﬂvj +1 .75} + kTW {0.04-0.7k + 0.01(1- 0.1, )(0.25 + k) }

(55)

3.9 Efecto del espesor del conductor

Las ecuaciones No (25) a No (27) consideran que el espesor del conductor es
infinitamente delgado, asi como también los planos de tierra de la CPW. En la practica, el
conductor tiene un espesor finito “t” el cual afecta las caracteristicas de la linea. El efecto
del espesor del conductor en la impedancia de lineas coplanares puede ser tomado en
cuenta definiendo valores de anchos efectivos de conductor y espaciamiento, lo cual es

semejante al concepto de incrementar al ancho de W de una microcinta debido al espesor
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“t” como lo propone [Bahl, 1977]. Por tanto, para una linea coplanar CPW, se puede
escribir:

S,=S+A (56)

W, =W —A (57)

e

A puede calcularse para todos los valores de S/h como sigue:

O

y la impedancia caracteristica se encuentra como:

Z,, = 307 K'(k,) (59)
ﬂgéf K(ke)
donde k. es una razon de aspecto, la cual viene dada por:
_ 2
L SR Ul 91 (60)
S. +2W, 2W

£y es la constante dieléctrica efectiva para una linea CPW con espesor de conductor

finito. La expresion para determinar &, se escribe como:

0.7(, — 1)\;/

fo T Tk K ()] + 0.7t /W el

3.10 Pérdidas en lineas coplanares CPW
Las pérdidas 6hmicas en el conductor de una linea de transmisioén en guia de onda
coplanar se pueden determinar utilizando la siguiente expresion obtenida apartir de la

férmula de inductancia propuesta por [ Wheeler, 1942].
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C| R aZ;p az&p 6Z&p
a® =0.023—= - - dB/m (62)
Z. | aw os ot

ocp
El superindice cp significa guia de onda coplanar. Luego de hacer substituciones
para varias derivadas parciales en la ecuacion (34), la expresion final para determinar las

pérdidas en el conductor queda como:

1.25 . 445 1.25t
a® =4.88x10"R.e, Z —(1+—j u dB/m
Wr {

s“ef “ocp

w S 1.2t 48\ |
— - l1+Ln—
W t
(63)
donde P’ esta dada por
2
P'— (1 n k'l;(k')m {:(('((i))} para 0<k<0.707 (64)
1
'=——— para 0.707<k<1.0 (65)
(1-kWk

Finalmente, la expresion que permite determinar la constante de atenuacion

debido a las pérdidas en el dieléctrico en una guia de onda coplanar es

Et —1.tan5

&
\/g & -1 A

oy =273 dB/m (66)

en este caso el valor de la constante dieléctrica efectiva g.r se determina mediante la

ecuacion No (55).
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3.11 Filtros de Microondas

Los filtros de microondas son elementos clave en todos los sistemas de
comunicacion actuales. Estas estructuras se utilizan para permitir el paso de bandas de
frecuencia deseadas, rechazando frecuencias especificas dependiendo de la aplicacion
particular. Los filtros de microondas se construyen en guia de onda o en microcinta,
utilizando diferentes tipos de substrato dieléctrico. Las ecuaciones de disefio de estas
estructuras han sido ampliamente difundidas en la literatura especializada, por ejemplo
los trabajos de [Veldzquez y Chavez, 1992], [Duefias Jiménez, 1988], y [Ramirez et al,
2004].

En este trabajo de tesis se analizaron electromagnéticamente las estructuras que
se muestran en la figura 14: Filtro pasa banda con lineas paralelas acopladas, filtro de

rechazo de banda (notch) con un stub y filtro de rechazo de banda (notch) con dos stub

doblados

|'F

@

:ﬁ

(b)

(©)
Figura 14. Estructuras de microondas tipo filtro, a) Pasa banda con lineas paralelas
acopladas, b) Notch con un stub y c¢) Notch con dos stubs doblados
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3.12 Capacitores Interdigitados

Los capacitores de microondas al igual que los filtros son estructuras pasivas de
vital importancia. Mediante el uso de estos elementos, se puede polarizar adecuadamente
a los elementos activos (transistores) de un circuito, actuando como bloqueador de
corriente directa. Existen varias configuraciones de capacitores de microondas [Bahl,
2003], entre las que destacan los capacitores tipo chips, capacitores multicapa,
capacitores montados verticalmente, capacitores planos montados en paralelo, capacitores
monoliticos, capacitores sobrepuestos (overlay), y capacitores interdigitados, que son de

los que se estudiaron y analizaron en el presente trabajo.

Los capacitores interdigitados también pueden usarse como elementos de
acoplamiento en los circuitos de microondas y ondas milimétricas. El factor de calidad
para estos capacitores es menor del 1% en comparacion con los capacitores monoliticos

sobrepuestos y por ende no se presentan en forma de chip [Bahl, 2003].

El capacitor interdigitado es una estructura periodica de dedos entrelazados como
se muestra en la figura 15. Para su funcionamiento, los capacitores interdigitados utilizan
la capacitancia que se presenta entre la separacion de los dedos conductores que forman
al capacitor. La longitud de esta separacion es muy grande, normalmente se dan dobleces
a la estructura para ocupar una superficie pequefia. Mediante una separacion pequeia y
una longitud muy grande en una superficie pequeia, se puede obtener valores de

capacitancia del orden de 0.05 a 0.5 pF [Bahl, 2003]. La capacitancia puede
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incrementarse aumentando el nimero de dedos o mediante el empleo de una pelicula
delgada de material de alta constante dieléctrica como por ejemplo, pelicula ferroeléctrica

entre los conductores y el substrato [Koizumi et al, 1995].

Una de las consideraciones que se debe mantener presente en el disefio de este
tipo de capacitores, consiste en mantener el tamafio del capacitor lo mas pequefio posible
con relacion a la longitud de onda, de manera que, el capacitor pueda tratarse como un
elemento concentrado. La relacion entre el ancho del capacitor y su longitud, proporciona
el valor deseado de capacitancia en paralelo, y la menor inductancia en serie. Estos
capacitores se construyen utilizando la tecnologia de circuitos integrados monoliticos de
microondas (MMIC) o bien utilizando tecnologia hibrida para fabricar circuitos

integrados (IC).

Figura 15. Geometria de un capacitor interdigitado

El analisis clasico para determinar la capacitancia de un capacitor de placas
paralelas, se inicia mediante la definicion de la capacitancia, que es la relacion de la

carga al potencial y se escribe como sigue
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@)
Il
<o

(67)

donde:
Q representa la carga sobre la superficie de una de las placas del capacitor expresada en

Coulombs, y V es la diferencia de potencial entre las dos placas expresado en Volts.

La carga Q se obtiene a partir de la ley de Gauss, como sigue

Q=§6-m (68)

donde:

D representa la densidad de flujo eléctrico (C/m?)

El campo vectorial D, se relaciona con campo eléctrico E, a través de la

-9
permitividad del espacio libre g, ( 0
367

F ), por lo que la ecuacion (68) se puede escribir
m

como:

D=¢E (69)
Substituyendo la ecuacion (69) en la ecuacion(68), se tiene

Q=§%Ens (70)
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Para un capacitor de placas paralelas, el potencial estd definido como el producto

del campo eléctrico E por la distancia de separacion entre las placas d, asi que

V = Ed (71)

Por lo tanto, y considerando un capacitor con ancho W y largo 1, se tiene, substituyendo

en la ecuacion No (67)

ﬁgoé ds -
Cos _§EWIL g WI
Ed Ed d
C= 80;’\” (72)

Como se observa, la capacitancia no depende del campo eléctrico, ni tampoco del
potencial, s6lo depende de las dimensiones fisicas del conjunto de placas y de la

permitividad del material que se utilice como dieléctrico.

Un analisis detallado de estos elementos se describe en [Bahl, 2003], en donde se
revisan los parametros de disefio, modelos de circuito equivalente para diferentes

estructuras etc.
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CAPITULO 4

ANALISIS ELECTROMAGNETICO DE ESTRUCTURAS PASIVAS

4.1 Introduccion

En este capitulo se presentan los resultados obtenidos de las simulaciones de las
estructuras estudiadas mediante los simuladores electromagnéticos Momentum y
Empower. Para todos los casos tratados en este trabajo de tesis, los disefios se realizaron
con el programa Genesys, posteriormente las dimensiones de cada una de las estructuras
se analizaron electromagnéticamente con el programa Empower asi como también con el
programa Momentum. Las respuestas obtenidas con cada uno de los simuladores se
presentan por separado, finalmente se hace una comparacion entre los dos simuladores

electromagnéticos.

4.2 Filtro de Rechazo de Banda con un stub a 10 GHz
Como se menciond al inicio del capitulo, este filtro se disefio con el programa

Genesys, siendo las especificaciones de disefio las siguientes:
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Frecuencia f=10 GHz
Pérdidas por insercion < -20 dB
Pérdidas por retorno  >-1.5 dB

Impedancia de entrada y salida Zo =50 Q

Impedancia del stub Z =70 Q

La figura 16 muestra las dimensiones fisicas de la estructura resultante las cuales
se analizaron electromagnéticamente con los programas Empower y Momentum. La
figura 17 muestra la respuesta del diseno. En esta grafica se puede apreciar una respuesta
perfecta a la frecuencia de disefio de 10 GHz, las pérdidas por retorno y pérdidas por
insercion son ideales. La figura 18 despliega los resultados del andlisis electromagnético
efectuado con el programa Empower. En este resultado se puede apreciar un corrimiento
de la frecuencia hacia la derecha, esta desviacion en frecuencia es del orden de 650 MHz,
por tanto el analisis electromagnético realizado con el programa Empower, predice que el
filtro de rechazo de banda funcionara a 10.650 GHz en lugar de los 10 GHz para el cual

fue disenado.

La grafica de la figura 19 muestra la respuesta del andlisis electromagnético
efectuado con el programa Momentum. Se puede observar claramente como la frecuencia
optima de operacion del filtro de rechazo de banda con un stub se encuentra a 9.750 GHz,

en lugar de los 10 GHz.
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En las figuras 20 y 21 se muestra la comparacion de las respuestas
electromagnéticas tanto para las pérdidas por retorno como para las pérdidas por
insercion entre los dos simuladores electromagnéticos estudiados. Se puede observar que
el programa Momentum predice mejor la operacion del dispositivo disefiado para este

caso.

-t 234 mils >

11 mils

Subtrato Alumina
ALO,

H =10 mils 121 mils

t=2.8um

4 mils — g4

Acotaciones en
milésimas de pulgada

Figura 16. Filtro de rechazo de banda a 10 GHz con un stub y transiciones microcinta a
guia de onda coplanar GOC

-5 I =
Pérdidas gor
» \\ Retorno //

Pérdidas por _
nsercion
-20

Pérdidas, (dB)

6 7 8 9 10 11 12 13 14
Frecuencia, (GHz)

Figura 17. Pérdidas Por Retorno y Pérdidas Por Insercion del Filtro de Rechazo de
Banda a 10 GHz. Respuesta del disefio con el programa Genesys.
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Figura 18. Analisis Electromagnético Realizado con Empower. Filtro de Rechazo de
Banda a 10 GHz. Pérdidas por Insercion, Pérdidas por Retorno.
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Figura 19. Andlisis Electromagnético Realizado con Momentum. Filtro de Rechazo de
Banda a 10 GHz. Pérdidas por Insercion, Pérdidas por Retorno.



- N

’
7’
Momentum —->/ Pid \
) vl

/ 7
| A

Empower

Pérdidas por retorno,dB
& O

6 7 8 9 10 11

Frecuencia, (GHz)

12

13 14

64

Figura 20. Comparacion de resultados. Pérdidas por retorno filtro de rechazo de banda de

10 GHz.
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Figura 21. Comparacion de resultados. Pérdidas por insercion filtro de rechazo de banda

de 10 GHz.



4.3 Filtro de rechazo de banda con dos stubs a 20 GHz

La topologia de este filtro se muestra en la figura 22. Este filtro se disend
integrando transiciones de guia de onda coplanar a microcinta tanto para el puerto de
entrada como para el puerto de salida con planos de tierra rectos en lugar de los planos de
tierra trapezoidales propuesto por [G. Zhen, et al 2004]. Se realizé el andlisis
electromagnético considerando guias de onda coplanares con plano de tierra recto y guias
de onda coplanares con plano de tierra trapezoidal. Se observd que las guias de onda

coplanares con plano de tierra recto funcionan iguales y en algunas frecuencias mejor que

las de guias de onda coplanar con plano de tierra trapezoidal.

Substrato
Alumina
ALO,

H =25 mils
t=2.8um

27

62

224.7

58

“—
102

Guia de onda coplanar

GOC
W =472 mils
S =2.84 mils

Acotaciones en
milésimas de pulgada

Figura 22. Dimensiones del Filtro de rechazo de banda con dos stubs doblados a 20 GHz.
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La figura 23 muestra la respuesta obtenida con el simulador electromagnético
Empower. En esta grafica se observa una desviacion de 100 MHz arriba de la frecuencia

de operacion.

La figura 24 es el resultado del simulador electromagnético Momentum, el cual
andlisis predice que el filtro funciona a la frecuencia de disefio de 20 GHz como se

observa en la gréfica de pérdidas por insercion.

La figura 25 presenta la comparacion de las pérdidas por retorno entre el
programa Empower y Momentum. Se observa que el programa Empower predice cero

pérdidas por retorno en un ancho de banda mayor que el programa Momentum.

La figura 26 es una comparacion de las pérdidas por insercion entre los programas
Empower y Momentum. En esta grafica se observa que el programa Momentum predice

un mejor comportamiento del filtro a la frecuencia de disefio.
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Figura 24. Anélisis EM con Momentum para el filtro de rechazo de banda con dos stubs a

20 GHz.
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4.4 Filtro Pasa banda de 20 — 24 GHz

De igual manera que en los casos anteriores, esta estructura se disefio con el
programa Genesys, siendo las especificaciones de disefo las siguientes:

Respuesta tipo Chebyshev

Rizo dentro de la banda 0.25 dB

Frecuencia inferior f;=20 GHz

Frecuencia superior f,= 24 GHz

Impedancia minima de los elementos Zmin = 20 Q

Impedancia maxima de los elementos Zmax = 120 Q

Orden 3

La respuesta ideal para esta estructura es como la que se muestra en la figura 27.

o

a

vs]
[

Pérdidas por Insercion

N

o

S

o

@
I

| |
f,=20 f,=24
Frecuencia, GHz

\

Frecuencias de corte: fy f,
Banda de paso: (f, - f,)

Figura 27. Respuesta ideal del filtro pasa banda 20 -24 GHz
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La figura 28 muestra las dimensiones obtenidas para esta estructura. El filtro se
analizd electromagnéticamente con los programas Empower y Momentum. Los
resultados obtenidos para esta estructura se muestran en las figuras 29 y 30. En la figura

31, se hace la comparacion de las respuestas obtenidas con los simuladores EM.

Subtrato Alumina
AlLO,
H =10 mils
t=2.8um

Acotaciones
en milésimas
de pulgada

Figura 28. Dimensiones del Filtro pasa banda 20 — 24 GHz.



71

(6]

Empower / \
-10

Pérdidas por Insercion,dB
o
e
v

A+ ' \
\

“35 18

21 . 24 27 30
Frecuencia, (GHz)

Figura 29. Pérdidas por Insercion Filtro Pasa Banda. Respuesta obtenida con Empower
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Figura 30. Pérdidas por Insercion Filtro Pasa Banda. Respuesta obtenida con Momentum
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Figura 31. Comparacion de las pérdidas por insercion S21, entre los programas Empower
y Momentum para el Filtro Pasa Banda 20 - 24 GHz.

4.5 Capacitor interdigitado de ocho digitos

Una meta que se propuso en este proyecto de investigacion consistio en obtener
un capacitor que presentard valores menores de 1 dB de pérdidas por insercion en la
banda de 36 a 40 GHz. La figura 32 muestra las dimensiones fisicas del capacitor
interdigitado investigado, este capacitor tiene como puertos de entrada y salida una Guia
de onda coplanar (GOC). En la figura 32, la acotacion L1 indica la longitud del dedo, W1
es el ancho del digito, S1 es la separacion entre los digitos; las dimensiones de la GOC
son : W ancho de la linea de 50 ohms, S es la separacion de la linea de 50 ohms y el o los

planos de tierra, L es la longitud de la GOC. Las dimensiones indicadas estdn en micras.
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Dimensiones
L1 =507 um
W1= 26 um
S1=26um

GOC

W =120 um
S =60 um
L =100 um

Figura 32. Capacitor Interdigitado de Ocho Digitos.

Las figuras 33 y 34 corresponden a las pérdidas por retorno y a las pérdidas por
insercion obtenidas mediante analisis electromagnético con el simulador
electromagnético Empower. Las figuras 35 y 36 corresponden a las pérdidas por retorno
y a las pérdidas por insercion obtenidas mediante analisis electromagnético con el
simulador electromagnético Momentum. La comparacién de los resultados obtenidos
entre los simuladores electromagnéticos Empower y Momentum, se presentan en las

figuras 37 y 38.
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Figura 33. Pérdidas por retorno obtenidas con el simulador EM
Empower para el capacitor interdigitado.
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Figura 34. Pérdidas por insercion obtenidas con el simulador electromagnético Empower
para el capacitor interdigitado.
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Figura 35. Pérdidas por retorno obtenidas con el simulador EM
Momentum para el capacitor interdigitado.
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Figura 36. Pérdidas por insercion obtenidas con el simulador electromagnético
Momentum para el capacitor interdigitado.
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Figura 37. Comparacion de las pérdidas por retorno, entre los programas Empower y
Momentum para el capacitor interdigitado.
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Figura 38. Comparacion de las pérdidas por insercion, entre los programas Empower y
Momentum para el capacitor interdigitado.
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4.6 Linea de Microcinta de 50 Ohms con Terminaciones de Guia de Onda Coplanar
Para caracterizar eléctricamente las estructuras estudiadas, se investigd el

comportamiento de una linea de transmision de microcinta de impedancia caracteristica

Zy=50 Q con terminaciones en guia de onda coplanar sin hoyo metalizado (thru hole). La

figura 39 muestra las dimensiones de la linea de transmision de 50 Ohms.

Substrato
Alumina
Al,O,

H =10 mils

|<—642.6->| t=2.8um

Microcinta

Transicion
GOC-Microcinta Acotaciones en micras

Figura 39. Linea de transmision de 50 ohms con terminaciones de guia de onda coplanar

GOC.

La figura 40 presenta las pérdidas por insercion determinadas tedricamente con el
programa Momentum. Se puede observar que el programa predice que la linea no

funciona bien a frecuencias menores de 15 GHz ni a frecuencias mayores de 45 GHz.

La figura 41 es la respuesta entregada por el programa Empower, en esta grafica

se observa un buen comportamiento de la linea en toda la banda.
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La figura 42 es la comparacion entre las dos respuestas obtenidas con los
simuladores electromagnéticos. Para este caso, el analisis de la linea de transmision
efectuado con el programa Empower resulté mas preciso que el andlisis efectuado con el
programa Momentum. En esta misma grafica se puede observar que el programa
Momentum presenta algiin tipo de falla en la banda frecuencias de 41 a 44 GHz. El
programa predice que la linea produce ganancia hecho totalmente falso dado que se trata
de un elemento pasivo. Estos resultados se podrdn comprobar en el siguiente capitulo

correspondiente a las mediciones
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Frecuencia, (GHz)

Figura 40. Pérdidas por Insercion de la linea de transmision de 50 ohms calculadas con
Momentum.
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Figura 41. Pérdidas por Insercion de la linea de transmision de 50 ohms obtenidas con el
simulador electromagnético Empower.
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Figura 42. Comparacion de las Pérdidas por insercion obtenidas con Empower y
Momentum para una linea de 50 ohms.
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CAPITULO 5

COMPARACION DE RESULTADOS ENTRE ANALISIS
ELECTROMAGNETICO VS MEDICIONES A

TEMPERATURA AMBIENTE

5.1 Introduccion

Para comprobar la efectividad de los simuladores electromagnéticos utilizados,
se construyeron las estructuras mencionadas en el capitulo anterior utilizando material
dieléctrico de Alumina Al,O3; con espesores de 10 y 25 milésimas de pulgada, con
constante dieléctrica &, = 9.9 y peliculas delgadas de Oro/Tungsteno Au/W de espesor t =
2.8 micras. El método utilizado para la construccion de los circuitos de microondas fue el
desarrollado por [Chavez Pérez, 1988]. El error méximo en las dimensiones de los
circuitos no rebaso el 5 % para todos los casos y el equipo que se utilizo para medir las
dimensiones fisicas de los circuitos resultantes fue un Microscopio American Optical de

la serie Microstar con reticula integrada micrométrica American Optical modelo 426C.
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5.2 Arreglo Experimental

La figura 43 muestra el diagrama esquematico del arreglo experimental utilizado
para realizar la caracterizacion eléctrica de las estructuras estudiadas a temperatura
ambiente y criogénica. El arreglo experimental consiste de una camara criogénica la cual
incluye dos microposicionadores con movimiento en (x,y,z) R®, dos puntas de prueba
Picoprobe de 150 um de pitch, conectores y cables de microondas, un analizador de redes
vectorial HP 8510C, un controlador de temperatura Lake Shore, un refrigerador
criogénico de ciclo cerrado CTI-Cryo con compresor de Helio, una bomba de vacio
mecanica Alcatel, un estereoscopio Baush & Lomb con oculares 30X para observar la
colocacion de las puntas de prueba sobre el circuito a medir, medidores de vacio primario
de 10 torr y medidor de alto vacio < 10 torr . Se muestra en la figura 43 una fotografia

del sistema de medicion.

oog
@ oog
) y ooo
estereoscopio
| Analizador de
cable coaxial de Redes Vectorial
microondas HP-8510C
. . . captura de datos
Punta de Dispositivo bajo
prueba prueba

( micromanipulador
|

) o 1™ oblea de cobre
microposicionador R® i
< dedo frio
Céamara criogénica
Control de
temperatura
-t
Helio > compresor

L Refrigerador

Criogénico

| bomba de vacio |

Figura 43. Diagrama esquematico del arreglo experimental para caracterizar estructuras
pasivas de microondas a temperatura ambiente y criogénica
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Figura 44. Fotografia del arreglo experimental utilizado para caracterizar estructuras
pasivas de microondas.

5.3 Filtro de rechazo de banda con un stub a 10 GHz

Las figuras 45 y 46 muestran la comparacion de las pérdidas por retorno y
pérdidas por insercion obtenidas tedricamente con las medidas a temperatura ambiente
para el filtro de rechazo de banda a 10 GHz. De estas graficas se puede observar que los
resultados obtenidos con el programa Momentum se aproximan mas a los resultados
medidos, quedando el resultado obtenido con el programa Empower mas alejado de la

frecuencia de diseno.

5.4 Filtro de rechazo de banda con dos stubs a 20 GHz
Las figuras 47 y 48 despliegan la comparacion de las perdidas por retorno y

pérdidas por insercidon medidas vs. teoricas obtenidas con los programas Empower y
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Momentum. Se observa en estas graficas que el resultado obtenido con el programa

Momentum concuerda mejor con los resultados medidos.
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Figura 45. Comparacion de datos medidos vs simulados EM . Filtro de rechazo de banda
a 10 GHz Pérdidas por Retorno.
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5.5 Filtro Pasa Banda de 20 — 24 GHz

La grafica de la figura 48 muestra la comparacion entre los datos medidos del
filtro pasa banda y los resultados obtenidos mediante simulacién electromagnética con
los programas Momentum y Empower. Se puede apreciar en esta grafica, que las
mediciones del filtro pasa banda concuerdan mejor a los resultados tedricos obtenidos

con el programa Momentum que con el programa Empower en la banda de interés.
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Figura 49. Comparacion de las pérdidas por insercion, entre los datos medidos a
temperatura ambiente y programas Empower y Momentum para el
Filtro Pasa Banda 20 - 24 GHz.
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5.6 Capacitor interdigitado

Las figuras 49 y 50, corresponden a la comparacion entre los datos medidos y los

resultados tedricos obtenidos por simulacion electromagnética.
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Figura 50. Comparacion de las pérdidas por retorno medidos a temperatura ambiente vs
datos teodricos obtenidos por simulacion electromagnética
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5.7 Linea de Microcinta de 50 Ohms con Terminaciones de Guia de Onda Coplanar

La figura 51, muestra la comparacion de los datos medidos vs datos obtenidos
mediante simulacion electromagnética para la linea de transmision 50 ohms. Se puede
observar que ambos simuladores entregan un resultado muy cercano entre si, mientras
que las mediciones se aproximan mas al simulador empower a frecuencia debajo de 20

GHz, por arriba de esta frecuencia los datos medidos se aproximan mejor al programa

Momentum.
CL
05 / /
05 Empower 7/
Momentum
3 h
-1 i
S 1A IS AN
= NISESIN 8 - wp
5 AR A S A VB R
0 r L/ |1
5_15 If‘f‘; W 1]
g_ “f,s-v_.‘
n 4
S Vol
o o~ f
5 -2 F
5 / /
o I Mediciones
S
’I
-2.5F;
R
35 18 21 24 27 30

Frecuencia, (GHz)

Figura 52. Comparacion de datos medidos vs simulacion electromagnética, linea de 50
ohms
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CAPITULO 6

CARACTERIZACION DE ESTRUCTURAS A

TEMPERATURA CRIOGENICA

6.1 Introduccion

En las secciones anteriores, se presentaron los datos tedricos obtenidos mediante
simulacion electromagnética, se realizo la comparacion de los resultados tedricos con los
obtenidos realizando mediciones a temperatura ambiente. Se describio el banco de
mediciones correspondiente al arreglo experimental con el cudl se realizaron las
mediciones tanto a temperatura ambiente como a temperatura criogénica. En esta seccion
se presentaran los resultados obtenidos de la caracterizacion eléctrica de las estructuras
estudiadas, iniciando con los filtros de rechazo de banda a 10 y 20 GHz, enseguida se
presenta el resultado para el filtro pasa banda 20 a 25 GHz, seguido del capacitor
interdigitado de ocho digitos y finalmente se presenta la caracterizacion de la linea de

transmision de 50 ohms.
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Las mediciones a baja temperatura se realizaron a 150 °K y 10 °K utilizando la
camara criogénica mostrada en la figura 43. En las mediciones se utilizé un analizador de
redes HP 8510C previamente calibrado, utilizando la técnica de calibracion LRM
descrita por [Davison et al, 1989]. En la calibracion se empleo el estandar de calibracion
de la compafiia Cascade. Para evitar la formacion de hielo en las puntas de prueba y en la
superficie de los circuitos estudiados, se efectué vacié en el interior de la camara
criogénica hasta alcanzar la presion de 4 x 107 torr. La estabilidad de la temperatura

durante las mediciones oscilo entre +/- 0.5 °K.

6.2 Filtro de rechazo de banda con un stub a 10 GHz
La figura 52 muestra las pérdidas por retorno del filtro a tres temperaturas 290 °K,

150 °K, y 10 °K. La figura 53 corresponde a las pérdidas por insercion.
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Figura 53. Pérdidas por retorno, del filtro de rechazo de banda a 10 GHz a temperaturas
290 °K, 150 °K y 10 °K
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Figura 54. . Pérdidas por insercion, del filtro de rechazo de banda a 10 GHz a
temperaturas 290 °K, 150 °K y 10 K

En estos resultados se puede observar un desplazamiento de la frecuencia de
operacion hacia la derecha por efecto de la temperatura, ademés se observa que la

respuesta del filtro mejora en el intervalo de las temperaturas criogénicas.

6.3 Filtro de rechazo de banda con doble stub a 20 GHz

Las figuras 54 y 55 corresponden a las pérdidas por retorno y pérdidas por
insercion del filtro de rechazo de banda con doble stub a 20 GHz. Se observa en la grafica
de la figura 54, que las pérdidas por retorno mejoran muy poco a la frecuencia de 20 GHz
cuando el filtro es enfriado a temperaturas criogénicas, también se observa un
desplazamiento de la respuesta del filtro a bajas y altas frecuencias, este desplazamiento
aumenta cuando el filtro alcanza la temperatura de 10 °K. En la figura 55, se observa

mejor el desplazamiento de la frecuencia hacia la derecha. En este caso la respuesta del
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filtro se deteriora en casi 8 dB, la razon de este cambié se debe a que debido a que se
modificaron las dimensiones fisicas de la estructura, lo que provoca un desacoplamiento

de impedancias, lo que a su vez se traduce en deterioro de respuesta del filtro.
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Figura 55. Pérdidas por retorno, del filtro de rechazo de banda con doble stub, a
20 GHz a temperaturas 290 °K, 150 °K y 10 °K
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6.4 Filtro Pasa Banda de 20-24 GHz

Las figuras 56 y 57 muestran las pérdidas por retorno +y pérdidas por insercién
del filtro pasa banda a las temperaturas de 290 °K, 150 °K, y 10 °K. En la figura 56 se
puede apreciar mejor el efecto de la temperatura en la respuesta del filtro. El efecto de la
temperatura tiene tendencia a mejorar la respuesta del filtro, el cambio se acentiia mas en
altas frecuencias. En cambio, las pérdidas por insercion para este filtro pasa banda
indicadas en la figura 57, muestran un cambio poco apreciable, se puede notar, como, a
medida que el filtro alcanza las menores temperaturas, el desplazamiento en frecuencia se
incrementa, este efecto es debido a que las dimensiones del circuito se reducen por efecto

de la temperatura.
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Figura 57. Pérdidas por retorno, a las temperaturas de 290 °K, 150 °K, y 10 °K del filtro
pasa banda
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Figura 58. Pérdidas por insercion, a las temperaturas de 290 °K, 150 °K, y 10 °K del
filtro pasa banda

6.5 Capacitor Interdigitado

Las figuras 58 y 59 corresponden a las pérdidas por retorno S11 y pérdidas por
insercion S21 del capacitor interdigitado que opera a de 36 a 40 GHz. En la figura 58, se
puede observar que conforme disminuye la temperatura las pérdidas por retorno del
capacitor mejoran. En la figura 59, se observa que las pérdidas por insercion mejoran a
medida que la temperatura del capacitor alcanza las temperaturas criogénicas. Esta
mejoria se aprecia mejor a la banda de frecuencias de 37.2 a 37.4 GHz. En esta misma
banda, y a temperatura ambiente es en donde el capacitor presenta su mas pobre

desempefio.
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Figura 59. Pérdidas por retorno a las temperaturas de 290 °K, 150 °K, y 10 °K, del
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6.6 Linea de Microcinta de 50 Ohms con Terminaciones de Guia de Onda Coplanar
La figura 60, muestra la variacion de las pérdidas por insercion de la linea de 50

ohms a las temperaturas de 290 oK, 150 oK y 10 oK. Se observa en esta figura que las

pérdidas por insercion tienen tendencia a disminuir cuando el capacitor es enfriado a

temperaturas criogénicas.

Pérdidas por Insercién, dB

35 18 21 24 27 30
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Figura 61. Pérdidas por insercion de la linea de microcinta de 50 ohms a temperaturas de
290 °K, 150 °K y 10 °K
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CAPITULO 7

CONCLUSIONES Y RECOMENDACIONES

7.1 Conclusiones

Se han presentado los resultados obtenidos del andlisis electromagnético
efectuado con los simuladores electromagnéticos comerciales Empower y Momentum
para las estructuras pasivas mas utilizadas en microondas y ondas milimétricas. Se hizo la
comparacion entre estos dos simuladores validando sus resultados con los obtenidos

mediante datos obtenidos de mediciones en cada una de las estructuras estudiadas.

Para wvalidar los resultados teoricos obtenidos con los simuladores
electromagnéticos, se disefiaron y construyeron filtros de rechazo de banda con un stub a
10 GHz, filtros de rechazo de banda con dos stubs a 20 GHz, filtros pasa banda con lineas
paralelas acopladas de (20-25) GHz, capacitores interdigitados con ocho digitos y lineas
de microcinta de 50 ohms. En todos los casos se observd que los resultados medidos

concuerdan mejor con los resultados teoricos obtenidos con el programa Momentum.
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Podemos concluir entonces, que el método de momentos MoM utilizado en el
programa Momentum, resulté ser mas eficiente que el método de lineas MoL utilizado
por el programa Empower. Aunque los dos métodos estudiados son métodos matriciales,
el algoritmo que efectia la discretizacion (mallado) es diferente en cada programa. El
algoritmo del programa Momentum hace la discretizacion en el conductor, formando una
malla de rectdngulos y triangulos sobre el conductor, mientras que el algoritmo de
discretizacion del programa Empower utiliza sélo una rejilla o malla de rectangulos

uniforme sobre superficie del substrato y del conductor como se menciond en el capitulo

2.

Se presentaron los resultados obtenidos de la caracterizacion eléctrica de todas las
estructuras a las temperaturas criogénicas de 150 °K y 10 °K, y se observo un cambio
poco significativo en las respuestas de cada estructura. Este cambio en general, tiene la
tendencia a mejorar el comportamiento de las estructuras. Al enfriar cada estructura, se
noto también un desplazamiento de la frecuencia de operacién a hacia las bandas de
mayor frecuencia. Este cambio en frecuencia, obedece al hecho de que, al ser enfriadas
las estructuras, se modifican en estas las dimensiones fisicas de los circuitos
(conductores), este cambio en las dimensiones de los circuitos trae como consecuencia,

que la frecuencia de operacion tienda a ser mayor.

Por otra parte, el efecto poco significativo en la respuesta de los circuitos
medidos, se debe a que las peliculas delgadas del conductor, formadas de Au/W no

presentaron un comportamiento superconductor a estas temperaturas [Hayt W., 1991],
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por otra parte, el substrato utilizado Alumina Al,Osz sobre el cual se construyeron las
estructuras pasivas de microondas es una ceramica, conocida como un substrato
anisotropico  [Alexdépoulos, N.G., 1985], y tampoco presentd propiedades

superconductoras.

7.2 Aportaciones

Por vez primera se reporta la comparacion entre los programas comerciales
Momentum y Empower para efectuar andlisis electromagnético. Hay reportes en la
literatura especializada que muestran la comparacion del método de momentos con otras

técnicas numéricas, pero no con el método de lineas como hizo en este proyecto de tesis.

Se reportan las caracteristicas eléctricas de estructuras pasivas al ser enfriadas
hasta 10 °K, utilizando una cdmara criogénica disefiada y construida con tecnologia
propia. Este logro es significativo dado que es muy dificil lograr tan bajas temperaturas

en el laboratorio.

Se alcanzo la meta de obtener capacitores interdigitados con pérdidas menores a 1

dB en la banda de frecuencias milimétrica de (36-40) GHz.

7.3 Recomendaciones
Durante el desarrollo de este proyecto se ha observado que los programas de
andlisis electromagnético no son 100 % exactos, a medida que la frecuencia de operacion

aumenta, estos empiezan a volverse menos eficientes. Se recomienda continuar
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investigando la manera de implementar métodos numéricos mas eficientes en los

programas de analisis electromagnético.

En cuanto a la investigacion de los circuitos de microondas enfriados a
temperaturas criogénicas, se recomienda explorar la posibilidad de construir los circuitos
de microondas sobre otros materiales, por ejemplo sobre cerdmicas a base de YBa,CuzOg4
cuya temperatura critica se encuentra a 90 °K, este material tiene propiedades

superconductoras y con el equipo desarrollado resultara facil de enfriar.
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