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Proélogo

Este trabajo aborda el estudio de circuitos y antenas en tecnologia microtira con

........... —

sustrato de ferrita magnetizada en direccion arbitraria. Para ello, en un primer mo-

mento se estudian las caracteristicas de transmisién de lineas microtira y las carac-
teristicas de resonancia de parches microtira, ambos sobre sustrato de ferrita. Ademas
se describen las bandas de frecuencia donde no es posible ni la propagacion ni la re-
sonancia, debido a la excitacién de “modos magnetostaticos”. En segundo lugar, se
estudian diferentes tipos de circuitos microtira con sustrato de ferrita, haciéndose
especial hincapié en las caracteristicas de sintonia que presentan estas estructuras.
Finalmente, se analizan diferentes antenas sobre ferrita alimentadas por una aber-
tura, estudiandose la adaptacion, sintonia y polarizacion de estas antenas. Todos
estos analisis estan basados en unos algoritmos rapidos y precisos que calculan los
parametros caracteristicos de la estructura en estudio. Se han realizado diferentes
medidas para validar dichos algoritmos encontrandose buena concordancia entre los

resultados numeéricos y los resultados experimentales.



Preface

This work studies microstrip circuits and antennas on magnetized ferrite sub-
strates. To reach this goal, firstly, both the propagation characteristics of microstrip
lines on ferrites and the resonance characteristics of resonators on ferrites are stud-
ied in detail. Because of the excitacion of “magnetostatic waves”, frequency ranges
appear where propagation and resonances are not possible. Then, different kinds
of microstrip circuits on ferrite substrates are studied. Special emphasis is made on
studying the tuning characteristics of these structures. Finally, different aperture cou-
pled microstrip antennas on magnetized ferrites are analyzed, and matching, tuning
and polarization properties are studied. All these analyses are based on quick and
accurate algorithms which compute the characteristic parameters of each structure.
Measurements have been made in order to validate the proposed numerical technique.

Good agreement has been found between numerical and experimental results.
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Introduccion

Los dispositivos de ferrita permiten el control de la propagacién de microondas uti-
lizando un campo magnético estatico exterior, cuya magnitud y orientacién podemos
variar. Estos dispositivos pueden ser reciprocos o no-reciprocos, lineales o no-lineales,
y su disefio requiere un amplio conocimiento de materiales magnéticos, teoria electro-
magnética y teoria de circuitos de microondas [1]. Las ferritas o materiales ferrimag-
néticos son materiales que presentan anisotropia inducida por dos campos magnéticos,
uno de DC y otro de AC. El campo magnético de DC tiende a hacer precesar los dipo-
los magnéticos de spin de los electrones de la ferrita alrededor de dicho campo con
una frecuencia proporcional al médulo del campo, conocida como frecuencia de Lar-
mor. Por su parte, cuando al campo magnético de DC se le superpone un pequeno
campo magnético de AC que esta polarizado circularmente, el campo magnético de
AC tiende a producir una precesion forzada en los dipolos de la ferrita con una fre-
cuencia igual a la del campo de AC. Si la frecuencia de esta precesion forzada esta
préxima a la frecuencia de Larmor, y el sentido de la precesién forzada coincide con
el de la precesion de Larmor, la interaccion del campo de AC con la ferrita serd muy
fuerte. En cambio, si el sentido de la precesién forzada es opuesto al de la precesiéon
de Larmor, la interaccién del campo de AC con la ferrita sera débil. Este diferente
comportamiento de las ferritas ante la polarizacion de un campo externo de AC es
la causa de que la propagacion de una onda en una ferrita sometida a un campo de
DC dependa fuertemente de la direccion y sentido de propagacion de la onda, lo cual

tiene numerosas aplicaciones en la fabricaciéon de dispositivos de microondas [2].

Las aplicaciones tecnologicas de los materiales ferrimagnéticos se conocen desde
hace mucho tiempo. Peter Peregrinus dio en 1269 una descripcion detallada de una
brijula construida con un aguja de magnetita (ferrita ya conocida en la antigua Gre-
cia). La alta resistividad eléctrica de los materiales ferrimagnéticos desperto el interés
de la comunidad cientifica de principios del siglo pasado, por la posible aplicacién de
estos materiales en inductores y transformadores. Pero no fue hasta 1952 [3, 4] cuando

aparece el primer dispositivo de microondas con ferrita, un "girador". La historia de



estos primeros anos de dispositivos de ferrita ha sido resumida en textos clasicos [5, 6].
En las siguientes lineas, haremos una breve descripcién de algunos de los dispositivos

de ferrita méas conocidos.

Los circuladores son los componentes de ferrita mas utilizados, dado que su com-
portamiento no-reciproco no puede ser duplicado por otra tecnologia competitiva. Un
circulador es un dispositivo de, al menos, tres puertas, en el que una onda incidente
en la puerta 1 solamente se acopla a la puerta 2, una onda incidente en la puerta
2 s6lo se acopla a la puerta 3, y asi sucesivamente, por lo que son muy comunes en
sistemas que utilizan una tnica antena para emitir y recibir sefiales (por ejemplo, en
un radar de efecto Dopler [2]). Se han desarrollado técnicas de disefio por ordenador
de circuladores para gufas de ondas, lineas triplaca y microtiras. Podemos encontrar
el analisis de los campos de este dispositivo en los buenos manuales sobre ingenieria de
microondas {2, 7]. En 1964 Bosma [8] estableci6, por primera, vez, cémo una funcién de
Green basada en un modelo de pared magnética puede ser usada para predecir el fun-
cionamiento del circulador. Wu y Rosebaum [9] extendieron este trabajo mostrando
cémo puede modificarse el ancho de banda de funcionamiento variando los parametros
de disefio. Schloemann y Blight [10] desarrollaron un circulador de bajas pérdidas que
podia funcionar a frecuencias menores de las predichas por los anteriores autores. Sin
embargo, estas frecuencias tenian un limite inferior en el que las pérdidas de insercién
aumentaban. Este fenémeno era atribuido a la excitacién de ondas magnetostaticas
de superficie en las interfases dieléctrico-ferrita. En los tltimos afios se han seguido

desarrollando nuevos y mejores circuladores [11, 12, 13].

Una de las primeras aplicaciones de las ferritas fueron los desfasadores, que son
dispositivos de dos puertas que proporcionan un cambio variable en la fase de la sefial
de AC cuando cambia la magnitud del campo magnético de DC. La aplicacién mas
significativa de estos dispositivos esta4 en las agrupaciones de antenas, dado que el
haz principal del diagrama de radiacion de estas agrupaciones puede ser reorientado
gracias al control de la fase de cada elemento radiante. A causa de la gran demanda,
se han disenado un gran niimero de desfasadores diferentes [1, 2, 3, 14, 15, 16]. Las
caracteristicas de frecuencia, la precision de la fase, tiempo de cambio y potencia que

requiera el disefio son las encargadas de dictar la eleccién del tipo de desfasador. El



disefio de estos dispositivos ha avanzado a grandes pasos gracias a uso de métodos de
disefio por ordenador y mejoras en los modelos de los componentes de estado so6lido
[3].

Las ferritas también han jugado un papel decisivo en el desarrollo de los aisladores,
dispositivos de dos puertas que permitén la transmision de la puerta 1 a la 2, pero
que proporcionan una gran atenuaciéon a una onda que se transmite de la puerta
2 a la 1. Estos dispositivos se utilizan entre los generadores de microondas y los
circuitos para evitar que las reflexiones dafien a los generadores. Existen distintos
tipos, dependiendo de la propiedad de la ferrita que utilicen: rotacién de Faraday,
resonancia o desplazamiento de campo [2, 7, 14]. En tecnologia triplaca y microtira,
los aisladores méas usados son los de modo de borde, que utilizan el desplazamiento de
campo [17, 18, 19, 20], ya que presentan un ancho de banda mucho mayor que otros

tipos de aisladores.

Si bien existen varios tipos de materiales ferrimagnéticos (granates, espinelas y
magnetoplumbitas hexagonales), debido a sus bajas pérdidas, los granates son los
materiales ferrimagnéticos de mayor utilidad a frecuencia de microondas. De todos
los granates ferrimagnéticos, los més conocidos son los de itrio e hierro (conocidos
como YIG en la bibliografia en inglés) [21]. Utilizando la técnica de crecimiento epita-
xial, se pueden fabricar monocristales de YIG de muy bajas pérdidas (con anchuras de
linea inferiores a 0.0001 T). Por ello, estos materiales han tenido una gran aplicacion,
no solo en dispositivos de microondas como los que hemos descrito anteriormente sino
también en otros tales como filtros, osciladores, limitadores y lineas de retardo. Uti-
lizando granates, se han fabricado filtros y osciladores sintonizables con un alto factor
de calidad. Una descripcion detallada de filtros de microondas sintonizables paso de
banda y rechazo de banda se ha dado en [22] y [23] respectivamente. En los dltimos
afios se han propuesto filtros con ferritas en tecnologia de guia de ondas [24] y en
tecnologia microtira [25, 26] que utilizan la dependencia del tensor de permeabilidad
magnética con el campo magnético de DC para sintonizar. También se estan estudian-
do filtros basados en la excitacion de Modos Magnetostaticos (MM, en la literatura
en inglés se conocen como Magnetostatic Waves) [27, 28]. La propagacién de MM es

bien conocida [21, 29, 30] ¥ ha dado lugar a una tecnologia en auge (véase [27] y las



referencias que se citan en ella) que ha producido gran variedad de dispositivos: lineas
de retardo [31], transductores [32], filtros y resonadores [33], acopladores direccionales

[34], ...

En los tltimos afnos existe un aumento del interés en el estudio de antenas parche
en microtira fabricadas con sustratos de ferrita, dado el gran nimero de propiedades
atiles que estas antenas presentan: sintonia de la banda de frecuencia [35, 36}, pola-
rizacion circular con una sola alimentacién [36, 37], disminucion de la seccién radar
[38, 39], y adaptacion en un amplio intervalo angular en agrupaciones de antenas con
control de la direccion del haz principal del diagrama de radiacion (phased arrays en

la literatura en inglés) [36, 40].

A través de esta pequefa revision de las aplicaciones més destacadas de las fe-
rritas dentro de las microondas, podemos comprobar que estamos tratando con una
tecnologia madura que cada ano produce mejoras y nuevos disefios. La solidez y el
futuro de esta tecnologia estan fundamentados en el uso de herramientas numeéricas
cada vez mas potentes y sofisticadas. Las técnicas de funciéon de Green [8], diferencias
finitas en el dominio del tiempo [41], adaptacion modal [42], el método de elementos
finitos [43] y el método de momentos en el dominio espectral [44, 45], entre otros, se
han utilizado para simular dispositivos ya existentes y para explorar nuevas posibili-
dades. Sin embargo, en el caso concreto de la tecnologia de circuitos y antenas planas
hace falta desarrollar paquetes de software comerciales para sustratos de ferrita, del
mismo tipo que los que existen para sustratos dieléctricos (Ensemble, Momentum,
Zealand-IE3D, ...), que puedan usar los disefiadores de circuitos y antenas de mi-

croondas en la citada tecnologia.

En el Grupo de Microondas de la Universidad de Sevilla, donde se inscribe esta
tesis, se han elaborado técnicas de analisis numeérico para el estudio de estructuras
planas basadas en el clculo de la funcién de Green en el dominio espectral [44, 46, 47],
que han producido diversas aportaciones dentro del analisis del espectro modal del
campo electromagnético de lineas microtira [48, 49], de circuitos, resonadores y scat-
terers con sustratos isétropos y anisotropos [50, 51, 39, de superficies selectivas en

frecuencia [52] y de dispositivos de MM sobre ferrita [30, 53], entre otras. Estas



aportaciones son la base de la presente tesis. Aunque existen bastantes resultados ex-
perimentales sobre circuitos y antenas microtira con sustrato de ferrita, se ha prestado
poca atencion al modelado numérico. Por ello, en esta tesis nos proponemos elaborar
un software eficiente, riguroso y flexible para estructuras planas con sustratos de fe-
rrita, con el que podamos abordar el estudio de una amplia gama de problemas (en
concreto, de lineas de transmision, resonadores, filtros y antenas de diversa geometria

fabricados sobre sustratos de ferrita) y proponer nuevos disenos de circuitos y antenas.

En el Capitulo 1 daremos un breve repaso a la fenomenologia que presentan las
ferritas a frecuencia de microondas. En primer lugar estudiaremos las caracteristicas
principales de los materiales ferrimagnéticos. Las caracteristicas electromagnéticas
vendran descritas a través del tensor de Polder y la transmisién de una onda plana en
una ferrita infinita. En segundo lugar, estudiaremos la propagacién de modos mag-
netostaticos en la interfases metal-ferrita y dieléctrico—ferrita para una orientacién
arbitraria de la magnetizacion. También estudiaremos la bidireccionalidad (o no) que
tienen las lineas microtira sobre sustrato de ferrita, dependiendo de la orientacion del
campo magnético. Este capitulo nos dar4 la base para entender el comportamiento de

las diferentes estructuras microtira con un sustrato de ferrita que queremos estudiar.

El resto de los capitulos de la tesis (capitulos 2 a 5) seguird un mismo esquema:
introduccion al problema que queremos estudiar, descripcién del método numérico
que vamos a utilizar, comprobacion de dicho método, resultados obtenidos y conclu-
siones. En estos capitulos, asi como en el primero, se usaran unidades del Sistema
Internacional, aunque en gran parte de la literatura moderna sobre ferritas se uti-
liza el sistema cgs. Se puede encontrar una discusién rigurosa sobre las relaciones
entre ambos sistemas en [54]. El método numérico utilizado en los capitulos 2 a 5
es el Método de Momentos en el Dominio Espectral (MMDE), método en el que
la densidad de corriente se aproxima mediante una combinacién lineal de funciones
base conocidas, que en nuestro caso seran funciones subseccionales. Hemos elegido
este método porque el calculo de la Funcién Diaddica de Green Espectral (FDGE)
es relativamente sencillo [44, 47]. Se ha probado que el MMDE es un buen método
para el calculo de los parametros de transmision de una linea microtira sobre ferrita

para cualquier orientacion de la magnetizacion [55], de las frecuencias de resonancia



de parches circulares en microtira sobre sustratos anisétropos y bi-isotropos [51], de
los parametros de scattering de circuitos microtira con dieléctricos anisétropos [50,
y de los pardmetros de radiacién de antenas parche sobre ferritas alimentadas me-
diante sonda coaxial [36]. Los contenidos de los capitulos del 2 al 5 se describen a

continuacion:

» En el Capitulo 2 se estudiara el comportamiento de la constante de fase y la
impedancia de una linea microtira con sustrato o superestrato de ferrita. Se
hara especial hincapié en establecer cuéles son las bandas de frecuencia donde

no es posible la transmisién del modo fundamental.

= En el Capitulo 3 se abordara el estudio de resonadores microtira sobre sustratos
de ferrita magnetizada arbitrariamente. Haremos un anélisis sistematico de la
sintonia de estos resonadores y de las bandas donde no es posible la resonancia.

Ampliaremos este estudio a resonadores de distinta geometria.

= En el Capitulo 4 se desarrollara una herramienta de analisis de circuitos mi-
crotira de dos puertas con sustrato de ferrita. Haremos un estudio sistematico
de la sintonia de un resonador alimentado por condensadores interdigitados,
atendiendo a la magnitud y orientacién del campo magnético. Estudiaremos
un filtro de tiras acopladas y contrastaremos los resultados de las simulaciones
con resultados experimentales. Finalmente presentaremos disefios novedosos de

filtros.

= En el Capitulo 5 se estudiaran las caracteristicas (adaptacion, sintonia, pola-
rizacién, diagrama de radiacion,...) de una antena microtira sobre sustrato de
ferrita alimentada por una abertura. Al igual que en el capitulo anterior, se hara
un estudio detallado de la antena en funcion de la magnitud y la orientacion
del campo magnético externo. Se presentaran resultados experimentales para
validar los resultados numeéricos. Asimismo, a lo largo del capitulo se mostraran

nuevas posibilidades de disefio para este tipo de antenas.

Al final de la tesis se recogeran una serie de conclusiones generales derivadas de

los resultados obtenidos.



Algunos de los calculos mateméticos que son comunes a los capitulos principales
de esta tesis se describen en los apéndices. Asi, en el Apéndice A se explicara el
método utilizado para calcular la funcion diddica de Green en el dominio espectral.
La interpolacién de la Funcién de Green se describira en el Apéndice B. En el Apéndice
C se expondra el calculo preciso de las integrales de cola que se obtienen al utilizar
el método de extraccion asintética para calcular las integrales con limites infinitos

resultantes de aplicar el MMDE.



Capitulo 1

Propagacion en medios

ferrimagnéticos: aspectos preliminares

1.1. Introduccién

El comportamiento de todos los dispositivos de ferrita a frecuencias de microondas

puede ser explicado en términos de uno o mas de los siguientes efectos |1, 2, 21]:

= “Rotacién de Faraday” rotacion del plano de polarizaciéon de una onda TEM
polarizada linealmente cuando se propaga por una ferrita en la direccion del

campo magnético de DC.

= “Birrefringencia”: la constante de propagacién de una onda que se propaga por
una ferrita en direccion perpendicular al campo magnético de DC depende de
que el campo magnético de AC sea paralelo al campo magnético de DC (onda

ordinaria) o sea perpendicular (onda extraordinaria).

» “Resonancia ferrimagnética’: frecuencia a la cual se produce en la ferrita una
fuerte absorcion de aquel campo magnético de AC polarizado circularmente que
obliga a una precesion forzada de los dipolos magnéticos en el mismo sentido

que la precesién de Larmor.
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» “Desplazamiento de campo”: desplazamiento de la distribucién de campo transver-
sal en sentidos diferentes para las ondas de ida y de vuelta de un sistema de

transmision parcialmente lleno de ferrita.

» “Efectos no-lineales™ a altos niveles de potencia, es posible la amplificacién y la

generaciéon de armoénicos superiores.

» “Ondas magnetostaticas” ondas de longitud de onda muy pequena que pueden
propagarse en el volumen de una lamina de ferrita de espesor finito, o en la

superficie de separaciéon de la ldmina con el aire o de la lamina con un metal.

En este capitulo se estudiaran algunos de estos efectos, ya que su comprensién ayu-
dara considerablemente al entendimiento del comportamiento de los parametros que

caracterizan las distintas estructuras que nos proponemos estudiar.

1.2. Propiedades basicas de las ferritas

En primer lugar, debemos conocer las propiedades fisicas de estos materiales mag-
néticos cristalinos. Aunque la estructura interna de las ferritas es complicada, el mo-
delo mas sencillo para explicar el ferrimagnetismo consiste en considerar dos subredes
atémicas con momentos dipolares magnéticos de distinto médulo y sentido contrario,
lo cual da lugar a que el momento dipolar magnético molecular neto sea no nulo. Estos
momentos se ordenan aleatoriamente en dominios que presentan una magnetizacién
no nula. La presencia de dominios da lugar a que las muestras macroscopicas de mate-
riales ferrimagnéticos posean ciclos de histéresis y magnetizacion de saturacion, tal y
como ocurre con los materiales ferromagnéticos. Al igual que ocurre con estos ultimos
materiales, la magnetizaciéon espontidnea de los dominios desaparece en el material
ferrimagnético a una temperatura critica, llamada temperatura de Curie, por encima,
de la cual el material pasa a ser paramagnético [21, 56].

De acuerdo con [21], los materiales ferrimagnéticos se pueden clasificar en tres
grandes grupos: las magnetoplumbitas hexagonales, las espinelas y los granates. Las
magnetoplumbitas poseen un campo de anisotropia magnetocristalina muy elevado,

con lo cual, su frecuencia de resonancia (frecuencia en torno a la cual es mas intensa
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la interaccién con un campo externo de AC) suele estar en las bandas milimétri-
cas, lo cual las hace especialmente utiles a dichas frecuencias. Las espinelas tienen
su frecuencia de resonancia a frecuencias de microondas (campo de anisotropia mag-
netocristalina muy pequeno) pero poseen muchas pérdidas (anchura de linea muy
elevada). Finalmente, los granates tienen su frecuencia de resonancia a frecuencias de
microondas y ademas poseen bajas pérdidas, lo cual da lugar a que sean los materiales
ferrimagnéticos méas utilizados en los dispositivos actuales de microondas. Hoy en dia,
el material ferrimagnético méas importante en microondas es el granate de itrio-hierro
(conocido como YIG, del inglés Yirium-Iron—Garnet). En algunas aplicaciones, se uti-
lizan YIG dopados con impurezas para reducir las pérdidas. En todos los resultados
que se presentan en esta tesis, supondremos que estamos tratando con YIG. Los YIG
cristalizan en el sistema ciibico y poseen un campo de anisotropia magnetocristalina
muy pequeno. Debido a este hecho, en nuestros calculos supondremos que este campo
de anisotropia magnetocristalina es despreciable, siendo el campo magnético externo
de DC la tnica fuente de anisotropia. Como ya se ha comentado, los YIG son ma-
teriales de bajas pérdidas y las muestras policristalinas presentan un ancho de linea
comprendido entre 0.0005 T y 0.005 T, dependiendo de las impurezas y de lo pulida
que esté la superficie de las muestras. Las muestras bien preparadas de monocristales
de YIG puede llegar a tener un ancho de linea inferior a 10™* T [21]. La magnetizacion
de saturacion de los YIG suele tener un rango comprendido entre 0.02 Ty 0.2 T (véase
la pagina web del fabricante de ferritas norteamericano Transtech "http://www.trans-
techinc.com/catalog/pdfs/pgl-4&5.pdf"). Cuando la magnetizacién de una ferrita es
inferior a la magnetizacion de saturacién, la ferrita puede tener muchas pérdidas a
frecuencias de microondas y se reduce la interaccion con el campo magnético de AC
[2]. Por este motivo, en lo que resta de la tesis supondremos siempre que las ferritas
utilizadas estdn magnetizadas hasta la saturacién. Esta restriccion no es muy fuerte
desde el punto de vista practico ya que los YIG son ferritas blandas con coercitividades
muy pequeiias (inferiores a 0.0002 T de acuerdo con la pagina web "http://www.trans-
techinc.com/catalog/pdfs/pgl-4&5.pdf"), con lo cual, alcanzan la saturaciéon para

campos magnéticos internos inferiores a 0.01 T.
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Podemos encontrar una breve historia del desarrollo de los materiales ferrimag-

néticos en [1] y en las referencias que cita este articulo de revisién.

1.3. Respuesta de la ferrita a un campo magnético
externo: el tensor de Polder. Factores desmag-
netizantes.

Consideremos una muestra macroscopica de material ferrimagnético. La muestra
va a estar dividida en dominios, en cada uno de los cuales el momento dipolar de spin
de los electrones es en promedio distinto de cero. Supongamos que aplicamos a la
muestra un campo magnético de DC dirigido en la direccién z, Ho = Hyz. Como con-
secuencia de este hecho, aparece en la muestra una magnetizacion. Si aumentamos de
forma constante el valor de Hy, en primer lugar crece el tamano de los dominios cuyo
momento dipolar promedio apunta en las direcciones préximas a Hg, y a continua-
cién se produce una rotacion del momento dipolar promedio de cada dominio hasta
que dicho momento dipolar se alinea con Hy [56]. Al final del proceso, en la muestra
existe un dnico dominio cuyo momento dipolar promedio apunta en la direccion de
H,. Cuando esto ocurre, se dice que se ha alcanzado la saturacidon y la magnetizacion
vale My = M,z.

Una vez alcanzada la saturacién, supongamos que al campo magnético de DC Hy
se le superpone un campo magnético de AC H, siendo |H| <<< Hy. En ese caso,
el campo magnético total que actia sobre la muestra de material ferrimagnético vale
H; = Hyz + H. Asimismo, la magnetizacion total del material ferrimagnético valdra
M; = M2+ M, siendo M una magnetizacion de AC tal que |M| <<< Mj. Debido a
la presencia del campo magnético de AC, a los dipolos magnéticos de spin del mate-
rial ferrimagnético se les obliga a precesar alrededor del campo magnético aplicado.
Teniendo en cuenta que el material ha sido llevado hasta el estado de saturacién, a
partir de las ecuaciones de precesiéon de los dipolos de spin, es posible demostrar que

se cumple que [2]:
dML

dt

= h/,l,o’}/th X Ht (11)
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donde v, = 1,759 x 10'* C/Kg es la razon giromagnética. Si llamamos Hy = H,X +
H;yy+ H,zy Mf = M,X + M,y + M,z a los fasores asociados a H y M (esto es,
H=Re{He’'} y M=Re{M;¢e’*'}, siendo w la frecuencia angular del campo mag-
nético de AC), a partir de la ecuacion (1.1) y de las condiciones |H| <<< Hy y
M| <<< M, es posible demostrar que [2]:

(Wi — WM, = wowmH, + juw, H, (1.2)
(Wi — WM, = —jww,H, + wowmH, (1.3)
M, =0 (1.4)

donde wy = poygHo y wm = poygM;. Pues bien, si definimos ahora el tensor perme-
abilidad magnética del material ferrimagnético 7 como el tensor que relaciona los
fasores de las componentes de AC del vector induccion magnética By = po(Mg + Hy)

y del campo magnético, se debe cumplir que:
po(Ms + Hg) =7t He (1.5)

con lo cual, teniendo en cuenta las ecuaciones (1.2), (1.3), (1.4) y (1.5), el tensor

permeabilidad magnética o tensor de Polder del material ferrimagnético vendra dado

por:
poogs 0
E=p | —jk p 0 (1.6)
0 0 1
donde
Wolm,
no= 1+m (17)
0
Wy,

La ecuacién (1.6) es valida para ferritas magnetizadas hasta la saturacién cuando el
campo de anisotropia magnetocristalina es despreciable. En [21] se pueden encontrar

las expresiones del tensor permeabilidad magnética en los casos en que la ferrita esta
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parcialmente magnetizada y en que el campo de anisotropfa magnetocristalina no es
despreciable.

De acuerdo con los resultados obtenidos para (1.7) y (1.8), si la frecuencia angular
del campo magnético de AC es igual a la frecuencia natural wy aparece una resonan-
cia. En los YIGs esta resonancia suele producirse a frecuencias de microondas, y va,
acompanada de una fuerte absorciéon de la senal de microondas por parte de la ferrita,
mecanismo de pérdidas que se conoce como “resonancia ferrimagnética”’. Para tener
en cuenta el efecto de las pérdidas en el tensor de Polder, la frecuencia de Larmor wy

se sustituye por un valor complejo dado por [2]:
wo =+ wo + JpoY,AH/2 (1.9)

donde AH es el ancho de linea de la ferrita [2]. Cuanto menor es el valor de AH,
menor es el efecto de las pérdidas en la ferrita.

El tensor de Polder que aparece en la ecuaciéon (1.6) sélo es valido para el caso en
que el campo magnético que actia sobre la ferrita esta orientado en la direccién z. A
lo largo de este trabajo, se va a trabajar con ferritas en las cuales el campo magnético
interno Hg esti orientado arbitrariamente con respecto a los ejes coordenados, tal y
como se muestra en la fig. 1.1. En ese caso, el tensor permeabilidad se puede escribir

en términos de o y x y de los angulos 6y y ¢o de la fig. 1.1 como se indica:

Hee Hry Mz
Frg (0o, %0) = ko | pya fryy iy
[z fhoy  fhas
w4 (o — ) sen? 0y cos® ¢y o~ sen 2¢g sen® By + jk cos by
Bot sen 2¢ sen” By — jk cos By p+ (o — 1) sen? By sen? ¢y

B sen 20 cos ¢g + jrsen Oy sen ¢y “E sen 26 sen g — jk sen Oy cos ¢

K=l sen 20 cos g — jk sen B sen ¢y
Eo—£ sen 26, sen ¢ + jk sen by cos ¢y (1.10)
psen? Oy + po cos? by

donde los elementos de Ty (6, ¢o) se calculan aplicando una rotacion al tensor . de

la ecuacién (1.6), tal y como se muestra en las ecuaciones (1) a (4) de [29)].
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Figura 1.1: Orientacion del campo magnético de DC dentro de una ferrita.

Es preciso conocer el modulo de Hy para poder obtener los valores de p y &
(ecuaciones (1.7) y (1.8)) que se necesitan para calcular los tensores permeabilidad
B Y By (Po, ¢0) a través de las ecuaciones (1.6) y (1.10). No obstante, cuando se
tiene una muestra de ferrita de tamafio finito situada en el aire, el campo magnético
interno de la ferrita Hy en general no es igual al campo magnético externo He, que
es el que se puede medir. Afortunadamente, el campo interno y el campo externo se
pueden relacionar a través de la magnetizacion de saturacion mediante los llamados
factores desmagnetizantes aplicando las condiciones de contorno para H y B en las
superficies de separacion entre la muestra de ferrita y el aire [2].

A lo largo de este trabajo, se va a hacer uso de ldminas de ferrita cuyo espesor
es mucho menor que las dimensiones de su superficie. Para este caso concreto, si la
lamina estd magnetizada hasta la saturacion y sobre ella actiia un campo magnético
externo normal a su superficie (véase la fig. 1.2 en el caso en que #y = 6. = 0°),
aplicando la continuidad de la componente normal del vector induccién magnética,

se debe cumplir que:
[Ho| = [He| — |M;] (1.11)

Sin embargo, si el campo magnético externo es paralelo a la lamina (6, = 6, = 90°

en la fig. 1.2), se debe cumplir que:
|Hp| = |He| (1.12)

cuando se aplica la continuidad de las componente tangencial del campo magnético.
Cuando el campo magnético externo forma un angulo arbitrario 6, con la normal

a la lamina de ferrita y el campo magnético interno forma un angulo 6, con la normal
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(véase la fig. 1.2), al aplicar las condiciones de contorno, se obtienen las siguientes

relaciones entre el campo interno y el campo externo:

|He|cos6, = (|Ho| + |Ms]) cos by (1.13)
|Helsenf, = |Hg|senf, (1.14)

De estas dos ecuaciones, se pueden despejar 6y y |Hp| en funcion de [Mg], |He| y
f.. Esto es, podemos calcular el médulo y la orientacién del campo magnético interno
en términos de la magnetizacion de saturacion (que es una magnitud caracteristica de
cada ferrita), y en términos del médulo y la orientacién del campo magnético externo

(que son magnitudes que se pueden medir).

Z

Aee H
Ailre ¢

. S\
. Ferrit 9

errita H, \
Aire

Figura 1.2: Relacion entre el campo magnético externo, el campo magnético interno y la magneti-
zacion de saturacion para una lamina de ferrita magnetizada hasta la saturacién .

1.4. Propagaciéon de una onda plana en una ferrita
infinita

1.4.1. Propagacidn en la direccién del campo magnético. Rotacion

de Faraday

Consideremos una region infinita de ferrita en la que existe un campo magnético

de DC Hg = Hyz. Las ecuaciones de Maxwell en forma fasorial dentro la ferrita
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pueden escribirse como:

VxE = —jwly (6 =0° ¢0)]H (1.15)
VxH = J+ jweE (1.16)
V-E = 0 (1.17)
V-B = 0. (1.18)

Supongamos que por este medio se transmite una onda plana en direccién z cuyos
campos no dependen de las coordenadas x e y (esto es, 3/0z = 0/0y = 0). En ese

caso, los fasores del campo eléctrico y magnético tienen la forma:
E = Epe ¥ (1.19)
H = Hpe’# (1.20)

Existen dos soluciones linealmente independientes para el campo eléctrico de la

onda que se propaga por la ferrita [2|. Una de estas soluciones es:

E, = %(i—y)e—jﬂﬂ (1.21)
Br = wyelp+k) (1.22)

que corresponde a una onda plana polarizada circularmente a derechas. La otra solu-
cién también corresponde a una onda plana circularmente polarizada, pero a izquier-
das [2]:

E, = —2(x+7§)e?P* (1.23)
B = wye(p—k) (1.24)

Consideremos una onda linealmente polarizada que se propaga por la ferrita a lo
largo del eje z. Esta onda puede descomponerse como la suma de dos ondas, una
polarizada circularmente a derechas y otra a izquierdas. Dado que estas dos ondas se
propagan por la ferrita con distinta constante de fase (5, y £), el campo eléctrico de
la onda polarizada linealmente que se propaga por la ferrita tiene una expresion del
tipo:

b b z)]e~IBrhu)z/2 (1.25)

E= z) — ¥ sen( 5

[% cos(

& ﬂr—ﬁl
/3 5
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que es una onda polarizada linealmente cuyo plano de polarizaciéon rota a la vez que la
onda se propaga en direccion z. Este efecto no reciproco es conocido como “rotacién de
Faraday”. Obsérvese que S, y 3, dependen de u y & y, por tanto, del campo magnético

Hy que polariza la ferrita.

1.4.2. Propagacién en direccién perpendicular al campo. Birre-
fringencia
Estudiemos ahora el caso en el que el campo Hp se encuentra orientado en la

direccién x (8 = 90°, ¢y = 0°) y una onda plana se propaga en la direccién z. Para

este caso, el tensor permeabilidad tiene ]a formas:

1 0 0
Iy (90°,00)=m | 0 u  jr (1.26)
0 —1k 1

Se encuentran dos posibles soluciones para los campos de la onda de este problema.
Una corresponde a una onda polarizada linealmente, llamada onda “ordinaria”, para

la cual:

E, = JE,eiho* (1.27)
H, = —XFE,\/e/poe 7" (1.28)
Bo = wy/poe (1.29)

Noétese que esta onda tiene el campo magnético de AC paralelo al campo magnético
de DC Hyp. Teniendo en cuenta la expresion de la constante de fase 3y, se observa,
que la onda no se ve afectada por la presencia de la ferrita y se propaga por la ferrita
como lo harfa por un medio isétropo no magnético.

Sin embargo, la otra solucién, llamada onda “extraordinaria”, si se ve afectada por
la presencia de la ferrita. De hecho, el campo magnético de esta onda estd polarizado

elipticamente, y para esta onda se cumple que:
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E. = %Epe %7 (1.30)

H, = Ep\/%(erzj—“)e—jﬂez (1.31)

Be = wy/les ! (1.32)

he = wEE (1.33)
7’

Se observa que el campo magnético de AC tiene una componente en la direccion
de propagacién y otra componente perpendicular al campo magnético de DC Hp.
Ademas, como ya se ha comentado, en este caso la constante de propagacion si de-
pende fuertemente del modulo del campo magnético de DC.

La existencia de dos ondas distintas cuyas constantes de propagaciéon dependen
de la orientacién del campo magnético de AC relativa al campo magnético de DC da

lugar al fendbmeno conocido como “birrefringencia’”.

1.5. Propagaciéon de ondas magnetostaticas en una

lamina de ferrita

Cuando se estudia la propagacién de ondas guiadas por una lamina de ferrita,
para algunos valores de la frecuencia que dependen de la orientacion del campo Hp,
se puede utilizar la aproximacion magnetostatica donde H = —V1. Los modos de
propagacion que se obtienen al aplicar las correspondientes condiciones de contorno
se llaman Modos Magnetostaticos (MM). La principal aplicacién de los MM surge de
su longitud de onda pequena, que permite utilizarlos en dispositivos miniaturizados
tales como lineas de retardo, filtros y resonadores [27]. Los MM han sido estudiados
en detalle en [21] y las referencias que en ellos se citan.

En el estudio que nos proponemos hacer en la presente tesis, nos interesa conocer
cuiles son las bandas en las que los MM se pueden propagar. Se debe evitar trabajar
en estas bandas ya que la energia, en lugar de ser guiada por una linea microtira o

almacenada en un resonador, se pierde por culpa de la excitacion de estas ondas [57].
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Una ldmina de ferrita magnetizada en direccién normal a su superficie (6, = 0°
en la fig. 1.2) puede excitar un nimero infinito de Modos Magnetostaticos Directos
de Volumen (MMDV, conocidos como Forward Magnetostatic Volume Waves en la
literatura en inglés) que se propagan en todas direcciones por el interior de la lamina.

Estos MMDVs sélo aparecen en el rango de frecuencias|21]:

Jo=wo/2m < f < fi = Vwo (wo + wp) /27 (1.34)

En la fig. 1.3 se muestra el comportamiento de los tres primeros MMDV para una
lamina de ferrita situada sobre una lamina de dieléctrico. La superficie de la lamina

de dieléctrico que no esta en contacto con la ferrita esta metalizada.

1000

o ————

B/ko

200

T s Yy

25 fosp 35 4.0 45 5.0
Frecuencia(GHz)

Figura 1.3: Constante de fase normalizada de los tres primeros MMDYV frente a la frecuencia para
una lamina de ferrita sobre una lamina de dieléctrico metalizada. Los MMDV se propagan en los
sentidos +x y —x. hg = hy = 0,lmm, €4 = €5 = 15, uoHp =0.1 T, poM, =0.178 T, uoAH =0 T.

Cuando una lamina de ferrita estd magnetizada en el plano de la lamina (6, = 90°
en la fig. 1.2) se pueden excitar dos familias de modos magnetostaticos, dependiendo
de la direcciéon de propagacion de dichos modos relativa al campo magnético de DC.

Por un lado, se pueden excitar en general dos modos magnetostaticos de superficie
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Figura 1.4: Figura extraida de [30] donde se representan las caracteristicas de propagacion de los
MMS de una lamina de ferrita sobre una ldmina de dieléctrico metalizada. Los MMS se propagan
en sentido +z. hy =0.1mm, €4 = €5 = 15, poHo =0.05 T, poM, =0.175 T, poAH =0 T.

unidireccionales (MMS, conocidos como Magnetostatic Surface Waves), que se propa-
gan en direccion perpendicular a Hy y sentidos contrarios. Si las dos superficies de la
lamina de ferrita no est4n metalizadas ni existe un plano metélico en las proximidades

de dichas superficies, estos MMS apareceran en el rango de frecuencias:

Hh<f<fo=fo+ fm/2 (1.35)

siendo f,, = wp/27. Si alguna de las dos superficies de la lamina de ferrita esta

metalizada, el rango de frecuencias de los MMS aumenta, y pasa a ser:

hi<f<fs=f+[m (1.36)

Finalmente, si nos encontramos en una situacion intermedia, en la que las superficies
de la lamina de ferrita no estan metalizadas pero existe un plano metalico cercano a

alguna de esas superficies, el rango de frecuencias de los MMS pasa a ser:

h<f<fa (1.37)
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donde f; es una frecuencia comprendida en el intervalo:

fo<fa</[s (1.38)

En la figura 1.4, extraida de [30], podemos observar el comportamiento de la cons-
tante de propagacién de uno de los MMS en cada uno de los tres casos representativos
que hemos descrito: lamina de ferrita no metalizada (hy — o0), lamina de ferrita
metalizada (hq = 0) y la situacién intermedia (hy = 100 pm). Se observa que la
banda de frecuencia ocupada por el MMS varia en cada caso.

Cuando la Jamina de ferrita estd magnetizada en el plano de la lamina, ademas
de excitarse los MMS, también se puede excitar un nimero infinito de Modos Mag-
netostaticos de Retroceso de Volumen (MMRV, conocidos como Backward Volume
Magnetostatic Waves en la literatura en inglés), que se propagan en la direccion del
campo magnético de DC. Al igual que ocurre con los MMDV, los MMRYV s6lo apare-
cen en el rango de frecuencias fy < f < fi. En la fig. 1.5 se representan los tres
primeros modos de volumen de una estructura similar a la de la fig. 1.3, magnetizada

en este caso paralelamente a la lamina de ferrita.

Cuando la magnetizacién de la lamina de ferrita no es ni normal a la lamina
ni paralela (esto es, fy # 0° y 6y # 90° en la fig. 1.2), en la lamina de ferrita se
pueden excitar simultaneamente MMDV y MMRYV. En ese caso los MMRYV se excitan
en la banda de frecuencias fo < f < fy y los MMDV se excitan en la banda de

frecuencias fy < f < f1, siendo fy = \/wo(wo + wm sen26y) v 6y el angulo que forma
la magnetizacion con la normal a las superficies de la lamina. Esta cohabitacién de
los MMRYV y de los MMDV ha sido puesta de manifiesto en la fig. 1.6.
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Figura 1.5: Constante de fase normalizada de los tres primeros MMRYV frente a la frecuencia para
una lamina de ferrita sobre una limina de dieléctrico metalizada. Los MMRYV se propagan en los
sentidos +y y —y. hg = hy =0.1mm, ¢g = €5 = 15, poHo =0.1 T, poM,; =0.178 T, uoAH =0 T,
0o = 0°.

1.6. Sobre la bidireccionalidad de las lineas de trans-

mision sobre ferrita

Se define una linea de transmision (o una guia de ondas) bidireccional como aquélla
en la que para cada modo de propagacion en un sentido, existe otro modo de propa-
gacion en sentido opuesto con la misma constante de propagacion [58]. En general, las
lineas de transmision que contienen materiales no reciprocos (al utilizar sustratos de
ferrita, estamos dentro de este caso) no son bidireccionales. No obstante, estas lineas
si son bidireccionales cuando poseen ciertos elementos de simetria. En concreto, si
consideramos una linea de transmision sobre ferrita en la que los modos se propa-
gan en la direccion del eje z (por ejemplo, véanse las figs. 1.7 a 1.9), la linea sera

bidireccional si posee alguno de estos elementos de simetria [59, 60]:

» Reflexion especular con respecto a un plano perpendicular al eje .
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Figura 1.6: Constante de fase normalizada de los tres primeros MMRYV y los tres primeros MMDV
frente a la frecuencia para una lamina de ferrita sobre una lamina de dieléctrico metalizada. Los
MMDV y los MMRV se propagan en los sentidos +z y —2. hg = hy =0.1mm, ¢; = ¢; = 15,
,u,oHO =0.1 T, ,U,()Ms =0.178 T, /L()AH =0 T, 00 = 45°,

= Rotacién de 180° con respecto a un eje perpendicular al eje x.
= Inversion con respecto a un punto del eje z.

= Reflexion especular con respecto a un plano que contiene al eje z seguida de

inversion temporal.

A continuacién, vamos a ver cémo estos elementos de simetria ayudan a demostrar
la bidireccionalidad de algunas de las lineas microtira sobre ferrita que vamos a estu-
diar a lo largo de esta Memoria.

En la figura 1.7 se muestra una linea microtira sobre una ferrita magnetizada en
la direccién del eje de la tira. Se observa que al aplicar una reflexién especular con
respecto al plano z = 0 a una onda que se propaga por la linea en sentido +z, se
obtiene una onda que se propaga en sentido —z sin que se haya modificado el sustrato

soporte de la linea [59] Por tanto, esta linea de transmision es bidireccional.
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Figura 1.7: Reflexion especular con respecto al plano “z = 0” de una onda que se propaga por una
linea microtira sobre una lamina de ferrita magnetizada en la direccién del eje de la tira.

Una linea microtira sobre un sustrato de ferrita magnetizado en direccién normal
también es una estructura bidireccional. De hecho, si a una onda que se propaga por la
linea en sentido +z se le aplica una rotacién de 180° con respecto al eje z (figura 1.8),
se obtiene una onda que se propaga en sentido —z sin que se modifique el sustrato

soporte de la linea [59], lo cual justifica su bidireccionalidad.

Hy HYT
)2 g T Z g

Figura 1.8: Rotaciéon de 180° con respecto al eje “2” de una onda que se propaga por una linea
microtira sobre una lamina de ferrita magnetizada en direcciéon normal al plano de masa.

Otro caso de linea bidireccional es el de una linea microtira sobre sustrato de ferrita
en el caso en que el campo magnético de DC esté contenido en el plano que forman
el eje de la tira y la normal al plano de masa. Para demostrar la bidireccionalidad de
esta linea de transmisién, debemos aplicarle a una onda que se propaga por la linea
en sentido +z, primero una reflexiéon especular con respecto al plano y = 0 y después
una inversion temporal [60], tal y como se muestra en la figura 1.9. El resultado que
se obtiene es una onda que viaja en sentido —z por la misma linea microtira, lo cual

justifica la bidireccionalidad de esta linea.
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Figura 1.9: Reflexion especular con respecto al plano “y = 0” seguida de inversién temporal para
una onda que se propaga por una linea microtira sobre una lamina de ferrita magnetizada en una
direccién contenida en plano zz.



Capitulo 2

Caracterizacion de lineas microtira

sobre sustrato de ferrita

2.1. Introduccion

En este segundo capitulo comenzamos el estudio de las estructuras microtira sobre
sustrato de ferrita magnetizada. La estructura més sencilla que podemos estudiar es
una linea microtira infinita sobre sustrato de ferrita. Las lineas microtira fabricadas
sobre sustratos de ferrita magnetizada tienen una gran variedad de aplicaciones. Este
tipo de lineas de transmision han sido utilizadas para el disefio de transductores de
ondas magnetostaticas [57, 61, 62], desfasadores sintonizables y no bidireccionales
[55, 63, 64], aisladores de modo de borde [19], filtros sintonizables [65] y filtros de
ondas magnetostaticas sintonizables del tipo rechazo de banda [66] o paso de banda
[33].

En este capitulo se pretende construir un algoritmo para el calculo de la constante
de propagacion y de la impedancia caracteristica de lineas microtira fabricadas sobre
ferritas magnetizadas en una direccion arbitraria. Para ello, se va a utilizar el Método
de Momentos en el Dominio Espectral (MMDE). Se ha demostrado que el MMDE
es una herramienta muy 1til para el calculo de la constante de propagacion de lineas
microtira sobre sustratos multicapa que contienen ferritas magnetizadas en direccion

normal al plano de masa [19, 66|, en direccion paralela a la tira [57], y en direccion
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paralela al plano de masa y perpendicular a la tira [63, 65]. Ademés, el MMDE se
ha utilizado también para analizar lineas microtira sobre ferritas magnetizadas en
una direccion arbitraria [55, 45]. A pesar de que todas las referencias mencionadas
contienen resultados para la constante de propagacién de las lineas microtira, sélo
existe una referencia [55] en la que se calcula la impedancia de las lineas, estando
basado este calculo en la definiciéon voltaje-intensidad de corriente. De acuerdo con
las simulaciones 3-D llevadas a cabo en [67], la definicién 2-D méas adecuada para la
impedancia de una linea no es la de voltaje-intensidad sino la de potencia-intensidad.
Por ello, hemos utilizado esta altima definicion para el cilculo de la impedancia
caracteristica de las lineas microtira objeto de estudio en este capitulo.

A partir del algoritmo numérico elaborado, analizaremos en detalle las bandas de
frecuencias en las que es posible la transmisién a través de las lineas microtira sobre
ferrita, ya que existen bandas en las que se excitan MM en el sustrato soporte de las

lineas, y estos MM impiden la propagacién de modos ligados.

2.2. Formulacion del problema y analisis numérico

Las figuras 2.1.a, 2.1.b y 2.1.c muestran las secciones transversales de los tres tipos
de lineas microtira fabricadas sobre sustrato de ferrita que han sido estudiadas en este
capitulo. Debido a su interés practico, estas estructuras han sido las méas estudiadas
en la literatura (como ejemplos, véanse las referencias [12, 19, 65, 66]).

Supongamos que los campos electromagnéticos que pueden ser guiados por estas
estructuras tienen una dependencia temporal del tipo e/*. Asimismo, supongamos que
las tiras metalicas y el plano de masa son conductores ideales de espesor despreciable,
y que tanto el plano de masa como las laminas de ferrita y de dieléctrico se extienden
hasta infinito en las direcciones = e y. Las laminas de ferrita estin magnetizadas
en una direccion arbitraria dada por los dngulos 0y y ¢ de la fig. 1.1 , por lo que
el tensor permeabilidad magnética de dichas laminas tiene la forma general de la
ecuacién (1.10).

Sea v = a + jf la constante de propagaciéon de la onda que se propaga por las

lineas microtira de la fig. 2.1. En ese caso, la densidad de corriente superficial sobre
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Figura 2.1: Vistas laterales de lineas microtira impresas sobre una lamina simple de ferrita (a), sobre
una doble capa de ferrita/dieléctrico (b) y sobre una lamina dieléctrica con superestrato de ferrita

().
las tiras puede escribirse como:

i@ y) =3,W)e™ = (j )2 +Joy(m)F Je (2.1)

De la misma forma, podemos escribir el campo eléctrico transversal (al eje z) en
el plano z = hy donde se encuentran las tiras (téngase en cuenta que hy = hy en la

fig. 2.1.a, hs = hy + hq en la fig. 2.1.b y hy = hq en la fig. 2.1.c) como:

Et(x7y7 Z = hs) = Et,s(ya z = hs)eﬁfyx =
(Esx(y, 2 = he)& + Eg(y,z=hs)g )e " (2.2)

Sea G(z — 2,y — ¢/, z | 2/) la funcion de Green diddica que relaciona el campo
eléctrico con la densidad superficial de corriente en los sustratos multicapa con lamina

de ferrita y plano de masa que aparecen en la fig. 2.1. La matriz 3x3 G puede escribirse
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como:
_ G, G
G — —tt tz (2 3)
Gzt Gzz
donde Gy es una submatriz 2 x 2 de G que relaciona las componentes x e y del campo
eléctrico con las componentes x e y de la densidad de corriente, y a la que llamaremos
funcion de Green diadica transversal. De acuerdo con la definicién de Gy, los vectores

E((z,y,2 = hs) y j(z,y) de las ecuaciones (2.1) y (2.2) pueden relacionarse mediante

la ecuacién:

Et(l', Y,z = Zs) = Et,s(yaz = hs)e_’ym =

w/2 +oo ,
/ [/ Gu(z— 2, y—y,z=hs|2 =h,) e " dx’} i) dy (2.4
—w/2 LJ ~o0

Si calculamos la transformada de Fourier de (2.4) con respecto a la variable y y

suprimimos el factor e™* obtenemos la siguiente identidad:

Eis(ky,z = hy) = Gu(ke = —jv, ky, 2 = he| 2’ = hy) - jo(ky) (2.5)

donde Et,s(ky, z=hs)y js(ky) son las transformadas de Fourier de E;s(y, 2 = hs) y
Js(y) con respecto a la variable y, y étt(kx, ky,z = hs|2' = hs) es la transformada de
Fourier bidimensional de Gy(z,y, 2z = h, |2/ = hs) con respecto a las variables z e y.
A la matriz 2 x 2 étt(kz, ky,z = hs|z = hs) la Hamaremos Funcion Diadica de Green
Espectral (FDGE). Dicha matriz se puede calcular para los sustratos que aparecen
en la fig. 2.1 mediante el método descrito en el Apéndice A de esta Memoria.

Para calcular la constante de propagacion - de las lineas microtira de la fig. 2.1,
se ha aplicado el método de Galerkin en el dominio espectral [45]. De acuerdo con
este método, la funcion j,(y) que aparece en la ecuaciéon (2.1) se aproxima median-
te una combinacién lineal de funciones base conocidas j,.(y) (k = 1,...,N) cuya

transformada de Fourier sea analitica, esto es:

W) =" arig) (2.6)

k=1
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donde los coeficientes a, (kK = 1,...,N) son coeficientes escalares desconocidos a

priori. Si calculamos la transformada de Fourier de la ecuacion (2.6), se obtiene:

N
Js(ky) = Z sk (ky) (2.7)
k=1
Y si sustituimos (2.7) en (2.5), se llega a que:

N ~ i~
Eeo(ky, 2 =he) = Y axGulke = —j7,ky, 2 = hs| 2" = hs)jsr(ky) (2.8)
k=1

A continuacién, multiplicamos esta tltima ecuacién por el complejo conjugado de las
N funciones jsk(ky), e integramos las N ecuaciones resultantes con respecto a k, entre
—oo y +00. Como resultado de esa operacion, se obtienen integrales que contienen
integrandos del tipo (5% (k,))7 - ¢ 4(ky, 2 = hs). Todas esas integrales tienen un valor
nulo ya que al aplicarles la identidad de Parseval, se convierten en integrales sobre las
tiras metélicas de las lineas microtira que involucran al campo eléctrico transversal,
y éste es cero sobre las tiras ya que se ha supuesto que éstas son conductores ideales.
Por tanto, después de llevar a cabo las operaciones anteriormente mencionadas, se

llega al siguiente conjunto de ecuaciones lineales homogéneo:

 Au(Mar =0 (i=1,...,N) (2.9)

donde los coeficientes Ajx(7y) son los elementos de la matriz de Galerkin, y vienen

dados por:
+oo T ~ .
Ma) = [ () Gulhe =~ bz = bul# = h)-Tulk)dby  (210)

(,k=1,...,N)

Para que el sistema de ecuaciones (2.9) tenga solucion no trivial para un valor dado
de la frecuencia, el determinante de la matriz [A;;] debe ser cero, lo cual nos permite

encontrar una ecuacion de autovalores para la constante de propagacion 7y :

Det [Ag ()] = 0 (2.11)
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Las soluciones complejas de (2.11) proporcionan las constantes de propagacion com-
plejas de los distintos modos que se propagan por las lineas microtira. En este trabajo,
para resolver la ecuacién (2.11), se ha hecho uso del método de Muller [68].

Las funciones base que se han elegido para aproximar las dos componentes de
la densidad de corriente j (y) son funciones subseccionales, constantes para js(y) y

lineales para j,,(y). En concreto, estas funciones base se pueden escribir como:

1 “
€T <y <
Jau(y) = (y’“‘y’“) PSSO (2.12)
0 Y<Yr-1 O Y>Uk
(k’ =1..., M)
. 2(y—Yr—m—1) -~ <y <
J Wre—M+1—Yr—n—1) Y- M —Yr—M—1) Y Ye—M-1 <Y < YoM
Jaly) = J (yk—M+1"yi(—yJI\€41A1/I;E;k_—yIL+1—yk—~M) Y Yk=M <Y < Yk—M+1 (2.13)
0 Y <Yk-m-1 0 Y > Yp—m+1

(k=M+1,...,2M —1=N)

donde yp = —w/2 < y1 < ... < yy-1 < Yy = +w/2. En este trabajo las funciones
subseccionales de las ecuaciones (2.12) y (2.13) han sido colocadas mas densamente en
las proximidades de los bordes de las tiras metalicas (esto es, en las proximidades de
y = FTw/2 en las figs. 2.1.a a 2.1.c) para conseguir una aproximacién mas precisa del
comportamiento singular de la densidad de corriente en dichos bordes. Concretamente,
los puntos y; (i = 1,..., M) que definen los limites de los intervalos en que toman
valores no nulos las funciones subseccionales se han elegido de acuerdo con la ley [69]:

w 2t —-M

vi= sen(rm i

) (i=1,...,M) (2.14)

De acuerdo con la eleccién de funciones base que se ha realizado en (2.12) y (2.13),
para calcular los elementos de la matriz de Galerkin que aparecen en (2.10), es nece-
sario evaluar numéricamente (2M — 1)? integrales infinitas con respecto a k,, siendo
N = (2M —1) el namero total de funciones base. Para obtener resultados precisos en

el calculo de v, se ha utilizado en general un valor de M comprendido entre 9 y 15.
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Esto quiere decir que el calculo de la constante de propagacion requiere determinar
numéricamente un gran nimero de integrales con limites infinitos cuyos integrandos
decaen lentamente a cero cuando |k,| — oco. El calculo directo de todas estas inte-
grales requiere un elevado tiempo de computacion si se desea calcular las integrales
con la suficiente precision. Con el fin de acelerar el calculo de estas integrales, cada
una de las contribuciones de (2.10) se ha expresado como suma de tres integrales,
una en el intervalo —oo < k, < —k, otra en el intervalo —ki" < k, < +ki" y otra
en el intervalo +ki* < k, < +00, siendo k" = 7/hmin y siendo Ami, el mas pequefio
de los espesores de las capas de dieléctrico y ferrita que aparecen en la fig. 1.a (esto
es, fmin = min(hys, hg)). A continuacion, la FDGE étt(kx = —jv,ky,z = hs| 2 = hy)
ha sido sustituida en los intervalos —co < k, < —kf* y +ki* < k, < 400 por expre-
siones interpolantes asintoticas analiticas que se obtienen siguiendo el procedimiento
descrito en el Apéndice B. Como resultado de estas operaciones, las integrales de

(2.10) han adoptado la forma:

_k:;h ~ T ~int ~
Ai(y) = / (‘]:l(ky)) ) Gtt,—(km = —Jvky, 2= 2’ = hy) 'jsk(ky)dky +

‘it T ~ -
/ (Zz(ky)) ) Gtt(kx = =77, ky,z =72 = hS) 'jsk(ky)dky +

__kth
ky

oo o T _~int ) , ~
/k . ( si(ky)> : Gtt,+(km = =17 ky,z =z = hs) 'Jsk(ky)dky (2-15)
g

(G k=1,...,N)

Gracias a la eleccion realizada de las funciones base y al uso de las expresiones
interpolantes para la FDGE, las integrales con limite infinito que aparecen en (2.15)
pueden expresarse como combinaciones lineales de las funciones seno y coseno in-
tegral, tal y como se muestra en el Apéndice C. Esto permite obtener dichas inte-
grales en forma cerrada. Por su parte, las integrales de (2.15) extendidas al interva-
lo —ki" < k, < +k!* han sido obtenidas numéricamente mediante cuadraturas de
Gauss—Legendre con poco gasto computacional ya que el intervalo en que se realizan
dichas integrales es finito y varios 6rdenes de magnitud mas pequeno que el que es
necesario utilizar en el cdlculo numérico directo de las integrales de (2.10) para una

precisiéon dada.
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Una vez conocido el valor de 7, es posible resolver el sistema de ecuaciones (2.9)
para obtener los coeficientes indeterminados ay (kK = 1,..., N), y a partir de estos
coeficientes, es posible obtener expresiones para j,(y) y de Es(ky) haciendo uso de (2.6)
y de (2.7).

Por otro lado, las transformadas de Fourier con respecto a la coordenada y de los
campos eléctrico y magnético que existen en torno a las lineas microtira de la fig. 2.1
pueden ser obtenidas mediante relaciones algebraicas que involucran a funciones de
Green diadicas espectrales (similares a la que aparece en la ecuacion (2.5)) en términos
de la funcién vectorial :jvs(ky). Una vez conocidas las transformadas de Fourier de los
campos eléctrico y magnético, es posible obtener la potencia que transportan las
lineas microtira y, a partir de la potencia, es posible calcular la impedancia de dichas
lineas. De hecho, si llamamos E(z,y, z) = Es(y, 2)e™" y H(z,y, 2) = Hy(y, 2)e " a
los campos eléctrico y magnético que existen alrededor de las lineas de transmision
de la fig. 2.1, y llamamos Es(ky,z) = Esx(ky,z):% + E’sy(ky,z)z) + Esz(ky,z)é y
ﬁs(ky, z) = ﬁsw(kzy, 2)& + ﬁsy(ky, 2)g + flsz(ky, z)Z a las transformadas de Fourier
de E4(y, z) y Hy(y, 2) con respecto a la variable 3, a partir de la identidad de Parseval,
es posible demostrar que la potencia que transportan las lineas se puede calcular a

partir de la integral:

p = = ~2aw/+°° /+oo (B by, ) Hz k. 2) -
= 47T6 - ) sy\ Ry, sz\ Py

e o]

Eoo(ky, 2)H, (ky, z)) dz} dk, (2.16)

En el marco de este trabajo se han podido obtener expresiones de las funciones
vectoriales Es(ky, 2)y INL(k’y, z) que han permitido realizar la integral con respecto a
z de la ecuacién (2.16) en forma cerrada, lo cual ha supuesto un importante ahorro
de tiempo de computacion en el célculo de la potencia. La integral con respecto a k,
de (2.16) ha sido realizada numéricamente.

Una vez calculada la potencia, la impedancia caracteristica de las lineas se obtiene

mediante la ecuacion:

7 = (2.17)
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donde I representa la intensidad de corriente que circula por las lineas, dada por:

w/2
r= [ iew-s d (2.18)

—w/2
2.3. Resultados numeéricos

2.3.1. Comprobaciéon del método numérico

En las tablas 2.1 y 2.2 se comprueba la convergencia del algoritmo descrito en el
apartado anterior con respecto al nimero de funciones base utilizado para aproximar
la densidad de corriente. La tabla 2.1 presenta las constantes de fase y las impedancias
del modo fundamental de una linea microtira no bidireccional, construida con una
lamina de ferrita sin pérdidas magnetizada en sentido +y. La tabla 2.2 presenta las
constantes de fase y atenuacion de una linea microtira bidireccional, construida con
una lamina de ferrita con pérdidas magnetizada en sentido +z. Para 2M — 1 = 21
las constantes de propagaciéon han convergido en cuatro cifras significativas, y la
impedancia caracteristica en tres cifras significativas. Como se muestra en la tabla
2.2, los resultados que se obtienen con nuestro método tienen buena concordancia con
los obtenidos en [57, 45]. Sin embargo, la tabla 2.2 presenta un patrén de convergencia
mas estable que el que se presenta en [45]. Esto nos indica que las funciones base con
las que se aproxima la densidad de corriente en nuestro algoritmo son mas apropiadas
que las utilizadas en [57, 45|, que son polinomios de Chebyshev multiplicados por
funciones que dan cuenta de las singularidades de borde.

En las figs. 2.2.ay 2.2.b se comparan nuestros resultados para la constante de fase y
la impedancia de una linea microtira no bidireccional con los obtenidos en [55]. Existe
muy buena concordancia en las constantes de propagaciéon ya que la diferencia entre
ambos conjuntos de resultados nunca excede el 0.5%. Sin embargo, la concordancia
no es tan buena en el caso de las impedancias, donde las discrepancias estan alrededor
de un 6 %. Estas diferencias se atribuyen a que en [55] se utiliza la definicion voltaje-
intensidad para el calculo de la impedancia, mientras que en nuestro caso se utiliza la

definicién potencia-intensidad. Nétese que la diferencia entre las impedancias de las
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| CM 1) [ B ke [ ZH() [ B [he [ Z~() ]

5 2.705 | 48.03 | 2.542 | 48.17
7 2709 | 47.65 | 2.545 | 47.79
9 2.711 | 47.46 | 2.547 | 47.61
11 2.712 | 47.36 | 2.547 | 47.50

13 2.712 | 47.29 | 2.5648 | 47.44
15 2.713 | 47.25 | 2.548 | 47.39
17 2713 | 47.22 | 2.549 | 47.36

19 2.713 | 47.20 | 2.549 | 47.34
21 2.714 | 4718 | 2.549 | 47.32
23 2714 | 47.17 | 2.549 | 47.31
25 2.714 | 47.16 | 2.549 | 47.30

Tabla 2.1: Patrén de convergencia con el namero de funciones base de la constante de fase y
la impedancia de las ondas que se propagan a lo largo de “+x” y “-x” en una linea microtira
no bidireccional como la de la fig. 2.1.b. (w = 0.1 mm, hy = hy =0.1 mm, ¢; = ¢; = 15,
/J/()Ho =0.1 T, /LoMS =0.178 T, /l,oAH =0 T, f =5 GHZ, 90 = 900, ¢0 = 900).

] (2M - 1) | B(mm™1) I a(mm_l)—’

5 0.3641 | 0.1059

7 0.3637 | 0.1055
9 0.3635 | 0.1050
11 0.3633 | 0.1047
13 0.3632 | 0.1045
15 0.3631 | 0.1044
17 0.3630 | 0.1043
19 0.3630 | 0.1043
21 0.3630 | 0.1042
23 0.3630 | 0.1042
25 0.3630 | 0.1042
[57] 0.36 0.11
[45] 0.3628 | 0.1041

Tabla 2.2: Patrén de convergencia con el niimero de funciones base de la constante de fase
y la constante de atenuacién de una linea microtira como la de la fig. 2.1.c construida con
una lamina de ferrita con pérdidas (w =0.3 mm , hq =1.27 mm, hy =2.03 mm, e; =10.2,
€ =17.5, poHy =0.0144 T, poM, =0.2267 T, noAH =0.03 T, f =3.2 GHz, 6§, = 90°,
¢ = 0°).
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ondas de ida y de vuelta nunca excede el 1% segin nuestros calculos. Este hecho
puede ser muy 1til a la hora de adaptar una linea no reciproca de este tipo con otra
linea de transmisién reciproca.

En las figs. 2.3.a y 2.3.b se analiza como cambian las constantes de fase y las
impedancias de una linea microtira con ferrita al variar la orientacién del campo
magnético de DC en el interior de la ferrita. Se puede observar que los cambios de
ambas magnitudes estin en un rango entre un 3% y un 5%, tanto para 6, como
para ¢y, suponiendo que se mantienen fijos tanto la frecuencia como el moédulo del
campo magnético interno. En estas mismas figuras se comparan nuestros resultados
con los resultados que presenta [70]. Al igual que en el caso de las figs. 2.2.a y 2.2.b,
la concordancia es mucho mejor en los valores de la constante de propagacién que en

los de la impedancia.
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Figura 2.2: Constantes de fase normalizadas (a) e impedancias (b) de las ondas de ida y vuelta
de lineas microtira no bidireccionales como las mostradas en las figs. 2.1.b y 2.1.c (w =1.016 mm,
ha = hy =0.254 mm, €5 =12.9, ¢4 =12.6, poHo =0.0275 T, o M, =0.275 T, o AH =0 T) en funcién
de la frecuencia. Comparacion de nuestros resultados (lineas discontinuas y lineas de puntos) con
los obtenidos en [55] (+ y x).
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Figura 2.3: Constantes de fase normalizadas e impedancias de las ondas de ida y vuelta de una linea
microtira no bidireccional como la mostrada en la fig. 2.1.c (w =1.016 mm, hq = hy =0.254 mm,
€q =12.9, €5 =12.6, uoHo =0.0275 T, poM, =0.275 T, o AH =0T, ) en funcion de 8y (a) (¢o = 30°)
y de ¢ (b) (fp = 90°). Comparacién de nuestros resultados (lineas continuas y discontinuas) con
los resultados de [70] para la constante de fase (+ y x) y para la impedancia (® y ®).
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2.3.2. Estudio de la constante de fase y de la impedancia

Una vez comprobada la convergencia del algoritmo descrito en el apartado 2.2
y una vez comparados los resultados que proporciona dicho algoritmo con otros re-
sultados publicados en la literatura, haremos un estudio detallado y sistematico del
comportamiento de la constante de fase y de la impedancia de las lineas microtira

mostradas en la fig. 2.1.

10 12

Frecuencia(GHz)

Figura 2.4: Representacion de la constante de fase normalizada de las lineas microtira de la fig. 2.1
(w=01mm, hg=nhy =01mm,eg =ep =15, uoHy =0.1 T, pioM,; =0.178 T, g AH =0 T) frente
a la frecuencia. La banda rallada es la zona donde no es viable la transmisién.

En la fig. 2.4 se presentan resultados para la constante de fase de una linea mi-
crotira fabricada con una ldmina de ferrita magnetizada en direcciéon normal al plano
de masa. La simetria de estas lineas de transmision hace que dichas lineas sean bidi-
reccionales (como se explicod en el apartado 1.6 del capitulo anterior). La banda de
frecuencias rallada es la banda fy < f < fi definida en la ecuacién (1.34). En esta
banda la propagacion no es viable debido a que la constante de atenuacion alcanza
un valor muy elevado. Como las lineas microtira analizadas en la fig. 2.4 no tienen
pérdidas, este fendmeno se atribuye a la excitacion de un nimero infinito de Modos

Magnetostaticos Directos de Volumen (MMDYV). Un analisis riguroso de la constante
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de propagacién de una linea microtira con ferrita en la banda de propagacion de
MMDV es muy complicado ya que en las integrales infinitas en k, de la ecuacién
(2.10) hay que deformar el camino de integracién por encima del eje real del plano
complejo de k, alrededor de los infinitos polos que tiene la FDGE (véase la figura
3 de [71]). Sin embargo, si la lamina de ferrita tiene pérdidas y las pérdidas son
suficientemente altas, los polos de la FDGE quedan por debajo del eje real en el
plano complejo £, de forma que el camino de integraciéon puede coincidir con este eje
(véase la figura 2 de [71}) y éste es, precisamente, el caso que puede analizar nuestro
algoritmo. Teniendo en cuenta este hecho, en la fig. 2.5 se muestran los resultados
obtenidos con nuestro algoritmo para las constantes de fase y atenuacion de una linea
microtira construida con una lamina de ferrita con pérdidas (AH # 0) en una banda

de frecuencias que incluye la banda de MMDV.

7 , , 3.0
| > wAH=0.001T — B/k, |L
6 —’,—~<’MH=0.001T ——-a/ko 25
/ 90=¢0_ o

1
4.5 5.0

| ! |
20 25 3.0 35 4.0
Frecuencia(GHz)

Figura 2.5: Constantes de fase y atenuacion normalizadas en funcion de la frecuencia para una linea
microtira como la de la fig. 2.1.b, fabricada con una lamina de ferrita con pérdidas (w =0.1 mm,
hq = hy =0.1 mm, e = ey =15, poHo =0.1 T, poM, =0.178 T).

En la figura 2.5 se puede comprobar que dentro de la banda fy < f < fi, la

constante de atenuacion alcanza un valor mucho mayor que el que alcanza fuera de
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esta banda, lo que indica que las pérdidas de transmision en esta banda no se explican
unicamente por las pérdidas de la ferrita sino, sobre todo, en términos de pérdidas
por ondas de fuga. Se observa que fuera de la banda de propagacion de MMDYV, el
comportamiento de la constante de fase en los casos sin pérdidas de la fig. 2.4 es
similar al que presenta la constante de fase en los casos con pérdidas de la fig. 2.5.
Finalmente, hay que destacar que en la figura 2.4 las variaciones de la constante
de fase con la frecuencia son mayores en las lineas microtira del tipo mostrado en las
figs. 2.1.a y 2.1.b. Esto es debido a que el campo electromagnético de una microtira
se concentra principalmente entre la tira metélica y el plano de masa, con lo cual, en
las lineas de las figs. 2.1.a y 2.1.b. la lamina de ferrita ejerce un efecto mucho mayor
sobre la propagacién que en la linea de la fig. 2.1.c ya que en ésta tltima, la 14mina

de ferrita estd por encima de la tira metéalica.

B/ko

4 6 8 10 12
Frecuencia(GHz)

Figura 2.6: Representacion de la constante de fase normalizada de las lineas microtira de la fig. 2.1
(w=0.1mm, hg = hy =0.1 mm, ¢4 = €5 =15, ugHy =0.1 T, poM, =0.178 T, uoAH =0 T) frente a
la frecuencia. La banda rallada es la zona donde no es viable la transmision.

La figura 2.6 muestra los resultados obtenidos para la constante de fase de las tres

lineas microtira de la fig. 2.1 cuando la lamina de ferrita est4 magnetizada en direccién

de la tira. La simetria de estas estructuras hace que las lineas sean bidireccionales
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[59, 60]. La banda de frecuencias rallada f; < f < f3 es la que aparece en la ecuacion
(1.36), y se corresponde con la banda donde no es viable la propagacién. Al igual
que en el caso anterior, hemos obtenido resultados para la constante de propagacién
con nuestro algoritmo en esta banda utilizando una ldmina de ferrita con pérdidas.
Los resultados obtenidos indican que en la banda f; < f < f; la transmision esta
altamente atenuada, lo cual se atribuye a la excitacién de Modos Magnetostaticos de
Superficie (MMS). Sin embargo, los resultados obtenidos en la banda fo, < f < f3
deberian ser distintos ya que los MMS sblo se pueden propagar en una parte de
esta banda para los sustratos soporte de las lineas de las figs. 2.1.b y 2.1.c (véase la
ecuacion (1.37). Pues bien, para cualquiera de las tres configuraciones de la figura
2.1, se obtienen resultados para la constante de propagacién compleja en la banda
fo < f < f3 que no convergen cuando aumentamos el nimero de funciones base.
Este fenomeno ha sido previamente mencionado en [45] (véase la tabla II de esta
referencia para f=4.5 GHz). A la vista de estos resultados, llegamos a la conclusion
que las lineas microtira de la fig. 2.1 no propagan ni modos ligados ni modos de fuga
[71] en la banda de frecuencias fo < f < fs, siendo este resultado independiente
de las pérdidas de la lamina de ferrita. Para clarificar el diferente comportamiento
observado en las bandas f, < f < fo vy fo < f < f3, hemos dibujado en la fig.
2.7 la forma que tiene la densidad de corriente sobre la tira metalica de una linea
microtira sobre sustrato simple de ferrita (fig. 2.1.a) a las frecuencias f =5.2 GHz
<f2 =5.29 GHzy f =5.4 GHz >f, =5.29 GHz. El perfil de la densidad de corriente
a f=5.2 GHz es el perfil de un modo propagativo (aunque sea un modo de fuga). Sin
embargo, el perfil del modo que se encuentra a f=5.4 GHz no tiene sentido fisico
(véase también la fig.6 de [45]). Los autores de [57] comentan que las lineas microtira
del tipo analizado en la fig. 2.6 tienen impedimentos para la propagacién en la banda
fo < f < fz, pero no dan una explicacién clara al fenémeno. En [45] los problemas
de propagacion se atribuyen a una mala eleccion de las funciones base con las que
se aproxima la densidad de corriente. Una posible explicacién para los problemas de
propagacion citados consiste en suponer que en la banda fo < f < f3 se excita
un modo magnetostatico de superficie unidireccional en la direccion del eje y en la

interfase ferrita—tira metalica, de forma que la energia electromagnética se concentra
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alrededor de uno de los bordes de la tira metalica (en concreto, el borde izquierdo

para el caso de la fig. 2.7.b), y esto impide que haya propagacién en el eje z.
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Figura 2.7: Componente z normalizada de la densidad de corriente sobre la tira metalica de una linea
microtira como la de la fig. 2.1.a para dos valores diferentes de frecuencia: f =5.2 GHz (a) y f =5.4
GHz (b) (w =0.1 mm, hy =0.1 mm, ¢4 = €5 =15, poHo =0.1 T, poM, =0.178 T, ppAH =0.25 T).
Se han usado 2M — 1 = 29 funciones base para la aproximacién de la densidad de corriente sobre la
tira.

En la fig. 2.8 se muestran los resultados para las constantes de fase de las ondas
de ida y vuelta de las tres lineas microtira de la figura 2.1 cuando la lamina de ferrita
estd magnetizada en sentido +y. Esta orientacion del campo magnético de DC en
la ferrita produce propagacién no bidireccional. Se observa que la variacién de la
constante de fase con la frecuencia en este caso es mucho menor que en las figuras 2.4
y 2.6. Para explicar este hecho, basta tener en cuenta que el campo magnético de AC
en las lineas microtira de la figura 2.1 estd predominantemente orientado en direccién
paralela al eje y, y que esta direccién coincide con la direccidon del campo magnético
de DC utilizado en la fig. 2.8, con lo cual el efecto de la ferrita sobre la propagacion
debe ser pequeno a la vista de los comentarios que siguen a las ecuaciones (1.27) a
(1.29) del capitulo 1. La banda de frecuencias en la que no es viable la propagacion
en las lineas microtira analizadas en la fig. 2.8 es la banda fy < f < fi, lo cual se
atribuye a que estas lineas excitan Modos Magnetostaticos de Retroceso de Volumen

(MMRV) en la citada banda de frecuencias. Hay que resefiar que para las tres lineas
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microtira estudiadas en la figura 2.8 se pueden encontrar un gran nimero de modos
unidireccionales [45] en la banda f1 < f < f35. Esto es debido a que estos modos estan

exclusivamente ligados a la existencia de la interfase ferrita—tira metalica [30].
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Figura 2.8: Representacion de la constante de fase normalizada de las lineas microtira de la fig. 2.1
(w =0.1 mm, hg = hy =0.1 mm, e = €5 =15, pugHy =0.1 T, poM,; =0.178 T, uoAH =0 T) frente a
la frecuencia. La banda rallada es la zona donde no es viable la transmision.

En la figura 2.9 se analiza la variacion de la banda donde no es viable la propa-
gacion en las lineas microtira analizadas en la figura 2.4 cuando la orientacion del
campo magnético de DC en el interior de las laminas de ferrita cambia progresiva-
mente desde el eje z hasta el eje z en el plano z—z (¢¢ = 0°), manteniéndose constante
el modulo de dicho campo magnético. Podemos observar que existe una transicion
suave desde la banda de frecuencias fy < f < f; hasta la banda f; < f < fs. Se
obtienen resultados similares cuando cambiamos la orientaciéon del campo magnético
de DC desde el eje y hasta el eje = (es decir, cuando variamos el angulo ¢y de la fig.
1.1 manteniendo constante 6y = 90°).

Utilizando el algoritmo numeérico que hemos construido, hemos encontrado que
las lineas microtira con el campo magnético de DC contenido en el plano z — 2z son

bidireccionales (lo cual esta de acuerdo con las argumentos de simetria que se dieron
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en el apartado 1.6 de esta Memoria). Sin embargo, la bidireccionalidad se pierde tan
pronto como el campo magnético DC tiene una componente en el eje y (es decir, en

el momento en el que ¢y # 0°).
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Figura 2.9: Variacién de la banda de frecuencia en que la propagacion no es viable para las lineas
microtira de la fig. 2.1 (w =0.1 mm, hq = hy =0.1 mm, ¢g = €5 =15, puoHp =0.1 T, pgM, =0.178
T, oA H =0T, ¢¢9 =°) conforme el campo magnético de DC dentro de la lamina de ferrita cambia,
de la direccién z a la direccién z en el plano z—=z.

En las figuras 2.10.ay 2.10.b se representan las constantes de fase y las impedancias
de las tres lineas microtira de la fig. 2.1 en funcién del modulo del campo magnético
de DC H, para un valor fijo de la frecuencia (f=8 GHz). En todos los casos se supone
que la lamina de ferrita del sustrato estd magnetizada en direccién normal al plano
de masa. Se observa que existe un intervalo de valores de Hy en los que se excitan los
MMDV y no es viable la transmisiéon. A partir de la ecuacion (1.34), es facil demostrar

que este intervalo es:

Hyy = /(M/2)2 + (21 f [ 1ioy)? — M, /2 < Hy < Hys = 270 f /1oy (2.19)

Las figuras 2.10.a y 2.10.b muestran claramente que tanto la constante de fase

como la impedancia de las lineas microtira analizadas pueden ser sintonizadas en un
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amplio rango de valores variando el médulo del campo magnético de DC, especial-
mente en los casos en los que la lamina de ferrita se encuentra entre la tira y el plano
de masa (esto es, en los casos de las lineas microtira de las figs. 2.1.a y 2.1.b). Estas
lineas de transmision tienen una aplicacién potencial en el disenio de desfasadores y
filtros sintonizables.

En las figs. 2.11.a y 2.11.b se repite el estudio realizado en las figs. 2.10.a y 2.10.b
para el caso en que la orientacion del campo magnético de DC es paralela a las tiras
metalicas de las lineas microtira (eje z en la fig. 2.1). En este caso, la banda de
frecuencias en la que no es viable la propagacién es la banda Hyy = 27 f /oy — Ms <
Hy < Hyy, que es la banda donde se excitan MMS. Si comparamos los resultados de
las figs. 2.10.a y 2.11.a, se observa que la sintonia de la constante de fase es mayor en la
fig. 2.11.a, esto es, en el caso en que el campo magnético esté orientado paralelamente
a la tira metélica de las lineas microtira. Sin embargo, la capacidad de sintonia de la
impedancia observada en las figs. 2.10.b y 2.11.b es similar para las dos orientaciones

del campo magnético estudiadas.



48 Capitulo 2. Caracterizacion de lineas microtira sobre sustrato de ferrita

]
0.0 0.1 0.3 04

0|.2
1o Ho(T)
(b)

Figura 2.10: Representacion de la constante de fase normalizada y la impedancia de las lineas mi-
crotira de la fig. 2.1 (w =0.1 mm, hq = hy =0.1 mm, g = €5 =15, poM; =0.178 T, poAH =0 T,
f=8 GHz) frente al médulo del campo magnético de DC. La banda rallada es la zona donde no es
viable la transmision.
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Figura 2.11: Representacién de la constantes de fase normalizada y de la impedancia de las lineas
microtira de la fig. 2.1 (w =0.1 mm, hg = hy =0.1 mm, e = €5 =15, poM, =0.178 T, jpAH =0 T,
f=8 GHz) frente al médulo del campo magnético de DC. La banda rallada es la zona donde no es
viable la transmisién.
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2.4. Conclusiones

En este capitulo hemos descrito un algoritmo para el calculo de la constante de
propagacién y la impedancia caracteristica de lineas microtira fabricadas en sustratos
multicapa con laminas de ferrita. Este algoritmo es rapido y preciso.

Los resultados obtenidos muestran que existen bandas de frecuencia en la que no
es viable la transmision en lineas microtira fabricadas con laminas de ferrita magneti-
zadas. La aparicion de estas bandas estd intimamente ligada a la excitacion de modos
magnetostaticos, y la posicion de las bandas depende del médulo y de la orientacion
del campo magnético de DC en el interior de las ferritas.

Se ha demostrado que tanto la constante de propagacién como la impedancia de
las lineas pueden ser sintonizadas en un amplio rango de valores mediante cambios en
el modulo del campo magnético que polariza las laminas de ferrita. La capacidad de
sintonfa es alta cuando la lamina de ferrita esta entre la tira y el plano de masa, y se
reduce mucho cuando la lamina de ferrita aparece como superestrato. La sintonia es
maxima para los casos en que la orientacion del campo magnético de DC es paralela
a la tira metalica de las lineas o es normal al plano de masa, y minima cuando la

orientacion es paralela al plano de masa y perpendicular a la tira metéalica.



Capitulo 3

Analisis de resonadores microtira

sobre sustrato de ferrita

3.1. Introduccion

Los resonadores parche en tecnologia microtira pueden usarse como antenas o co-
mo componentes de osciladores y filtros en circuitos integrados de microondas. Aunque
los parches méas utilizados son los de geometria rectangular o circular, se ha demostra-
do que parches de otras geometrias tales como el anillo rectangular [72], el parche con
forma de H [72] y el parche con forma de meandro [73] pueden ser muy fitiles porque
proporcionan una importante reduccién de tamano con respecto a los parches conven-
cionales para una frecuencia de resonancia dada (lo cual tiene aplicacion en el disefio
de agrupaciones de antenas, de antenas para sistemas de comunicacién personal, etc.).

A la hora de fabricar parches resonantes microtira, la utilizacién de sustratos de
ferrita constituye una alternativa interesante frente a los sustratos dieléctricos. Esto
es debido a que la frecuencia de resonancia de los parches sobre sustratos de ferrita
puede ser sintonizada mediante variaciones en el m6dulo del campo magnético que
polariza la ferrita. Este hecho ha dado pie a que se construyan con parches sobre
ferrita tanto filtros rechazo de banda sintonizables [74] como filtros paso de banda
sintonizables [12, 65]. Ademads, diversos experimentos han mostrado que se puede

cambiar la frecuencia de operacién de antenas parche en microtira sobre sustratos de
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ferrita ajustando el campo magnético de DC que polariza a las ferritas |35, 37).
Teniendo en cuenta los puntos anteriormente expuestos, en este tercer capitulo
presentamos un algoritmo numérico riguroso para el calculo de la frecuencia de re-
sonancia y el factor de calidad de parches microtira sobre sustrato de ferrita de una
amplia gama de geometrias. En dicho algoritmo el campo magnético de DC que po-
lariza a las ferritas puede estar arbitrariamente orientado. Al igual que en el capitulo
anterior, el algoritmo disefiado para el andlisis de parches sobre ferrita estd basado
en el MMDE [75, 76]. Este método numérico ya ha sido aplicado anteriormente para
analizar parches en microtira resonantes de geometrias circular y rectangular sobre
ferritas magnetizadas en direcciéon normal al plano de masa [51, 74, 77]. Como ya
se vio en el capitulo anterior, la utilizaciéon del MMDE permite dar cuenta de forma

rigurosa del efecto de los MM.

3.2. Formulacién del problema y anilisis numérico

La fig. 3.1 muestra un parche microtira de forma arbitraria y esquinas en angulo
recto, impreso sobre un sustrato de ferrita de permitividad relativa £; y espesor hy.
Hemos elegido este sustrato entre los tres utilizados en el capitulo anterior (véanse las
figs. 2.1.a, 2.1.b y 2.1.c) porque, como ya hemos comprobado, con este tipo de sustrato
el efecto de la lamina de ferrita sobre las corrientes de la metalizacion es mayor que
con los sustratos que contienen laminas de ferrita y dieléctrico simultdneamente (esto
es, con los sustratos de las figs. 2.1.b y 2.1.c). Con vistas al analisis numérico del
parche de la fig. 3.1 que se va a llevar a cabo en este capitulo, supondremos que el
parche metalico y el plano de masa son conductores ideales de espesor despreciables, y
que tanto el plano de masa como la lamina de ferrita se extienden hasta infinito en las
direcciones z e y. Asimismo, supondremos que el campo magnético de DC en la lamina
de ferrita estd arbitrariamente orientado en una direccién dada por los dngulos 0y y ¢q
de la figura 1.1. Ademaés, supondremos que los campos de AC existentes en la region
del parche tienen una dependencia temporal del tipo €/“t (donde w es compleja para
dar cuenta de las pérdidas del parche por radiacion), que serd suprimida de ahora en

adelante. En esas condiciones, el tensor permeabilidad de la lamina de ferrita tendra
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la forma general mostrada en la ecuacion (1.10) del capitulo 1.

V4

809 uo

Figura 3.1: Parche microtira con esquinas en dngulo recto sobre sustrato de ferrita.

Sea S la superficie del parche de la fig. 3.1, sea j(z,y) la densidad superficial de
corriente existente en el parche bajo condiciones de resonancia y sea Gy (z—2', y—v/, 2|
2’ la funcion diddica de Green transversal de la lamina de ferrita metalizada por una
cara, que es la misma que aparece en las ecuaciones (2.3) y (2.4) del capitulo 2. El
campo eléctrico transversal E(z,y,2) = F.(z,y,2)& + E,(z,y,2)g creado por la

corriente sobre el parche se puede escribir en funcién de j(z,y) como:

Et(xyy) Z) = —G—tt(x“—xl7y_ylaz|2,: hf) )
Sl
&' ) dx'dy (3.1)
Como se ha supuesto que la superficie metalica S es un conductor ideal, el campo
eléctrico transversal es cero sobre dicha superficie. Haciendo uso de esta condiciéon
de contorno en (3.1), se obtiene la siguiente Ecuaciéon Integral de Campo Eléctrico
(EICE) para j(z,y):

Gulz—2,y—9y,z= helz' = hg) - j(2',y)da'dy = 0
S/
(z,y) €S (3.2)
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Para resolver esta EICE, al igual que en la ecuacion (2.6) del capitulo 2, la densidad
de corriente desconocida j(z,y) se ha aproximado mediante una combinacion lineal

de funciones base conocidas j.(z,y) (k=1,...,N):

i@y) =) adyle,y) (33)

Para las funciones base j.(z,y) (k = 1,..., N), se han elegido funciones subsec-
cionales del tipo “tejado” (en la literatura en inglés se conocen como rooftops [78, 79])

dadas por:

donde N, es el namero de funciones utilizadas para aproximar la componente x de la
densidad de corriente, N, = N — N, es el nimero de funciones base utilizadas para
aproximar la componente vy, y & e ¥ son las coordenadas z e y del punto medio de la
k—ésima funcion base. Por su parte, las funciones Tp(z,y) y T,(x,y) de (3.4) y (3.5)

vienen dadas por:

_ I=l wy
T, (z, y) w2l < Iy <5 (3.6)
0, |z|> w06 |y| >
e 0, ly|>w,olz|>2

Las funciones base de las ecuaciones (3.4) y (3.5) nos permiten aproximar la
corriente de parches de forma muy variada, siempre y cuando los dngulos de las
esquinas sean angulos rectos.

Para el calculo de los coeficientes ax(k = 1,..., N), hemos introducido la ecuacion
(3.3) en la EICE (3.2), y a continuaciéon, hemos aplicado la versién Galerkin del
método de momentos. El resultado final obtenido al aplicar el método de momentos
ha sido un sistema homogéneo de ecuaciones lineales para ax(k = 1,...,N), que
puede escribirse:

N
k=1
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donde los elementos de la matriz de Galerkin I';; vienen dados por:

Pig (w) = / (HERN)EE [ Gu(z -2,y —y,2=hy|2' = h; w)-
s s
Je(@,y) dx' dy'] dz dy (i,k=1,...,N) (3.9)

Al igual que ocurre con la ecuaciéon (2.10), en la ecuacion (3.9) hemos escrito
explicitamente la dependencia de I';; y Gy con la frecuencia angular w, ya que nuestro
objetivo al analizar el resonador de la fig. 3.1 es precisamente el calculo de w. El

sistema homogéneo de ecuaciones lineales (3.8) tendra soluciéon no trivial cuando:
Det [Ty (w)] =0 (3.10)

La ecuacion (3.10) constituye una ecuacion de autovalores para w, a partir de la
cual se pueden obtener las frecuencias de resonancia y los factores de calidad de los
modos resonantes del parche de la fig. 3.1. Concretamente, sea wy,, = 2r(f/"+j f") la
m—ésima raiz compleja de Det [I';; (w) ]. En ese caso, f[* es la frecuencia de resonancia
del m-ésimo modo resonante del parche microtira de la figura 3.1 y Q,, = f/2f™
el factor de calidad de dicho modo resonante |75, 76]. Las raices complejas wy, se han
obtenido aplicando el método de Muller [68].

Aunque las anteriores ecuaciones proporcionan un método sencillo para el calculo
de las frecuencias de resonancia y de los factores de calidad del parche microtira de
la figura 3.1, el calculo de las entradas de la matriz de Galerkin I'jx(w) mediante
la ecuacion (3.9) es muy prolijo ya que el calculo numérico de la funcién diddica de
Green transversal Gy (z—2',y—v', 2 = hs| 2’ = hy; w) para cada par de valores z — 2’
e y — ¢ es una tarea que requiere un tiempo de CPU muy elevado. Para superar esta
dificultad, los coeficientes I'jx(w) se han calculado mediante una expresion alternativa
en el dominio espectral (obtenida a partir de la aplicaciéon de la identidad de Parseval

a la ecuacion (3.9)) dada por:

) = o [ [ (k)

472 J_
: [Ctt(km,ky,zz hel2 = hy; w) -]k(kx,ky)] dk, dk,  (3.11)
(G,k=1,...,N)
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donde jj;(kw,ky) (¢ = 1,...,N) son las transformadas de Fourier bidimensionales
de las funciones base j,(z,y) (: = 1,...,N) con respecto a las variables = e y, y
étt(kzx, ky,z = hg|2" = hy) representa la transformada de Fourier bidimensional de
attN(:c, Y,z = hy |2 = hs) (esto es, de acuerdo con lo que hemos visto en el capitulo

2, Gy (ks ky,z = hg |2 = hy) representa la FDGE del sustrato de ferrita con plano

de masa que aparece en la fig. 3.1).

Dado que los integrandos de las integrales dobles infinitas de (3.11) decaen lenta-
mente a cero cuando |k,| — ooy |k,| — oo, el calculo directo de todas esas integrales
requiere un gasto muy elevado de tiempo de computacién. Este gasto es mucho mayor
que el requerido para calcular las integrales de (2.10) ya que mientras que las integrales
de (2.10) son integrales simples, las integrales de (3.11) son integrales dobles (téngase
en cuenta que mientras que el problema resuelto en el capitulo 2 es un problema
bidimensional, el problema que se trata de resolver en el capitulo 3 es un proble-
ma tridimensional, lo cual da lugar a que aumente la complejidad del procedimiento
numérico). Pues bien, en el marco de este trabajo se ha elaborado una técnica especi-
fica para acelerar el célculo de las integrales de (3.11). Esta técnica de aceleracion del
calculo de las integrales es quizés el aspecto computacional mas importante de esta
tesis ya que los coeficientes I';x(w) no s6lo aparecen en este capitulo sino también en
los capitulos 4 y 5, y su célculo rapido y preciso es una cuestion fundamental. De
hecho, es muy importante que no sélo se reduzca el tiempo de computacién sino que
ademas, no se pierda precision.

El primer paso de la técnica de aceleracién se basa en sustituir las variables es-
pectrales cartesianas de integracion de (3.11) por variables espectrales polares k, y
kg (k; = k,coskys y k, = k,senky), con lo cual se pasa de tener dos integrales
con limites infinitos a tener una sola integral con limites infinitos como se muestra a

continuacion [80]:

1 2w oo T
T, = 7 :
(@ = g [ (k)
[Gtt(k,,,k¢,z= hil2 = hys ) - Julk, ko)| ok dby  (3.12)
(i k=1,...,N)
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En la ecuacién anterior, para cada uno de los valores de kg del intervalo 0 <
ks < 2m, C es un camino de integracién en el plano complejo k, que esta situado por
encima de los polos y de los puntos de rama de Gy (k,, ky, 2 = hy |2’ = hy; w) [81],

tal y como se muestra en la figura 3.2.

1 m(x,)

Plano k,

Punto de
rama ™

Polos
xx Re(ky)

o »__>
Cortes de ‘:.’z,“& \ Camino de
rama integracién (C)

Figura 3.2: Camino de integracion utilizado para el calculo de las integrales de la ecuacién (3.12) en
el plano complejo k,.

El segundo paso para acelerar el calculo de las integrales se basa en utilizar una
expresion interpolante asintotica analitica de la FDGE en términos de la variable
espectral k,. Esta expresion interpolante es valida en el intervalo kf)h =T/hf <k, < oo

y puede escribirse [47]:

~int

Gilkp kg, 2 = hel2' = hjw) =~ Gy (kp ks, 2z = hg|2 = hyw) =

Yo~ 2k
k> Aulks,w) - Tiot ( k; —1> (3.13)
k=1

donde las funciones T _;(e) son polinomios de Chebyshev de primera especie de grado
k — 1. Los detalles relacionados con la obtencién de la expresiéon interpolante de la

ecuacion (3.13) se explican en el Apéndice B.

Teniendo en cuenta la expresion interpolante (3.13), la integral con respecto a k,
de la ecuacion (3.12) se puede reescribir como suma de dos integrales, una con limites

finitos y otra con limite infinito, tal y como se indica a continuacion:
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1 2 k:’,h — T
T, = Sk .
zk(w) ) 0 {»/O(C) (-]z (kpa ¢>))

[ﬁtt(’% kosz = hy|2 = hy;w) - jx(k, ka&)J kpdk, +

+00 =, T ~int ,
/k <.]i (km kqb)) ' !:Gtt (kmkaﬁ’z = hf|z = hﬂw) )

th
P

Ge(kgy kg)| Kok } i (k=1,...,N)  (3.14)

Aunque las integrales con limites finitos en el plano complejo k, que aparecen en
(3.14) no pueden ser obtenidas en forma cerrada, estas integrales barren un intervalo
relativamente pequefio y pueden ser calculadas numeéricamente con poco gasto com-
putacional. En cuanto a las integrales infinitas en k,, la particular eleccion realizada
de las funciones base y el uso de la expresion interpolante (3.13) permiten que estas
integrales se pueden obtener en forma cerrada o cuasi—cerrada utilizando las técni-
cas que se describen en el Apéndice C de esta Memoria. Finalmente, para calcular
las integrales con respecto a la variable k,, basta llevar a cabo cuatro cuadraturas de
Gauss—Legendre de 80 puntos en los intervalos (n—1)7/2 < kg < nr/2 (n = 1,2,3,4).
El uso combinado de todos estos procedimientos de célculo permite obtener los coe-
ficientes I'yx(w) a través de la ecuacion (3.14) de forma rapida y precisa.

Se han calculado los tiempos necesarios para obtener los valores de Det[I';; (w)] con
tres cifras significativas en el analisis de los resonadores que aparecen en el siguiente
apartado, tanto en el caso en que se utiliza directamente la ecuacién (3.12) para
obtener los coeficientes I'y,(w) como en el caso en que se utiliza la ecuacién (3.14). Se
ha comprobado que los tiempos de CPU empleados en el primer caso son dos 6rdenes
de magnitud superiores a los empleados en el segundo caso, lo cual demuestra la
eficiencia de la técnica de aceleracion de calculo de integrales que se ha descrito.

El algoritmo de cdlculo de integrales infinitas que hemos construido se puede
modificar facilmente para obtener resultados de estructuras con sustratos multicapas y
de estructuras que poseen diferentes parches acoplados (situados en el mismo plano del
sustrato multicapa o en sustratos distintos). Estas ventajas se pondran de manifiesto

més claramente en los dos capitulos siguientes donde se hace uso del algoritmo citado
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para analizar circuitos y antenas sobre sustrato de ferrita que poseen una complejidad

mucho mayor que la de la estructura de la fig. 3.1.

3.3. Resultados numéricos

Las figuras 3.3.a a 3.3.c muestran los tres tipos de parches microtira con esquinas
en angulo recto fabricados sobre un sustrato de ferrita (parche rectangular, parche con

forma de H y parche con forma de meandro) que hemos analizado en este capitulo.

y A A

vy ALY

N
O
ka

v

W

WS

&

5
zZ (J% > *112'3/—- 2:7' X
(c)

Figura 3.3: Vista desde arriba de parches microtira de diferentes formas: forma rectangular (a);
forma de H (b); forma de meandro (c).

v

3.3.1. Comprobaciéon del método numeérico

Con vistas a comprobar la validez del algoritmo numérico descrito en el apartado
anterior, en la tabla 3.1 hemos comparado los resultados que se obtienen con este

algoritmo en el limite no magnético (M; = AH = H, = 0) para las frecuencias
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N (613 B (€117
Modo | Expts.[79] | Este Trabajo | Este trabajo
m=1 4.71 4.77 56.8
m=2 6.86 6.89 111
m=3 9.46 9.53 35.8
m=4 10.8 10.8 66.9
m=>5 13.6 13.7 82.5
m—6 15.2 15.3 48.9
m=7 17.4 17.5 82.9

Tabla 3.1: Frecuencias de resonancia y factores de calidad de los siete primeros modos
resonantes de un parche microtira sobre dieléctrico (hy =0.7874 mm, ef =2.33, M; = AH =
Hy =0, I; = w; =20 mm). Comparacién entre las frecuencias de resonancia obtenidas con
nuestro algoritmo y los resultados experimentales obtenidos en [79] para los picos de seccion
radar de dicho parche.

de resonancia de los siete primeros modos de un parche microtira rectangular sobre
sustrato dieléctrico con los resultados experimentales que aparecen en la figura 4 de
[79] para los picos de resonancia de la seccién radar de dicho parche. Podemos verificar
que las diferencias entre los dos conjuntos de datos estan siempre por debajo del 1.5 %.
En la tabla 3.1 también aparecen los valores obtenidos con nuestro algoritmo para los

factores de calidad de los modos resonantes estudiados.
En las tablas 3.2.a y 3.2.b se comprueba, la convergencia del método descrito en el

apartado anterior con respecto al ntimero de funciones base N utilizadas para aproxi-
mar la densidad de corriente. En particular se presentan resultados para los cinco
primeros modos resonantes de un parche rectangular impreso sobre una lamina de
ferrita que estd magnetizada, bien en la direccién z (tabla 3.2.a), bien en la direc-
cién = (tabla 3.2.b). Podemos comprobar que mientras que las diferencias entre los
resultados obtenidos para NV = 24 y los obtenidos para N = 264 estan dentro de un
5%, las diferencias entre los casos N = 112 y N = 264 se encuentran alrededor de
un 0,8 %. Esto nos indica que son suficientes unas 100 funciones base para obtener
un resultado fiable para las frecuencias de resonancia de los cinco primeros modos.
Podemos comprobar, igualmente, que para un namero fijo de funciones base, la pre-

cision en los valores obtenidos para la frecuencia de resonancia disminuye conforme
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o = o = 0°
Modo fmn(GHz)
(mn)| N=24 | N=112 | N =256

(1,0) | 7.466+0.043 | 7.352-+j0.042 | 7.312+j0.042
0,1) | 11.73+j0.053 | 11.58+j0.051 | 11.53+j0.051

(
(1,1) | 13.17+j0.021 | 12.88+j0.021 | 12.81+j0.021
(2,0) | 16.63-+j0.046 | 16.00+j0.039 | 15.90+j0.038
(0,2) | 19.51+0.017 | 18.71+j0.018 | 18.57+j0.018
(a)

6o = 90° ¢ = 0°
Modo fi"(GHz)
(mn)| N=24 | N=112 | N =256

(1,0) |9.358+30.020 [ 9.265+j0.019 | 9.236+j0.019

) | 10.011j0.068 | 9.844+j0.066 | 9.790+j0.065
1,1) | 13.63+j0.029 | 13.43+j0.022 | 13.37+j0.021
2,0) | 16.35+j0.044 | 15.65+j0.036 | 15.53+j0.035
0,2) | 19.89-+j0.054 | 19.12+j0.043 | 18.99-+j0.041

(b)

Tabla 3.2: Patrones de convergencia de las frecuencias de resonancia complejas de los cinco
primeros modos de un parche rectangular sobre ferrita magnetizada en direccién z (a) y en
direccién z (b) con respecto al numero de funciones base utilizadas en la aproximacion de
la densidad de corriente N (w; =4 mm, [y =5.5 mm, hy =0.6 mm, ¢ =12.8, puoHp =0.036
T, poMs=0.178 T, poAH =0 T). Los modos se han numerado siguiendo la notacién del
modelo de pared magnética.

aumenta el orden del modo. La razon de este hecho es que cuanto mayor es el modo,
mas oscilante es la forma de la corriente en el parche, con lo cual, resulta mas dificil
aproximar dicha corriente. Por otro lado, los valores del factor de calidad se obtienen
con menor precisiéon que los de frecuencia de resonancia porque la parte imaginaria
de los resultados de las frecuencias de resonancia complejas es dos o tres 6rdenes de
magnitud menor que la parte real, y el error que se comete en el calculo de la parte
imaginaria es mayor que el que se comete en el calculo de la parte real. Atn asi, los

valores de dicha parte imaginaria presentan un buen patrén de convergencia.

En las tablas 3.3.a y 3.3.b se vuelve a cotejar la validez del método numérico
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bo = o = 0°
Modo | Yang et al.[82] | Este trabajo | Este trabajo
(mn) | f™(GHz) | f™(GHz) Qun
(1,0) 7.36 7.31 87.1
0,1) 11.6 115 114
(1,1) 12.9 12.8 312
(2,0) 15.8 15.9 209
(0.2) 185 18.6 519
(a)
90 = 900; qb() =0°
Modo | Yang et al.[82] | Este trabajo | Este trabajo
(mn) | f™(GHz) | f™(GHz) Qrn
(1,0) 9.22 0.24 241
(0,1) 9.75 9.79 75.2
(1,1) 13.6 13.4 326
(2,0) 15.4 15.5 222
(0,2) 19.0 19.0 232

(b)

Tabla 3.3: Frecuencias de resonancia y factores de calidad de los cinco primeros modos reso-
nantes de un parche rectangular sobre ferrita magnetizada en direcciéon z (a) y en direccion
z (b). (w1 =4 mm, [y = 5.5 mm, hy = 0.6 mm, e; =12.8, poHy =0.036 T, poM, =0.178
T, poAH =0 T). Los modos se han numerado siguiendo la notacién del modelo de pared
magnética. Comparacién entre nuestros resultados para la frecuencia de resonancia y los
resultados numéricos obtenidos en [82] para los picos de seccion radar del parche.

utilizado, comparando las frecuencias de resonancia obtenidas con nuestro algoritmo
para un parche rectangular sobre ferrita con los resultados numéricos publicados por
Yang et al. [82] para los picos de resonancia de la seccién radar de dicho parche. Se
puede verificar que las diferencias entre los dos conjuntos de resultados estan siempre
en torno al 1,5 %. Estas tablas también muestran los resultados obtenidos con nuestro

algoritmo para los factores de calidad de los modos resonantes del parche analizado.
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3.3.2. Sintonia de las frecuencias de resonancia en un parche

rectangular

En la fig 3.4 se presentan resultados para la frecuencia de resonancia de los tres
primeros modos resonantes de un parche microtira rectangular sobre ferrita magne-
tizada normalmente al plano de masa. En la figura las frecuencias de resonancia se
representan en funciéon del modulo del campo magnético de DC. Esta figura es anélo-
ga a la que aparece en |51] para las frecuencias de resonancia de un parche microtira
circular sobre ferrita magnetizada normalmente al plano de masa. Al igual que ocurre
en [51], en la fig. 3.4 existe una banda de frecuencias fo < f < fi en la que no se
producen resonancias debido a la excitacion de MMDYV en dicha banda de frecuencias.
Este hecho da lugar a que las frecuencias de resonancia de todos los modos resonantes
aparezcan por encima y por debajo de la banda de frecuencias de los MMDYV, al igual
que ocurre en [51]. En la fig. 3.4 también se observa que las frecuencias de resonancia
de los tres modos analizados pueden ser sintonizadas en un amplio rango de frecuen-
cias variando el campo magnético de DC, tal y como predicen los resultados de [35].
En concreto, la frecuencia de resonancia del modo fundamental (m = 1,n = 0) puede
ser sintonizada méas de un 50 % cuando cambiamos puoHy de 0 a 0.4 T, tanto por

encima como por debajo de la banda de MMDV.

La figura 3.5 muestra las frecuencias de resonancia de un parche como el de la
figura 3.4 en el que el sustrato de ferrita estd magnetizado en direcciéon y (véase la
figura 3.3.a). Dado que algunas de las frecuencias de resonancia representadas en la fig.
3.5 estan situadas dentro de las bandas en las que se excitan modos magnetostéaticos
(véase el apartado 1.5), al igual que hicimos con la fig. 2.5 en el capitulo anterior, para
poder obtener estas frecuencias correctamente se han incluido pérdidas en la ferrita
(AH # 0). De esta manera, se consigue que los polos de la FDGE asociados a estos
modos magnetostaticos se mantengan siempre por debajo del camino de integracion C
de la ecuacion (3.12) (dado que la posicién de estos polos es muy dificil de controlar
porque su parte real puede llegar a tener valores muy altos, la mejor manera de
asegurar que los polos estén por debajo de C' es introducir pérdidas suficientes en la

ferrita para que la parte imaginaria de los polos sea negativa).



64 Capitulo 3. Analisis de resonadores microtira sobre sustrato de ferrita

18
1| — m=Ln=0
16 [ mpm -
14 7| = ol e L
12 —_ -~ - TR
) ] - T
E 10_ ..-r”” ...........................
Qo i
o~ 8 | q
e R
4 _] N e
2 _ /,
i | | ' I . | |
0 0.1 0.2 0.3 o

HoH(T)

Figura 3.4: Frecuencias de resonancia de los tres primeros modos resonantes de un parche rectan-
gular sobre ferrita magnetizada normalmente (w; =5 mm, {3 =6.5 mm, hy =1.27 mm, e; =15,
oM =0.178 T, poAH =0.001 T, 8y = ¢o = 0°). Los modos se han numerado siguiendo la no-
tacién del modelo de pared magnética. La banda de frecuencias rayada corresponde a la banda de
propagacién de los MMDYV.

Para poder explicar el comportamiento de las frecuencias de resonancia en la
figura 3.5, vamos a clasificar los modos resonantes estudiados en dicha figura en tres
tipos: modos en los que la direccién de la componente principal de la corriente sobre
el parche coincide con la direccién del campo magnético de DC —segin la notacién
del modelo de pared magnética, estos modos son el modo m = 0,n = 1 y el modo
m = 0,n = 2-, modos en los que la direcciéon de la componente principal de la
corriente es perpendicular a la del campo magnético de DC —modos m = 1,n = 0
y m = 2,n = 0- y modos que tienen componentes importantes de la corriente en
ambas direcciones —éste es el caso del modo m = 1,n = 1-. Como ya hemos dicho,
en los modos m = 0,n = 1y m = 0,n = 2 la corriente estd predominantemente
dirigida en la misma direccién que el campo magnético de DC (figura 3.6.a), y en
consecuencia, el campo magnético de AC es predominantemente perpendicular al

campo magnético de DC. Esto quiere decir que, al igual que le ocurre a la linea
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Figura 3.5: Frecuencias de resonancia de los cinco primeros modos resonantes de un parche rectan-
gular sobre sustrato de ferrita magnetizado en direccién y (w1 =5 mm, /; =6.5 mm, hy =1.27 mm,
€5 =15, uoMs =0.178 T, poAH =0.001 T, 6y = ¢9 = 90°). Los modos se han numerado siguiendo
la notacién del modelo de pared magnética. Las bandas de frecuencias rayadas corresponden a las
bandas de propagacién de los MMRV y MMS.

microtira analizada en la fig. 2.6 (para la cual el campo magnético de DC era paralelo
a la tira metalica), en estos modos la interaccién del campo magnético de AC del
resonador con el campo magnético de DC de la ferrita es maxima, lo cual explica
que estos modos resonantes tengan una gran sintonia (de hecho, la frecuencia de
resonancia del modo m = 0,7 = 1 puede ser sintonizada en méas del 60 % al variar
poHy de 0 a 0.4 T, tanto por encima como por debajo de la region de MM). Como
ya vimos en la fig. 2.6, la corriente de los modos m = O,n = 1y m = 0,n = 2
excita MMS en la banda f; < f < f3, lo cual justifica por qué las frecuencias de
resonancia de estos modos no entran en la banda f; < f < f3; pero en cambio si
entran en la banda de excitacion de MMRV fy; < f < f;. En cuanto a los modos
m=1,n=0y m = 2n = 0, en este caso la corriente estd predominantemente
dirigida en direccién perpendicular al campo magnético de DC (figura 3.6.b), con lo
cual, el campo magnético de AC es predominantemente paralelo al campo magnético

de DC. Por tanto, al igual que ocurre con la linea microtira analizada en la fig. 2.8
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(para la cual el campo magnético de DC era paralelo al sustrato y perpendicular a la
tira metalica), la interaccion entre los campos magnéticos de AC y DC es débil, lo que
provoca que estos modos resonantes se vean muy poco afectados por las variaciones
de poHy y sean muy poco sintonizables. Como vimos en la fig. 2.8, la corriente de los
modos m = 1,n =0y m = 2,n =0 va a excitar MMRV en la banda fy < f < fi,
y podemos comprobar que las frecuencias de resonancia de estos modos no entran
en la banda fy < f < fi pero en cambio si entran en la banda de excitacién de
MMS f; < f < f5. Finalmente, el modo m = 1,n = 1 estudiado en la figura 3.5 es
un modo en el que las componentes z e y de la corriente son del mismo orden de
magnitud, con lo cual, el comportamiento de las frecuencias de resonancia de este
modo resonante es un hibrido del comportamiento de las frecuencias de resonancia de
los modos m = 0,n =1y m = 1,n = 0. De hecho, puede observarse que este modo
posee mayor capacidad de sintonia que el modo m = 1,n = 0 pero menor capacidad

de sintonia que el modo m =0,n = 1.
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Figura 3.6: Direccién predominante de las corrientes superficiales del parche de la fig. 3.5 para los
modos resonantes m = 0,n # 0 (a) y m # 0,n =0 (b).

Para corroborar la explicacién dada al comportamiento de alguno de los modos
resonantes estudiados en la fig. 3.5, en la figura 3.7 comparamos nuestros resultados
numéricos para las frecuencias de resonancia de un parche microtira cuadrado sobre
sustrato de ferrita magnetizado en direccién y con medidas publicadas en [83]. La
concordancia entre los resultados numéricos y experimentales es buena. Las diferen-
clas se encuentran, en media, dentro de un 2% para los modos m =0,n =1y m =

0,n = 2,y alrededor del 4 % en el caso del modo m = 0,n = 3. Fijense bien los lectores
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que las frecuencias de resonancia experimentales de los tres modos analizados penetran
dentro la banda de MMRYV, pero, sin embargo, no ocupan en ningin caso la banda
de MMS. Ademés, las resonancias de los tres modos aparecen, tal y como predice la
simulacion, por encima y por debajo de la banda de MMS. Hay que anadir que en el
intervalo de frecuencias estudiado en la fig. 3.7 nuestro algoritmo detecta la presencia
de otros modos resonantes cuyas frecuencias de resonancia no han sido representadas
en la figura (compérese la fig. 3.7 con la fig. 3.5). Sin embargo, las frecuencias de
resonancia de estos modos resonantes no aparecen entre los resultados experimentales
presentados en [83], lo cual se atribuye a que el mecanismo de alimentacién utilizado

en las medidas no fue capaz de excitar dichos modos resonantes.
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Figura 3.7: Frecuencias de resonancia de tres modos resonantes de un parche cuadrado sobre sustrato
de ferrita magnetizado en direccion y (w1 = {3 =9.525 mm, hy =0.508 mm, €5 =11.41, uo M, =0.0985
T, poAH =0.001 T, 8y = ¢g = 90°). Los modos se han numerado signiendo la notacién del modelo
de pared magnética. Las bandas de frecuencias rayadas corresponden a las bandas de propagacion
de los MMRV y MMS. Comparacién de nuestros resultados numéricos (lineas continua, de guiones
y de puntos) con los resultados experimentales que aparecen en [83] (X, + ¥y ®).

En la fig. 3.8 mostramos las frecuencias de resonancia de los tres primeros modos
de un parche microtira rectangular sobre ferrita en el caso en que el campo magnético

de DC forma un angulo de 45° con la normal al plano de masa. El modo resonante con
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mas capacidad de sintonfa es el m = 0,n = 1 ya que el campo magnético de AC que
produce la corriente superficial de este modo es predominantemente perpendicular
al campo magnético de DC. Los otros dos modos no son tan sintonizables porque
en estos modos existe una componente importante del campo magnético de AC que
es paralela al campo magnético de DC. En principio, el sustrato soporte del parche
estudiado en la fig. 3.8 permite la propagacion de los tres tipos de MM de los que
hemos hablado en el capitulo 1 (MMRV, MMDV y MMS). Pues bien, se observa

que las frecuencias de resonancia de los modos resonantes estudiados penetran en
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Figura 3.8: Frecuencias de resonancia de los tres primeros modos resonantes de un parche sobre
sustrato de ferrita magnetizado a 45° con la normal (w; =5 mm, l; =6.5 mm, hy = 1.27 mm, €f =15,
puoMs =0.178 T, ugAH =0.001 T, §y = 45°,¢9 = 90°). Los modos se han numerado siguiendo la
notacién del modelo de pared magnética. Las bandas de frecuencias rayadas corresponden a las
bandas de propagacién de los MMRV, MMDV y MMS.

la banda de excitacion de MMRV (fy < f < fy = \/wo (wo +wm/2)/27) y en la
banda de excitacion de MMS f, < f < f; (siendo f4 < f3), tal y como ocurre con
las frecuencias de resonancia de los modos resonantes estudiados en la fig. 3.5. En
cambio, las resonancias no entran dentro de la banda de MMDV f, < f < fi, tal y

como ocurre con las frecuencias de resonancia de los modos resonantes estudiados en

la fig. 3.4.
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3.3.3. Frecuencias de resonancia y factores de calidad de par-

ches de diferentes geometrias

En la tabla 3.4 se muestran las dimensiones que deben tener los parches de las
figura 3.3.a a 3.3.c para que la frecuencia de resonancia del modo fundamental valga
3 GHz 6 10 GHz en el caso en que el sustrato soporte de los parches es un dieléctrico.
Podemos comprobar que el parche rectangular es el que ocupa mas espacio, que el
siguiente es el parche con forma de H y que, finalmente, el parche con forma de
meandro es el que ocupa menos espacio. Por tanto, se aprecia claramente que los
parches con forma de H y con forma de meandro pueden servir para reducir el tamano
del resonador para una frecuencia de resonancia dada. No obstante, esta reduccion de
tamano tiene lugar a costa de un aumento del factor de calidad y, por tanto, de una

disminucién del ancho de banda de la resonancia.

3 GHz 10 GHz
Forma del Parche | [; (mm) | L, (mm) | @
Rectangular 33.3 139 9.67 37.7
Forma de H 17.7 2,24 - 103 5.54 322
Meandro 873 1229-10%| 3.11 1,84 - 103

Tabla 3.4: Longitudes y factores de calidad de parches de diferentes formas cuyo modo
fundamental resuena a 3 GHz y a 10 GHz. En todos los casos se ha utilizado hy =0.635
mm, e =2.33, M; = AH = Hy =0 y wy = (10/13)l;. Para el parche con forma de H:
la = (9/11)l1 y wy = (4/9)w;. Para el parche con forma de meandro: Iy = (1/11)l; y
wo = (1/9)11)1

En las figuras 3.9.a y 3.9.b se representan las frecuencias de resonancia y factores
de calidad de los modos fundamentales de resonancia de tres parches sobre ferrita
de diferentes formas: rectangular, forma de H y forma de meandro. Para los tres
parches el sustrato de ferrita estd magnetizado en direccién normal al plano de masa.
Asimismo, la superficie que ocupan los tres parches (dada por {; x w;) es la misma.
Como cabe esperar a partir de los resultados obtenidos en la tabla 3.4, el parche con
forma de meandro tiene una frecuencia de resonancia menor a la de los otros dos y

un factor de calidad generalmente mayor. Las frecuencias de resonancia de los tres
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parches analizados pueden ser sintonizadas en un amplio rango de valores variando el
modulo del campo magnético de DC, tanto para frecuencias por encima de la banda
de MMDV como por debajo. El parche con forma de H es el que mayor capacidad
de sintonia tiene por encima de esta banda (alrededor de un 70 %) mientras que por
debajo de esta banda, el de mayor sintonia es el parche rectangular (alrededor de un
50 %).

En las figuras 3.10.a y 3.10.b se representan las frecuencias de resonancia del modo
fundamental de tres parches sobre sustrato de ferrita con las formas indicadas en las
figs. 3.3.a a 3.3.c. En la fig. 3.10.a se estudia el caso en que el sustrato de ferrita
estd magnetizado en la direccién y, y en la fig. 3.10.b, el caso en que el sustrato esta
magnetizado en la direccién x. Tanto en el caso del parche rectangular como en el
caso del parche con forma de H, las frecuencias de resonancia de la fig. 3.10.a se ven
débilmente afectadas por el modulo del campo magnético de DC, lo cual significa
que las corrientes en estos parches estan predominantemente orientadas en direccion
z (esto es, en direccion perpendicular al campo magnético de DC). Asimismo, en la
fig. 3.10.a las frecuencias de resonancia del parche rectangular y del parche con forma
de H entran en la banda de excitaciéon de MMS (tal y como ocurre con los modos
m=1,n=0ym=2,n=0en lafig. 3.5). Por lo que respecta al parche con forma de
meandro, en la fig. 3.10.a este parche muestra una alta capacidad de sintonia, lo cual
indica que la corriente en el parche esta predominantemente orientada en direccion y
(esto es, en la direccion del campo magnético de DC). El comportamiento observado
en la fig. 3.10.b es el dual del observado en la fig. 3.10.a. En este caso, mientras que las
frecuencias de resonancia del parche rectangular y del parche con forma de H pueden
ser sintonizadas en un amplio rango por el médulo del campo magnético de DC (ya
que las corrientes de estos dos parches estan ahora predominantemente orientadas en
la direcciéon del campo de DC), las frecuencias de resonancia del parche con forma
de meandro se ven débilmente afectadas por el campo de DC. Ademaés, en la fig.
3.10.b, las frecuencias de resonancia del parche rectangular y del parche con forma de
meandro penetran dentro de la banda de excitacion de MMRYV (tal y como le ocurre

alosmodosm=0,n=1ym=0,n=2dela fig. 3.5).
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Figura 3.9: Frecuencias de resonancia (a) y factores de calidad (b) de los modos resonantes funda-
mentales de tres parches microtira como los de la figura 3.3 -rectangular, con forma de H y con forma
de meandro- (w; =2.5 mm, /; =3.25 mm) sobre sustrato de ferrita (hy =0.635) mm magnetizado
en direccion normal (e5 =15, upM, =0.068 T, pugAH =0.001 T, 8y = ¢9 = 0°); parche con forma
de H: Iy = (9/11)l1, we = (4/9)w;; parche con forma de meandro: { = (1/11)l1, we = (1/9)w;.
La banda de frecuencias rayada corresponde a la banda de propagacién de los MMDV. En el caso
de los factores de calidad, los resultados para las resonancias situadas por encima de la banda de
MMDYV han sido agrupados bajo la etiqueta ERMV, y los resultados para las resonancias situadas
por debajo de la banda de MMDYV, bajo la etiqueta DRMYV.
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Figura 3.10: Frecuencias de resonancia de los modos resonantes fundamentales de tres parches mi-
crotira como los de la figura 3.3 -rectangular, con forma de H y con forma de meandro- (wy =2.5 mm,
[y =3.25 mm) sobre sustrato de ferrita (hy =0.635 mm) magnetizado en la direccién y (a) y magne-
tizado en la direccion z (b) (ey =15, poMs =0.068 T, pgAH =0.001 T, 8y == 90°); parche con forma
de H: Iy = (9/11)ly, we = (4/9)wy; parche con forma de meandro: I = (1/11}{1, wy = (1/9)wy). La
banda de frecuencias rayada corresponde a la banda de propagacion de los MMRV y MMS.
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3.4. Conclusiones

En este capitulo hemos descrito un algoritmo numérico para el calculo de las
frecuencias de resonancia y factores de calidad de los modos resonantes de parches
microtira impresos sobre una lamina de ferrita en el caso en que la lamina de ferrita
estd magnetizada en una direccion arbitraria. Este algoritmo se basa en la aplicacién
del método de Galerkin en el dominio espectral. Gracias a la utilizaciéon de funciones
base subseccionales en la aproximacion de la densidad de corriente sobre los parches,
el algoritmo disenado permite obtener resultados para parches metalicos con esquinas
en angulo recto de geometrias muy variadas. Para reducir el coste computacional
del algoritmo, se ha ideado una técnica especifica destinada a acelerar el calculo de
las integrales infinitas que resultan de aplicar el método de Galerkin. Los resultados
obtenidos demuestran que el algoritmo construido para el analisis de parches microtira
sobre sustratos de ferrita es rapido, preciso y versatil.

Hemos llevado a cabo un estudio sisteméatico para un parche rectangular sobre
sustrato de ferrita magnetizado en distintas direcciones. De los resultados obtenidos

podemos concluir que:

» Cuando el campo magnético que polariza la ferrita esti orientado en direccién
normal al plano de masa, los modos tienen una gran capacidad de sintonia al
variar el modulo del campo magnético de DC. La frecuencia de resonancia de

estos modos nunca entra en la banda de MMDV.

= Si el campo magnético de DC esta orientado en una direccion paralela al plano

de masa, se observan tres comportamientos diferentes:

e En los modos cuya corriente esta orientada predominantemente en el mis-
mo sentido que el campo magnético de DC, la frecuencia de resonancia es
muy sensible a la variacién del modulo del campo magnético de DC, con
lo cual, estos modos tienen una gran capacidad de sintonia. La frecuencia

de resonancia de estos modos nunca entra en la banda de MMS.

e En los modos cuya corriente esti orientada predominantemente en direc-

cion perpendicular al campo magnético de DC, la frecuencia de resonancia
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se ve muy poco afectada por la variacion del médulo del campo magnético
de DC, con lo cual, estos modos tienen muy poca capacidad de sintonia.
La frecuencia de resonancia de estos modos nunca entra en la banda de
MMRYV.

e Los modos cuya corriente tiene componentes paralela y perpendicular al
campo magnético de DC son menos sintonizables que los modos que tienen
componente predominantemente paralela al campo de DC, pero més sin-
tonizables que los modos que tienen componente predominantemente per-

pendicular al campo de DC.

En este capitulo también hemos estudiado parches con forma de H y forma de
meandro. Estos parches ocupan menos espacio que los parches rectangulares para una
frecuencia de resonancia dada, pero sus resonancias poseen mayor factor de calidad.
El estudio sisteméatico realizado para los parches sobre ferrita con forma rectangular
nos ha permitido interpretar los resultados obtenidos para los parches sobre ferrita

con forma de H y con forma de meandro.



Capitulo 4

Estudio de circuitos microtira sobre

sustratos de ferrita

4.1. Introduccién

Una vez estudiado el comportamiento de las lineas de transmisién y de los re-
sonadores en tecnologia microtira sobre sustratos de ferrita, y una vez descritas sus
aplicaciones potenciales en circuitos y antenas sintonizables, ha llegado la hora de
atacar los objetivos de esta tesis sin mas dilacién. En este cuarto capitulo presentamos
un algoritmo para el analisis de circuitos de dos puertas en tecnologia microtira sobre
sustratos de ferrita. Asimismo, en el capitulo se presentan disefios originales de este

tipo de circuitos y medidas que dan validez al algoritmo construido.

Como ya se ha comentado en el capitulo 3, se han publicado varios trabajos que
demuestran que los resonadores parche en microtira pueden ser utilizados en la fa-
bricacion de filtros rechazo de banda sintonizables [74] y de filtros paso de banda
sintonizables [25, 84, 65, 85, 86]. De hecho, en dichos trabajos se demuestra experi-
mentalmente que las bandas de rechazo/paso de los filtros sobre ferrita pueden ser
sintonizadas variando el médulo o la orientacion del campo magnético de DC. Sin
embargo, aunque se han propuesto modelos aproximados para describir el compor-

tamiento de algunos de estos filtros sintonizables [25, 85|, no se ha encontrado en la
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literatura consultada ningtn trabajo en el que se lleve a cabo el anélisis electromag-

nético riguroso de dichos filtros.

Dado que se necesitan herramientas numeéricas rigurosas para la caracterizacion de
filtros microtira sobre ferrita, en este capitulo de la tesis se presenta un algoritmo de
analisis electromagnético, basado en el MMDE, que permite calcular los parametros
de scattering dependientes de la frecuencia de una amplia gama de circuitos pasivos de
dos puertas en tecnologia microtira sobre sustrato de ferrita. Si bien existen muchas
referencias en las que se aplica el MMDE al analisis electromagnético de circuitos
microtira sobre sustratos dieléctricos (véanse [87, 88, 89] y los articulos que se citan
en estas referencias), solamente se ha encontrado una referencia en el que el MMDE
se aplica a la caracterizacion de una estructura microtira sobre ferrita [90]. Ademas,
en esta referencia se analiza la linea microtira sobre ferrita acabada en abierto, que

es una estructura muy simple con poco interés practico.

En el algoritmo especifico utilizado en este trabajo, en primer lugar se aplica
el MMDE para obtener la densidad de corriente superficial sobre las lineas de ali-
mentacion del circuito bajo analisis, y a continuacion, se utiliza la corriente existente
en las lineas de alimentacién para extraer los parametros de scattering del circuito
mediante la técnica matriz pencil [50]. Recientemente, se ha publicado un algoritmo
de andlisis de circuitos microtira que también se basa en el MMDE y hace uso de la
técnica “calibracion corto—abierto” (short-open calibration en la literatura en inglés)
para extraer los pardmetros de scattering [88, 91]. Esta tltima técnica de extraccién
de pardmetros de scattering tiene ventajas frente al método de matriz pencil (simpli-
cidad, menores necesidades de memoria, ...) pero no puede ser aplicada a circuitos con
sustrato de ferrita porque requiere localizar paredes eléctricas y magnéticas perpen-
dicularmente a las lineas de alimentacion, y estas paredes no pueden ser simultanea-
mente definidas en presencia de un sustrato de ferrita debido a las propiedades de
simetria del sustrato de ferrita ante reflexiones en una pared eléctrica o una pared
magnética (como ejemplo, véase la figura 9.11 de [2]). Otra técnica alternativa de
extraccion de pardmetros de scattering es la técnica basada en la excitacion de ondas
viajeras semi-infinitas en las lineas de alimentacién. Este método es el que se uti-

liza en [90], pero es matematicamente mas complejo que el método de matriz pencil
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(téngase en cuenta que el método de [90] requiere utilizar simultaneamente funciones
base subseccionales y funciones base de soporte semi-infinito, lo cual complica sensi-
blemente el tratamiento matematico y la programacion), y en [89] se demostr6 que
los resultados que se obtienen con los dos métodos son esencialmente idénticos.

El algoritmo numérico disenado para analizar circuitos microtira sobre sustratos
de ferrita se aprovecha en este capitulo para estudiar las propiedades de sintonia de re-
sonadores y filtros microtira fabricados sobre ferrita. Dado que los resonadores parche
sobre sustratos de ferrita poseen resonancias por encima y por debajo de las bandas
de MM (recuérdense los resultados obtenidos en el capitulo 3), las propiedades de
sintonia de los resonadores y filtros microtira estudiados en este capitulo van a ser ex-
ploradas por encima y por debajo de las bandas de MM. Ademas, como la orientacion
del campo magnético de DC tiene un efecto importante sobre las resonancias de los
resonadores parche sobre ferrita, también se va a analizar en detalle el efecto que tiene
la orientacién del campo de DC sobre el funcionamiento de los filtros sobre ferrita,

sintonizables.

4.2. Descripcion del problema y analisis numérico

Las figs. 4.1.a y 4.1.b muestran la vista lateral y la vista desde arriba del circuito
microtira de dos puertas, fabricado sobre ferrita magnetizada, que vamos a estudiar
en este capitulo. Tal y como se muestra en la fig. 4.1.b, el circuito microtira objeto de
estudio va a estar alimentado por dos lineas microtira, que a su vez estan excitadas por
dos generadores de voltaje del tipo delta-gap localizados en los planos de excitacion
T = xl,,y ¢ = x2,.. Los generadores estan conectados por un lado a las lineas
microtira de alimentacién, y por el otro lado, a pequenios tramos de lineas microtira
acabadas en abierto [50]. Vamos a suponer que los ejes de las dos lineas de alimentacién
son paralelos al eje z, tal y como se indica en la figura 4.1.b. En cuanto al sustrato
soporte del circuito y de las lineas de alimentacién, supondremos que posee tres
capas, dos de materiales dieléctricos y una de ferrita. Al igual que en los dos capitulos

anteriores, supondremos también que las metalizaciones del circuito, de las lineas de

alimentacion y del plano de masa son conductores ideales de espesor despreciable,
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y que tanto el plano de masa como la capa de ferrita se extienden hasta infinito en
las direcciones = e y. Asimismo, supondremos que los campos de AC existentes en la
region del circuito tienen una dependencia temporal del tipo e/**, que serd suprimida
de ahora en adelante. Por otro lado, a lo largo de todo este capitulo vamos a restringir
la orientacion del campo magnético de DC dentro de la capa de ferrita al plano z—=z
(esto equivale a tomar ¢y = 0° en la fig. 1.1), con lo cual, la orientacion del campo
queda definida exclusivamente por el dngulo 8y que forma el campo de DC dentro de
la capa de ferrita con el eje z (véase la fig. 4.1.a). En estas condiciones, de acuerdo
con la ecuacion (1.10), el tensor de permeabilidad magnética de la capa de ferrita

vendré dado por:

posen® 0y + pcos? by jrcosty  (uo — p)sen by cos by
Tig (0o, 90 =0°) = —jk cos By 7 jK sen f (4.1)

(o — ) senfycosfy —jksenfly psen?fy + pgcos? By

De acuerdo con la teoria expuesta en el apartado 1.6 de esta Memoria, las res-
tricciones impuestas al campo magnético de DC de la capa de ferrita de la fig. 4.1.a
hacen posible que las lineas microtira de alimentacién de la fig. 4.1.b sean bidirec-
cionales. Ademés de esto, existen evidencias que indican que estas lineas pueden ser
representadas mediante las ecuaciones de circuito convencionales que se utilizan para
representar a lineas microtira fabricadas sobre sustratos dieléctricos reciprocos. Por
ejemplo, en el limite cuasi-TEM se puede demostrar rigurosamente que las lineas mi-
crotira de la fig. 4.1.b pueden ser representadas mediante un conjunto de ecuaciones
de telegrafistas que coincide con el que se obtiene para lineas microtira sobre sustratos
dieléctricos reciprocos. La demostracion se basa en que debido a las propiedades de
transformacion de los campos eléctrico y magnético de las lineas bajo las transfor-
maciones de simetria que se describen en [59, 60], si V(x) e I(z) son la tensién y
la intensidad de corriente del modo fundamental que se propaga por estas lineas en
sentido +2 con una constante de propagaciéon +v, entonces V(—x) e I(—z) seran la
tension y la intensidad de corriente del mismo modo propagandose en sentido —x
con una constante de propagacién —<y. Si ahora estas propiedades de V(z) e I{z)

se tienen en cuenta en las ecuaciones de los telegrafistas obtenidas para lineas de
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Figura 4.1: Vista lateral (a) y vista desde arriba (b) de un circuito microtira de dos puertas fabricado
sobre un sustrato de tres capas, una de ellas de ferrita.

transmision sobre ferritas en el limite cuasi-TEM [92, 93], se obtiene que las mem-
ductancias definidas en [92, 93] resultan ser cero (salvo un factor multiplicativo, las
memductancias son basicamente los coeficientes P y () que aparecen en las ecuaciones
(86) y (87) de [58]), lo cual implica que las lineas microtira de la fig. 4.1.b satisfacen
las ecuaciones convencionales de los telegrafistas en el limite cuasi-TEM. Una evi-
dencia independiente de la existencia de una representacion de circuito convencional
para las lineas microtira de la fig. 4.1.b se basa en que el andlisis electromagnético
de estas lineas (llevado a cabo mediante el método descrito en el capitulo 2) mues-
tra que no s6lo-las constantes de propagacion de los modos fundamentales de ida y
vuelta son iguales sino que también son iguales las impedancias de dichos modos de
ida y vuelta (téngase en cuenta que las impedancias de las ondas de ida y vuelta
no tienen por qué ser necesariamente iguales para lineas bidireccionales, tal y como

se comenta en la seccion V de [58]), lo cual esta de acuerdo con las ecuaciones (7)
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y (8) de [90]. Este dltimo resultado sugiere que las lineas microtira de la fig. 4.1.b
pueden también ser representadas por ecuaciones de los telegrafistas convencionales a
frecuencias situadas por encima del limite cuasi-TEM. Teniendo en cuenta esta idea,
en este capitulo los parametros de scattering del circuito microtira de la fig. 4.1.b
han sido obtenidos a partir de las corrientes existentes en las lineas de alimentacion
mediante la técnica matriz pencil de forma completamente andloga a como se hace
para un circuito microtira fabricado sobre un sustrato dieléctrico reciproco [50, 89].
Tal y como se acaba de comentar, para poder calcular los pardmetros de scattering
del circuito de la fig. 4.1.b, es necesario conocer primero las densidades de corriente
creadas sobre las lineas microtira de alimentacion por los generadores de voltaje. Pues
bien, con vistas a obtener estas densidades de corriente, hemos recurrido al mismo
método que se describe en el apartado 3.2 de esta Memoria. Sea S la superficie
ocupada por las metalizaciones de la fig. 4.1.b (que incluyen al circuito microtira y a
las tiras metalicas de las lineas microtira de alimentacion) y por los generadores, sea
j(z,y) la densidad de corriente sobre las metalizaciones y sea Gy(z — ',y — v/, 2]2")
la funcion diddica de Green transversal del medio multicapa de la fig. 4.1.a (la misma
que aparece en las ecuaciones (2.3) y (2.4) del capitulo 2). Si obligamos a que el campo
eléctrico tangencial sea cero sobre la parte metélica de S e igual al campo eléctrico
de excitacion E.;. en los generadores de voltaje tipo delta—gap, podemos obtener la

siguiente EICE para j(z,y) (véase la ecuacion (3.2)):

Gulz — 2"y —y, 2 =ta)2 =) - jla',y) de'dy’ =

5
Eemc(x, y) = {—‘/1(5(1’ - xslzmc) [u(y - yl) - U(y — U — wl)] +
Vad(z — agse) [uly = y2) ~ uly — y2 — ws)]} & (z,y)es (42)

donde tg, = hy -+ hg + hao es el espesor del sustrato de tres capas, V; (i = 1,2)
es el voltaje a través del generador delta—gap conectado a la i-ésima (i = 1,2) linea
microtira de excitacion, §(e) es la funcion delta de Dirac y u(e) es la funcién de
Heaviside (u(xz) = 1siz >0y u(z) =0siz <0).

Para la resoluciéon de la EICE (4.2), hemos utilizado el mismo método que se
describe en las ecuaciones (3.2) a (3.14) del capitulo anterior. En primer lugar, la

densidad de corriente j(, y) se ha aproximado mediante una combinaci6n lineal de NV
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funciones base del tipo “tejado” y, a continuacién, se ha aplicado la versién Galerkin
del método de momentos. Como resultado, hemos obtenido un sistema inhomogéneo
de ecuaciones lineales dado por:

N
> Tulw)a =b (i=1,...,N) (4.3)
k=1

donde las entradas de la matriz de Galerkin I';; vienen dadas por la expresidon que
aparece en la ecuaciéon (3.9, y donde los términos independientes del sistema de ecua-

ciones vienen dados por:
b; = / G5 (2, )" - Begelz, y)dzdy i=1..,N (4.4)
s

Al igual que en el capitulo anterior, el cilculo numérico de las entradas de la
matriz de Galerkin I';; ha sido llevado a cabo en el dominio espectral, y ademas, se
ha hecho uso de la técnica de aceleracién de célculo de integrales dobles con limites
infinitos descrita en las ecuaciones (3.11) a (3.14). Debemos recordar que el uso de
funciones base del tipo “tejado” va a limitar el estudio realizado a circuitos microtira
cuyas metalizaciones posean esquinas en angulo recto. A pesar de esta restriccion,
va a ser posible analizar una gran variedad de circuitos, tal y como se pondrad de
manifiesto en el apartado 4.3 de este capitulo.

Una vez que se resuelve el sistema de ecuaciones (4.3), es posible conocer la den-
sidad de corriente sobre el circuito microtira y sobre las tiras metalicas de las lineas
de alimentacion para valores dados de los voltajes de excitacion V; y V, (debe tener-
se en cuenta que al cambiar los valores de los voltajes de excitacion, no es preciso
recalcular las entradas de la matriz de Galerkin I';; ya que estas entradas no depen-
den de V; y V3). Para poder determinar los parametros de scattering del circuito, es
necesario calcular la densidad de corriente sobre las tiras metalicas de las lineas de
alimentacion para dos excitaciones independientes (concretamente, en este trabajo
se han utilizado la excitacion V; = 1 Vy V3 =1V, y la excitacion V; =1 V y
Vo = —1 V). A continuacién, es preciso tomar muestras de la intensidad de corriente
para las dos excitaciones a lo largo de tramos de aproximadamente 1.25 longitudes de

onda de las dos lineas de alimentacion, que estén suficientemente lejos de las puertas
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del circuito y de los generadores de voltaje (alrededor de 0.5 longitudes de onda). Si
suponemos que trabajamos a frecuencias en las que sélo se puede propagar por las
lineas de alimentacion el modo fundamental, en los citados tramos seran desprecia-
bles los modos superiores evanescentes excitados en las proximidades del circuito y de
los generadores, con lo cual, en dichos tramos las corrientes mostraran un patrén de
onda estacionaria consistente en ondas de corriente incidentes y reflejadas asociadas
al modo fundamental. Por tanto, si I*(x) es la intensidad de corriente para el tramo
alejado del circuito y de los generadores de la linea de alimentacion i-ésima (i = 1, 2)
en la excitacion m-ésima (m = 1,2), I"(z) debe admitir una expresion del tipo:

I(z) = ]Jne—jﬁi(ﬂﬂ“zé) + Il;nejﬂi(w—xé)’ (4.5)

3

m=1,2; i=1,2

donde I, e I, son las amplitudes complejas de las ondas de corriente incidente y
reflejada en la linea de alimentacion i—ésima para la excitacion m—ésima, 3; (1 =1, 2)
es la constante de propagacion del modo fundamental de la i-ésima linea, y =, (1 =
1,2) son los planos de referencia en los que se calculan los parametros de scattering
(véase la figura 4.1.b). Pues bien, a partir de las muestras de I/(x) (i = 1,2;m = 1, 2)
calculadas mediante el MMDE en los tramos de lineas de alimentacién donde son
véalidas las ecuaciones de (4.5), el método matriz pencil permite calcular los valores
de §; (i = 1,2) y de I e I (véanse las referencias [50, 89] y los articulos que se
citan en dichas referencias). Una vez conocidos I} e I (i = 1,2; m = 1,2), los
pardmetros de scattering para el circuito de dos puertas de la fig. 4.1.b pueden ser

obtenidos haciendo uso de la ecuacién:

Zo2 — — -1
Sn 512\/70‘1‘ _ ( I I ) ( [1+1 If; ) (4.6)

I, I I3 I3

donde Zy; (i = 1, 2) representa la impedancia caracteristica del modo fundamental de
la 7—ésima linea de alimentacion, que puede ser calculada como se explica en el capitulo
2 (debe tenerse en cuenta que en el caso frecuente en que las dos lineas de alimentacién

sean iguales, se cumplird que Zy = Zp,, y en ese caso no serd preciso calcular las
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impedancias caracteristicas para poder obtener los pardmetros de scattering haciendo
uso de la ecuacién (4.6)).

Para reducir el tiempo de calculo de los parametros de scattering en un amplio
intervalo de frecuencias, se ha llevado a cabo el célculo de los elementos de la matriz de
Galerkin I';; para un pequenio nimero de valores de frecuencia dentro de ese intervalo,
y se han generado expresiones interpolantes analiticas (en términos de polinomios de
Chebyshev) que permiten calcular comodamente los coeficientes T';; para cualquier
frecuencia situada dentro del intervalo de interés [36]. En concreto, en el caso de los
circuitos analizados en el siguiente apartado, hemos comprobado que la determinacion
de expresiones interpolantes suficientemente precisas en un intervalo de frecuencias
de anchura 1 GHz sélo requiere calcular las entradas de la matriz de Galerkin para 5

frecuencias diferentes dentro de ese intervalo.

4.3. Resultados numéricos y experimentales

4.3.1. Comprobaciéon del método numérico

Para cotejar la validez del algoritmo descrito en el apartado anterior, hemos com-
parado en la fig. 4.2 nuestros resultados para la fase del coeficiente de reflexién de
una linea microtira acabada en abierto con los extraidos de [90]. Como los resultados
que aparecen en [90] son para la razén “fase del coeficiente de reflexién / constante de
propagaciéon”, hemos multiplicado los resultados de [90] por los valores de la constante
de propagaciéon que proporciona el algoritmo descrito en el capitulo 2 de esta tesis
para obtener los resultados mostrados en la fig. 4.2. Las diferencias méximas entre
nuestros resultados y los extraidos de [90] estan por debajo del 15 %, tanto para un
sustrato dieléctrico como para un sustrato de ferrita, lo que indica una concordancia
razonable.

Como método alternativo para comprobar la validez del algoritmo del aparta-
do 4.2, todos los circuitos sobre sustrato de ferrita que se analizan en los siguientes
subapartados han sido también analizados con el citado algoritmo en el limite no mag-

nético (M; = AH = Hy = 0), y los resultados obtenidos han sido comparados con los
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Figura 4.2: Fase del coeficiente de reflexiéon de lineas microtira acabadas en abierto impresas sobre
sustrato dieléctrico (ef =13, Hy = M, = AH =0 T) y sobre sustrato de ferrita (e; =13, poHo =0.03
T, poM; =0.178 T, AH =0 T). Para ambos sustratos se han utilizado las siguientes dimensiones:
hy =0.5 mm, hg1 = hgz =0, w =1 mm. Comparacién de nuestros resultados con los extraidos de
[90].

resultados que proporciona el simulador comercial “Ensemble”. Siempre hemos encon-
trado muy buena concordancia entre ambos conjuntos de resultados. Como muestra,
en la fig. 4.4 se representa la comparacion entre nuestros resultados y los resultados
que proporciona “Ensemble” para el modulo de los parametros de scattering del filtro
de lineas acopladas de la fig. 4.3 sobre sustrato dieléctrico. Este mismo filtro sera
analizado mas adelante sobre un sustrato de ferrita magnetizada (véanse las figuras
4.10 a 4.13).
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Figura 4.3: Esquema de un filtro microtira compuesto por lineas acopladas.
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Figura 4.4: Comparacion entre nuestros resultados (linea continua) y los proporcionados por “En-
semble” (linea de puntos) para las pérdidas de retorno y de insercién del filtro de la fig. 4.3 sobre
sustrato dieléctrico (ey =15, My = Hy = AH =0, hy =0.635 mm, hq1 = hg2 =0, w =0.38 mm,
s =0.19 mm, ¢ =0.76 mm, [ =7.8 mm)

4.3.2. Estudio de un resonador alimentado por condensadores
interdigitados
Con idea de facilitar la comprensién de los fendémenos que ocurren en los circuitos

microtira sobre sustrato de ferrita, hemos realizado el estudio sisteméatico de un re-

sonador sobre ferrita que esta alimentado mediante condensadores interdigitados, tal
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y como muestra la fig. 4.5. Este sistema de alimentaciéon permite asegurar un buen
acoplamiento entre las lineas de alimentacion y el resonador y, por tanto, una buena

excitacion de éste altimo [88].
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Figura 4.5: Esquema de un resonador alimentado mediante condensadores interdigitados.
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En las figs. 4.6 a 4.9 se presentan los diferentes resultados obtenidos para el reso-
nador microtira de la fig. 4.5 sobre sustrato de ferrita al variar el modulo del campo
magnético de DC que polariza a la ferrita, y la orientaciéon de este campo magnético.
Se observa que en las figs. 4.6 a 4.9 s6lo aparecen los parametros de scattering Si;
y S91, lo cual es debido a que los anélisis numéricos han mostrado que S;1=S% y
S21=3512 para todos los resonadores analizados en dichas figuras. Estas simetrias en
la matriz de scattering, que en principio no son obvias para circuitos de dos puertas
fabricados sobre materiales no reciprocos, se atribuyen a los particulares elementos
de simetria que posee el resonador de la fig. 4.5 [59, 60]. Hay que destacar que las
frecuencias en las que Sy; es minimo y Sp; es maximo coinciden aproximadamente
con las frecuencias de resonancia del modo resonante fundamental que se obtienen
para el resonador con el algoritmo descrito en el capitulo anterior.

En las figuras 4.6.a y 4.6.b se muestran los resultados obtenidos para el resonador
cuando el campo magnético de DC esta orientado en direccién normal al plano de
masa. Recordemos que esta estructura puede excitar MMDYV en el sustrato de ferrita
en el rango de frecuencias fo < f < fi. Mientras que en la figura 4.6.a hemos represen-

tado el comportamiento de los parametros de scattering para frecuencias situadas por
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Figura 4.6: Pérdidas de retorno y pérdidas de insercion del resonador microtira de la fig. 4.5 sobre
ferrita magnetizada en direccién normal (ey =15, poM, =0.178 T, AH =0, hy =0.635 mm, hy; =
hgp =0, w =b=d = f =7 =043 mm, ¢ = g =0.215 mm, p =3.01 mm, e =2.15 mm, g =1.29
mm, ! =6.235 mm, §; = 0°). Se presentan resultados para diferentes valores del médulo del campo
magnético de DC por encima (a) y por debajo (b) de la regién de MMDV.
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encima de la banda de MMDYV, en la figura 4.6.b aparecen los resultados obtenidos
para frecuencias situadas por debajo de la banda de MMDV. La figura 4.6.a muestra
que las frecuencias de resonancia por encima de la banda de modos magnetostaticos
pueden ser sintonizadas alrededor de un 22 % cuando variamos el modulo del campo
magnético de DC desde poHy =0.02 T a poHy =0.08 T. A la vista de los resultados
obtenidos en las figuras 3.4 y 3.9.a del capitulo 3, se podria pensar que utilizando
valores mas elevados de poHy, podriamos consegir una mayor sintonfa. El problema
que aparece es que cuando se utiliza un valor mayor de uyH,, el rango de MMDYV para
ese valor concreto de pgHy invade por la izquierda la banda de sintonia del resonador,
y esto puede conducir a una respuesta no deseada del resonador en dicha banda de
sintonia. De hecho, las medidas que hemos realizado muestran que pueden aparecer
resonancias espurias dentro de la banda de MMDYV, sobre todo a frecuencias cercanas
a f1, que estan relacionadas con la excitacién de ondas magnetostaticas de volumen.
Por tanto, para tener una banda de frecuencias de sintonia libre de resonancias es-
purias, el valor maximo de pgHy empleado debe de tener un rango de MMDYV por
debajo de la banda de sintonia (en concreto, se encuentra que para pgHy =0.08 T,
fi =4.02 GHz). En la fig. 4.6.b se analiza la sintonia del resonador por debajo de la
region de MMDV, y en ese caso, la frecuencia de resonancia puede ser sintonizada
un 18.5% cuando el modulo del campo magnético de DC cambia de puoHg =0.15 T
a uoHy =0.3 T. En el caso tratado en la fig. 4.6.b, las limitaciones en los valores de
toHy que impiden conseguir una mayor sintonia proceden del hecho de que para el
valor més pequeno de pgHy, se obtiene un segundo modo resonante cuya frecuencia
de resonancia, proxima a fy, puede invadir por la derecha la banda de sintonfa (en
el caso tratado en la fig. 4.6.b, la segunda resonancia para pugH, =0.15 T aparece a
la frecuencia de 4.1 GHz, esto es, suficientemente lejos de la banda de sintonia del
resonador). Conviene afiadir que debido a la existencia de los MMDV, la diferencia
relativa entre la frecuencia de resonancia fundamental y la segunda frecuencia de re-
sonancia armonica en el resonador sobre ferrita analizado en la fig. 4.6.b es menor

que la que existe para el mismo resonador sobre un sustrato dieléctrico convencional.

La figura 4.7 se centra en el estudio de los efectos de las pérdidas del sustrato

de ferrita sobre el resonador analizado en las figs. 4.6.a y 4.6.b. El resultado méas
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importante que se deduce de esta figura es que conforme aumenta el ancho de linea
de la ferrita, la adaptacion entre el resonador y la linea de excitacion se deteriora,
y aumentan las pérdidas de insercién a la frecuencia de resonancia. De hecho, se
observa que a esta frecuencia, mientras que en el caso upAH =0.001 T las pérdidas
de insercion estan 1.2 dB por encima de las obtenidas para el resonador sobre ferrita
sin pérdidas (uoAH =0 T), en el caso ugAH =0.005 T las pérdidas de insercién
llegan a estar 5 dB por encima. Se ha comprobado que cuando se utilizan ferritas
con un ancho de linea de 1, AH =0.0001 T (que es el ancho de lineas de las muestras
monocristalinas de YIGs utilizadas en los experimentos de [65, 84]), los resultados que
se obtienen son practicamente los mismos que los que se obtienen para el resonador

sobre ferrita sin pérdidas.
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Figura 4.7: Pérdidas de retorno y pérdidas de insercién del resonador microtira de la fig. 4.5 impreso
sobre ferrita magnetizada en direccién normal (e; =15, pugM,; =0.178 T, uoH =0.08 T, hy =0.635
mm, hgg = hge =0, w =b=d = f =7 =0.43 mm, ¢ = g =0.215 mm, p =3.01 mm, e =2.15 mm,
q =1.29 mm, [ =6.235 mm, 8y = 0°). Se presentan resultados para diferentes valores del ancho de
linea del sustrato de ferrita.

En las figuras 4.8.a y 4.8.b se presentan resultados para el resonador microtira de la

figura 4.5 sobre sustrato de ferrita en el caso en el que la ferrita esta longitudinalmente
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magnetizada (en la direccion z de las figuras 4.1.a y 4.1.b). Para esta orientacion del
campo magnético de DC, se pueden propagar MMRYV por el sustrato de ferrita en el
intervalo de frecuencias fy < f < f1, y también, MMS en el intervalo f1 < f < fs.
Pues bien, mientras que las resonancias de la fig. 4.8.a estan situadas por encima de
la banda de MMS, las resonancias de la fig. 4.8.b estén situadas por debajo de la
banda de MMRV.

En la figura 4.8.a la frecuencia de resonancia se puede sintonizar en un 20.5%
cuando variamos el médulo del campo magnético de ugHy =0.02 T a pyHy =0.08 T,
con lo cual, el resonador de la fig. 4.8.a presenta una capacidad de sintonia parecida a
la del resonador de la figura 4.6.a. En cuanto a la limitacion en sintonia que produce
la excitacion de los MM, hay que decir que los experimentos que se han llevado a
cabo y que se mostraran més adelante (vésase la subseccion 4.3.5 de este capitulo, y
en particular la figura 4.21) indican que se producen resonancias espurias en la banda
de MMRV y que la excitacién de MMS tiende a producir un nivel relativamente alto
de pérdidas de insercion en el subintervalo de frecuencias de MMS f; < f < f,. Sin
embargo, las medidas también muestran que los MMS del subintervalo fy < f < f3
son excitados débilmente (lo cual est4 en consonancia con el hecho de que el tramo de
linea microtira del resonador sobre ferrita no puede propagar modos en dicha banda,
tal y como se expuso en los comentarios de la fig. 2.7) y s6lo se transmiten en un
sentido (téngase en cuenta que estos MMS son los que se propagan por la interfase
ferrita-metal y son unidireccionales [21]). Teniendo en cuenta todos estos resultados
experimentales, en la figura 4.8.a se ha evitado que la region de frecuencias fo < f < fo
para el valor mas alto de poHy (esto es, para ppHg =0.08 T) invada por la izquierda
la banda de frecuencias de sintonia.

En el caso de la fig. 4.8.b, la frecuencia de resonancia puede ser sintonizada un
14.3 % cuando pasamos de puoHy =0.15 T a poHy =0.30 T. Al igual que en el caso de
la fig. 4.6.b, no se han elegido valores de pyHy inferiores a 0.15 T para evitar que las
resonancias armonicas de orden superior asociadas a los correspondientes valores de

toHy invadan por la derecha la banda de frecuencias de sintonia.
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Figura 4.8: Pérdidas de retorno y pérdidas de insercién del resonador microtira de la fig. 4.5 sobre
ferrita magnetizada longitudinalmente (e; = 15, uoM,; =0.178 T, AH = 0, hy =0.635 mm, hg; =
hao =0, w =b=d = f = r =043 mm, ¢ = g =0.215 mm, p =3.01 mm, e =2.15 mm, ¢ =1.29
mm, { =6.235 mm, 8y = 90°). Se presentan resultados para diferentes valores del médulo del campo
magnético de DC por encima (a) y por debajo (b) de la regiéon de MM.
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Cuando se comparan las figuras 4.6 y 4.8, se observa que mientras que en las figs.
4.6.a, 4.6.b y 4.8.b el ancho de banda a 3 dB de las resonancias no varia apreciable-
mente cuando poHy aumenta, en la fig. 4.8.a el ancho de banda decrece al aumentar
oHy. Para explicar este comportamiento, hemos calculado el factor de calidad de
todos los resonadores con el método que desarrollamos en el capitulo anterior. El
resultado obtenido es que mientras que el factor de calidad de los resonadores de
las figs. 4.6.a, 4.6.b y 4.8.b no sufre una variacién importante al variar el médulo
del campo magnético de DC (como muestra, podemos ver en la fig. 3.9.b la escasa
variacion con poHy del factor de calidad de un resonador rectangular sobre ferrita
magnetizada normalmente), el factor de calidad del resonador de la fig. 4.8.a crece al
aumentar 1o H, de forma que el factor de calidad para poHy =0.02 T es tres veces més
pequeno que para pofy =0.08 T. Este comportamiento del factor de calidad justifica

la reduccién de ancho de banda observada en la fig. 4.8.a.

Al comparar las figs. 4.6.b y 4.8.b, se observa que las frecuencias de resonancia
obtenidas para un mismo valor de pgHy son muy similares. Sin embargo, las frecuen-
cias de resonancia obtenidas en las figs. 4.6.a y 4.8.a para un mismo valor de poH,
son muy diferentes. Esto nos lleva a pensar que se puede sintonizar la frecuencia de
resonancia del resonador sobre sustrato de ferrita por encima de las bandas de MM si
se modifica la orientacién del campo magnético interno de DC mientras se mantiene
constante su modulo (lo cual, de acuerdo con las ecuaciones (1.11) a (1.14), obligaria
a modificar el médulo del campo magnético externo de DC). Los resultados obtenidos
a partir de esta idea aparecen representados en la figura 4.9, donde podemos ver como
la frecuencia de resonancia del resonador puede ser sintonizada alrededor de un 50 %
al variar 0y de 8y = 0° a 0 = 90° manteniendo constante Hy. Sin embargo, este amplio
intervalo de sintonia se consigue a costa de una reduccién de ancho de banda, que
es aun maés drastica que la observada en la fig. 4.8.a (de hecho, el factor de calidad
obtenido para el resonador cuando 5 = 90° es aproximadamente treinta veces mayor

que el obtenido para 6y = 0°).
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Figura 4.9: Pérdidas de retorno y pérdidas de insercién del resonador microtira de la fig. 4.5 impreso
sobre sustrato de ferrita (e; =15, poM, =0.178 T, AH =0 , poHo =0.06 T, hy =0.635 mm,
hgt = hge =0, w=b=d=f =r =043 mm, ¢ = g =0.215 mm, p =3.01 mm, e =2.15 mm, ¢ =1.29
mm, [ =6.235 mm). Se presentan resultados para diferentes orientaciones del campo magnético de
DC.

4.3.3. Estudio de un filtro de lineas acopladas

Después del estudio sistematico y detallado de las propiedades del resonador de la
fig. 4.5 sobre sustrato de ferrita, pasamos al estudio de filtros sobre sustrato de ferrita.
Concretamente, en las figs. 4.10 a 4.13 se presentan resultados para filtros de lineas
acopladas del tipo mostrado en la fig. 4.3 sobre sustrato de ferrita. Debe tenerse en
cuenta que los resultados numeéricos obtenidos para este tipo de filtros muestran que
S11 = S99 y So1 = Si2 cuando el campo magnético de DC esté orientado en direccién
normal (6, = 0°), pero Si;; # Sz y So1 # Si2 cuando el campo magnético de DC
tiene direccion longitudinal (fy = 90°). La falta de simetria en la matriz de scattering
para el caso de magnetizaciéon longitudinal se atribuye a la presencia del sustrato no
reciproco y a la falta de elementos de simetria de la estructura (de hecho, mientras
que el filtro sobre ferrita con magnetizacién normal tiene simetria de rotacion de 180°

alrededor del eje z [59], en el filtro con magnetizacién longitudinal no aparece este
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elemento de simetria). De cualquier forma, los resultados numéricos obtenidos para
los pardmetros de scattering muestran que |Syi| & |Sos| v |So1| ~ |S1a| fuera de las
bandas de MM, lo que justifica que solamente hayamos representado los resultados
para |S11] y |So1| en las figs. 4.11.a y 4.13.a. Hay que afiadir que los valores de 1qH,
utilizados para sintonizar los filtros en las figs. 4.10.a, 4.11.a, 4.12.a y 4.13.a han
sido elegidos de manera que no existan respuestas espurias en las bandas de sintonia
debidas a la excitacion de MM o a la excitacion de resonancias armoénicas.

En la figura 4.10.a aparecen los resultados para la respuesta del filtro de lineas
acopladas sobre ferrita magnetizada en direcciéon normal, a frecuencias situadas por
encima de las bandas de MMDV. Se observa que el filtro puede ser sintonizado alrede-
dor del 24% cuando variamos el médulo del campo de DC de poHy =0.01 T a
poHy =0.14 T. Sin embargo, esta sintonia se lleva a cabo a expensas de una pér-
dida del ancho de banda a 3 dB. De hecho, podemos comprobar que este ancho de
banda pasa de un 11 % cuando pgHy = 0,01 T a un 4.5% cuando puoHy, =0.14 T. La
figura 4.10.b ayuda a comprender este comportamiento. En esta figura se representa
la diferencia relativa entre las dos primeras frecuencias de resonancia de la pareja
de resonadores acoplados que forma parte del filtro (Af/f = 2(fi — f2)/(f1 + f2)
donde f; y f son las dos frecuencias de resonancia), junto con los factores de calidad
correspondientes a las dos resonancias. Tanto las frecuencias de resonancia como los
factores de calidad han sido calculados mediante el algoritmo numérico descrito en
el capitulo 3. En la fig. 4.10.b podemos comprobar que la diferencia relativa Af/f
decrece al aumentar poHy, lo que implica una reduccién en el acoplamiento entre
los resonadores. Esta reduccién de acoplamiento permite explicar la disminucién de
ancho de banda observada en la fig. 4.10.a. Con respecto a los factores de calidad que
aparecen en la figura 4.10.b, podemos ver que disminuyen al aumentar pyHy, lo que
se atribuye a un aumento del efecto de las pérdidas en la ferrita. De hecho, cuando
toldy aumenta, la banda de operacion de los filtros se aproxima a la frecuencia de
resonancia ferrimagnética, que es la frecuencia a la cual es maximo el efecto de las
pérdidas |2, 21]. El aumento del efecto de las pérdidas no s6lo queda reflejado en la
reduccioén del factor de calidad sino también en la pérdida de adaptacion que sufre el

filtro de la fig. 4.10.a en la banda de paso al aumentar poHy.
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Figura 4.10: (a) Pérdidas de retorno y pérdidas de insercion del filtro de la fig. 4.3 sobre ferri-
ta magnetizada normalmente para frecuencias por encima de MMDV (e = 15, poM,; =0.178 T,
woAH =0.001 T, hy =0.635 mm, hg1 = hgz = 0, w =0.38 mm, s =0.19 mm, g =0.76 mm, [ =7.8
mm, #y = 0°). Se presentan resultados para diferentes valores del médulo del campo magnético de
DC. (b) Diferencia relativa entre las frecuencias de resonancia (Af/f) y factores de calidad (Q; y
()2) de las dos primeras resonancias de la pareja de resonadores acoplados que interviene en el filtro

analizado en el apartado (a).
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En la figura 4.11.a. se analiza un filtro de lineas acopladas sobre sustrato de ferrita
magnetizado en direccién paralela a las lineas para frecuencias por encima de los MMS.
Las dimensiones de este filtro se han elegido de forma que el rango de frecuencias en el
que opera sea similar al del filtro analizado en la figura 4.10.a. El filtro de la fig. 4.11.a
presenta una sintonia del 27 % cuando ugH, varia desde 0.01 T hasta 0.09 T, algo
mayor que la del filtro de la fig. 4.10.a. Sin embargo, cuando aumenta el valor de po Hy,
el filtro de la fig. 4.11.a sufre una reducciéon de ancho de banda mucho mas dréstica
que la que sufre el filtro de la fig. 4.10.a. De hecho, el ancho de banda a 3 dB del
filtro de la fig. 4.11.a pasa de ser un 3% cuando pgHy =0.01 T a ser un 0.5 % cuando
oty =0.06 T, y finalmente, para pugHy =0.09 T, el comportamiento del filtro de dos
polos estd completamente degradado y la respuesta de la estructura se asemeja mas a
la de un resonador aislado que a la de un filtro. Por analogia con la figura 4.10.b, en
la figura 4.11.b se representa la diferencia relativa entre las dos primeras frecuencias
de resonancia de los resonadores acoplados del filtro analizado en la fig. 4.11.a. Se
observa que esta diferencia decrece muy ripidamente cuando aumentamos el valor de
oy, lo que justifica la fuerte reduccion de ancho de banda observada en 4.11.a. En
cuanto a los factores de calidad de las resonancias de los dos resonadores acoplados,
se observa que no se ven afectados apreciablemente cuando crece pgHy, con lo cual,
su comportamiento no parece tener ningin efecto sobre la disminucion del ancho de
banda.

En la fig. 4.12.a se analiza el filtro de lineas acopladas sobre ferrita magnetizada
normalmente de la fig. 4.10.a para frecuencias situadas por debajo de las bandas
de MMDV. En la fig. 4.13.a se vuelve analizar el mismo filtro en el caso en que
la ferrita estd magnetizada longitudinalmente y las frecuencias estan por debajo de
las bandas de MMRV. En ambos casos se observa que al variar pgHy desde 0.18 T
hasta 0.30 T, el ancho de banda a 3 dB se mantiene aproximadamente constante
en torno al 12 %, lo cual contrasta con los resultados obtenidos en las figs. 4.10.a y
4.11.a. Para comprender por qué el ancho de banda no se deteriora al sintonizar los
filtros por debajo de las bandas de MM, basta echar un vistazo a las figs. 4.12.b y
4.13.b. Mientras que en estas dos figuras la diferencia relativa entre las frecuencias de

resonancia de la pareja de resonadores acoplados no cambia apreciablemente al variar
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poHo desde 0.18 T hasta 0.30 T, en las figs. 4.10.b y 4.11.b la diferencia relativa entre
las frecuencias de resonancia disminuye rapidamente al aumentar pyHy, lo cual implica
una reduccion en el acoplamiento de los resonadores, y por tanto, una reduccion en
el ancho de banda de los filtros. Por otro lado, en las figs. 4.12.b y 4.13.b se observa
que los valores de los factores de calidad representados crecen al aumentar poHy. Este
crecimiento es atribuido a una disminucion del efecto de las pérdidas de la ferrita,
disminucion que esta en consonancia con la reduccién de pérdidas de insercién en las
bandas de paso que experimentan los filtros de las figs. 4.12.a y 4.13.a al aumentar
poHy. La disminucién del efecto de las pérdidas esta relacionada con el hecho de
que al aumentar pyHy, la banda de operacion de los filtros se aleja de la frecuencia
de resonancia ferrimagnética que, como ya hemos visto, es la fecuencia a la que se
maximiza el efecto de las pérdidas. Finalmente, diremos que mientras que la sintonia
de la frecuencia central del filtro de la fig. 4.12.a es de un 18 % al variar ppH, desde
0.18 T hasta 0.30 T, la del filtro de la fig. 4.13.a es de un 12 % para el mismo rango

de variacién de poHp.
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Figura 4.11: (a) Pérdidas de retorno y pérdidas de insercion del filtro de la fig. 4.3 sobre ferrita
magnetizada longitudinalmente para frecuencias por encima de MMS (ef = 15, poM,; =0.178 T,
poAH =0.001 T, hy =0.635 mm, hg1 = hgz = 0, w =0.38 mm, s =0.19 mm, g =0.57 mm, | = 11
mm, 8y = 90°). Se presentan resultados para diferentes valores del moédulo del campo magnético de
DC. (b) Diferencia relativa entre las frecuencias de resonancia (Af/f) y factores de calidad (Q; y
(2) de las dos primeras resonancias de la pareja de resonadores acoplados que interviene en el filtro

analizado en el apartado (a).
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Figura 4.12: (a) Pérdidas de retorno y pérdidas de insercion del filtro de la fig. 4.3 sobre ferri-
ta magnetizada normalmente para frecuencias por debajo de MMDV (e = 15, puoM, =0.178 T,
woAH =0.001 T, hy =0.635 mm, hg; = hgz = 0, w =0.38 mm, s =0.19 mm, g =0.76 mm, [ =7.8
mm, fg = 0°). Se presentan resultados para diferentes valores del médulo del campo magnético de
DC. (b) Diferencia relativa entre las frecuencias de resonancia (Af/f) y factores de calidad (Qy y
()2) de las dos primeras resonancias de la pareja de resonadores acoplados que interviene en el filtro

analizado en el apartado (a).
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Figura 4.13: (a) Pérdidas de retorno y érdidas de insercién del filtro de la fig. 4.3 sobre ferrita
magnetizada longitudinalmente para frecuencias por debajo de MMRV (e; = 15, uoM,; =0.178 T,
AH =0.001 T, hy =0.635 mm, hg; = hgz = 0, w =0.38 mm, s =0.19 mm, g =0.76 mm, [ =7.8
mm, #y = 90°) Se presentan resultados para diferentes valores del médulo del campo magnético de
DC. (b) Diferencia relativa entre las frecuencias de resonancia (Af/f) v factores de calidad (Q; y
Q)2) de las dos primeras resonancias de la pareja de resonadores acoplados que interviene en el filtro
analizado en el apartado (a).
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4.3.4. Analisis de un filtro de anillos abiertos acoplados

Para mostrar con toda claridad la versatilidad del algoritmo que hemos construi-
do, se ha analizado un filtro de anillos abiertos acoplados como el que se muestra
en la figura 4.14 sobre sustrato de ferrita. Otras configuraciones similares de filtros
microtira que contienen anillos abiertos acoplados han sido estudiadas en [94] y [95]
en el caso en que el sustrato de los filtros es dieléctrico. En las figuras 4.15.a y 4.15.b
se presentan resultados para las pérdidas de insercion y de retorno del filtro de la fig.
4.14 sobre ferrita magnetizada en direccion normal (por encima y por debajo de las
bandas de MMDV). Como consecuencia de los elementos de simetria que tiene el filtro
de la figura 4.14 sobre ferrita magnetizada normalmente (en particular, la simetria

de rotacion de 180° alrededor del eje 2), para este filtro se cumple que S;; = Sa2 y
S12 = Sa1-

Puerta 1 Puerta 2
l | - S | I
W1 i
T
{
g 1
—{Wle— T
! i'J_W i
d : )

Figura 4.14: Esquema de filtro microtira con dos anillos rectangulares abiertos acoplados.

En la figura 4.15.a podemos observar que, por encima de las bandas de MMDV,
el filtro sobre ferrita admite una sintonia de alrededor del 16 % cuando variamos el
mobdulo del campo magnético de DC de pgHp =0.01 T a poHy =0.07 T. Sin embargo,
al igual que ocurre con el filtro de la figura 4.10.a, la sintonia se produce a expensas
de una disminucién del ancho de banda (de hecho, el ancho de banda pasa de un
16 % cuando poHp =0.01 T a un 11% cuando ugH, =0.07 T) y de una distorsiéon
en la respuesta del filtro (concretamente, obsérvese como cambia la forma de |S11] al
aumentar poHp). Esta tendencia a la degradacion no se observa en el comportamiento

del filtro para frecuencias situadas por debajo de las bandas de MMDV, donde el filtro
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Figura 4.15: Pérdidas de retorno y pérdidas de insercion del filtro de anillos acoplados de la fig.
4.14 sobre ferrita magnetizada normalmente (ey = 15, oM, =0.178 T, AH = 0, hy =0.635 mm,
ha1 = haz = 0, w = g =0.43 mm, s =0.215 mm, [ =3.87 mm, d =3.44 mm, §y = 0°). Se presentan
resultados para diferentes valores del modulo del campo magnético de DC por encima (a) y por
debajo (b) de la region de MMDV.
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mantiene un comportamiento estable al variar el médulo del campo magnético (en
este caso, s6lo se observa un ligero aumento del ancho de banda, que es del 12%
cuando pgHy =0.15 T y pasa a ser del 14.5% cuando uoHy =0.3T). En este tltimo

caso existe una sintonia del 15 %, cuando pasamos de puoHy =0.15 T a poHp =0.3 T.

4.3.5. Comparacion con resultados experimentales

Las figuras 4.16.a a 4.16.d muestran el montaje experimental que se ha utilizado
para medir un filtro de lineas acopladas fabricado sobre ferrita magnetizada. Las
metalizaciones del filtro estan impresas sobre una capa dieléctrica de AR-1000 de 0.254
mm de espesor (fabricado por Arlon). Esta capa se ha depositado encima de otra capa
de AR-1000 de 0.635 mm de espesor a la que se le ha practicado un hueco, hueco en el
que se ha embutido una muestra de ferrita de dimensiones 0.625 mm X 25 mm X 25 mm
(véanse las figuras 4.16.a y 4.16.b). La muestra empleada de ferrita es una muestra
policristalina de YIG de bajas pérdidas suministrada por la compania rusa Magneton
(Magneton 55CHs). A pesar de que todo el montaje esta bien sujeto mediante pinzas,
existe una pequeiia capa de aire entre el sustrato dieléctrico metalizado y la ferrita
cuyo espesor es critico para predecir la banda de frecuencias de operacién del filtro.
Para estimar el espesor de esta capa de aire, se ha medido primeramente el filtro
sobre los sutratos de AR-1000 antes de cortar el hueco para la ferrita, y los resultados
experimentales obtenidos han sido comparados con los que proporciona el simulador
“Ensemble” para el filtro sobre sustrato dieléctrico multicapa con capa de aire. La
mejor concordancia entre simulaciones y medidas se ha producido cuando se asigna
a la capa de aire un espesor de 0.01 mm en las simulaciones. Por otro lado, en la fig.
4.16.a se observa que se ha realizado un cambio en la anchura de las lineas microtira de
alimentacion de w’ a w < w’ justo encima de la transicion entre la capa de AR-1000 de
0.635 mm de espesor y la muestra de ferrita con el fin de minimizar la desadaptacion
entre las impedancias de las lineas presentes antes y después de la transicién (de
hecho, hemos utilizado w’ =0.9 mm para las lineas de alimentacioén, w =0.7 mm para
las lineas microtira sobre ferrita magnetizada en direccién normal y w =0.54 mm para

las lineas sobre ferrita con magnetizacion longitudinal). Este
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Figura 4.16: Vistas desde arriba (a) y lateral (b) del montaje experimental utilizado para medir un
filtro de lineas acopladas sobre sustrato de ferrita. Se incluye un esquema con las dimensiones del
filtro de lineas acopladas (c) y una fotografia del filtro entre los polos del electroiman (d).
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cambio de anchura corresponde a lo que se conoce vulgarmente como un faper en
la literatura en inglés [2]. Hay que tener en cuenta que las condiciones ideales de
adaptacion entre las lineas existentes a los dos lados de la transicién nunca se alcanzan
ya que mientras la impedancia de las lineas sobre dieléctrico es independiente del
campo magnético externo, la impedancia de las lineas sobre ferrita cambia cuando
variamos el campo magnético que acttia sobre la ferrita (como se explicé en el capitulo
2). No obstante, teniendo en cuenta las anchuras de linea que se han elegido y los
campos magnéticos que se han utilizado en las medidas, se han calculado con el
algoritmo del capitulo 2 las impedancias de las lineas sobre ferrita, y se ha comprobado
que estas impedancias estan siempre proximas a los 50 Q y que el maximo valor
estimado para el SWR en la transicion es de 1.25. La fotografia que se muestra en
la figura 4.16.d corresponde a las medidas del filtro sobre ferrita magnetizada en
direcciéon paralela a las lineas acopladas (caso estudiado en las figuras 4.19 y 4.20).
Para medir el filtro sobre ferrita magnetizada en direcciéon normal al plano de masa
(caso estudiado en las figuras 4.18 y 4.19), basta con rotar 90° el filtro de la figura
4.16.d con respecto a la linea imaginaria que une los dos conectores coaxiales. Para
medir las pérdidas de retorno y de insercién de los filtros, se ha utilizado un analizador
de redes HP8510B, y se ha hecho uso de calibraciones TRL en linea microtira en todos
los casos. Asimismo, el campo magnético externo que actia sobre las ferritas del
sustrato de los filtros lo ha proporcionado el electroiman que aparece en la fotografia
de la figura 4.16.d, y este campo magnético ha sido medido con una sonda de efecto
Hall.

En las figuras 4.17 a 4.20 se presentan los resultados numéricos y experimentales
para las pérdidas de retorno y de insercion de filtros de lineas acopladas sobre ferrita
como el mostrado en la figura 4.16. Estas figuras muestran la sintonfa de los filtros
cuando varia el médulo campo magnético de DC, tanto por encima (figuras 4.17 y
4.19) como por debajo (figuras 4.18 y 4.20) de la regién de modos magnetostaticos. En
todas estas figuras los valores del campo magnético que polariza a las ferritas se han
elegido de forma que no existan respuestas espurias causadas por modos resonantes
armoénicos o por excitacion de modos magnetostaticos. Al igual que ocurre con los

filtros estudiados en las figs. 4.10 a 4.13, los resultados numéricos muestran que Sy, =
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Sog y So1 = 5‘1; para el filtro estudiado en las figs. 4.17 y 4.18, y que Si; # Sa yA-
So1 # Sz para el filtro estudiado en las figs. 4.19 y 4.20. No obstante, los resultados
numeéricos y experimentales obtenidos para el filtro de las figs. 4.19 y 4.20 indican que
se cample que |S11| & [Saa| y |S21| & |S12| fuera de las bandas de MM, lo que justifica
que sélo se hayan representado |Sy;| y |So1| en las figs. 4.19 y 4.20.

La concordancia entre los resultados numéricos y los experimentales es razonable-
mente buena, excepto por el hecho de que las pérdidas de insercién medidas en la
banda de paso tienden a ser excesivamente altas para valores elevados del médulo del
campo magnético de DC a frecuencias situadas por encima de la regiéon de MM (espe-
cialmente en las figuras 4.17.c, 4.19.b y 4.19.c). Las diferencias que existen entre los
resultados numéricos y experimentales son atribuidas principalmente a que el modelo
numeérico no tiene en cuenta las pérdidas en los conductores, las pérdidas debidas a
las transiciones dieléctrico—ferrita y las discontinuidades en forma de “codo biselado”

que sufren las lineas de microtira de la figura 4.16.a.

Los resultados de las figuras 4.17.a a 4.17.c muestran que la frecuencia central
del filtro de lineas acopladas sobre ferrita magnetizada normalmente puede ser sin-
tonizada un 8 % por encima de las bandas MMDV cuando pasamos de poH, =0.01
T a poHy =0.08 T. Al igual que ocurre con los filtros analizados en las figs. 4.10.a
y 4.15.a, el filtro analizado en las figs. 4.17.a a 4.17.c experimenta una reduccién
del ancho de banda cuando aumentamos el valor de pgHy. De hecho, los resultados
numeéricos indican que el ancho de banda a 3 dB es de un 9.5 % para ugHy =0.01 T, de
un 6.5 % para poHy =0.05 T, y de un 3.5 % para poHy =0.08 T. Como ya se comento
en el apartado 4.3.3, la reduccion de ancho de banda se atribuye a la disminucién del
acoplamiento entre las lineas.

En las figuras 4.18.a a 4.18.c se muestran los resultados obtenidos para el filtro de
lineas acopladas analizado en las figs. 4.17.a a 4.17.c a frecuencias situadas por debajo
de las bandas de MMDV. En este caso encontramos una sintonia del 10 % cuando el
modulo del campo magnético interno varia desde ugHy =0.15 T a pgH, =0.3 T.
Ademés, al igual que en las figs. 4.12.a y 4.15.b, se observa que el ancho de banda
a 3dB no experimenta una variacién sustancial al cambiar pyH, (de hecho, el ancho

de banda obtenido numéricamente es de un 18 % cuando uyHy =0.15 T, de un 16 %
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Figura 4.17: Resultados numéricos (linea continua) y experimentales (linea de puntos) para las
pérdidas de retorno y de insercién del filtro de lineas acopladas de la fig. 4.16 (e = 15, g1 = 1,
€q2 =10, poM; =0.08 T, poAH =0.0005 T, hy =0.635 mm, hgy =0.01 mm, hge =0.254 mm, w =0.7
mm, s =0.35 mm, g =1.75 mm, ! = 15 mm, d = 11 mm). El sustrato de ferrita estd magnetizado
en direccién normal (6 = 0°) y los resultados se presentan para frecuencias por encima de MMDV
cuando poHo =0.01 T (a), puoHp =0.05 T (b) y poHy =0.08 T (c).

cuando poHy =0.15 T, y de un 14.5% cuando pyHy =0.3 T).

En las figs. 4.19.a a 4.19.b se estudia el filtro de la fig. 4.16 en el caso en que el
campo magnético de DC es paralelo a las lineas acopladas, y a frecuencias situadas
por encima de las bandas de MMS. Aunque la sintonia obtenida es del 12 %, existe
una reduccién dréastica del ancho de banda y un importante deterioro de la respuesta,
del filtro al aumentar pgHy, lo cual concuerda con los resultados obtenidos para el
filtro analizado en la fig. 4.11.a.

El filtro de las fig. 4.19.a a 4.19.c vuelve a ser analizado en la fig. 4.20 por debajo de

las bandas de MMRV. En la fig. 4.20 no se presentan resultados experimentales para
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Figura 4.18: Resultados numéricos (linea continua) y experimentales (linea de puntos) para las
pérdidas de retorno y de insercién del filtro de lineas acopladas de la fig. 4.16 (ey =15, eg1 = 1,
€49 = 10, /.L()Ms =0.08 T, HQAH =0.0005 T, hf =0.635 mim, hdl =0.01 mm, hdg =0.254 mm, w =0.7
mm, s =0.35 mm, g =1.75 mm, [ = 15 mm, d = 11 mm). El sustrato de ferrita est4 magnetizado
en direccion normal (g = 0°) y los resultados se presentan para frecuencias por debajo de MMDV
cuando puoHy =0.15 T (a), poHy =0.2 T (b) y ueHp =0.3 T (c).

el caso pgHy =0.3 T porque el electroiman usado en las medidas no pudo proporcionar
ese valor de campo magnético para la distancia entre polos impuesta por la presencia
del filtro (véase la fig. 4.16.d). Los resultados numéricos de la figura 4.20 indican que la
frecuencia central del filtro puede ser sintonizada un 7% cuando el campo magnético
de DC aumenta desde pogHy =0.15 T hasta pugHy =0.3 T. Frente a lo que le ocurre
al filtro analizado en las figs. 4.19.a a 4.19.c, el filtro de la fig. 4.20 no experimenta
una variacion sustancial de ancho de banda al aumentar pgH, (de hecho, el ancho de
banda obtenido numéricamente es de un 20 % cuando pyHy =0.15 T, y de un 17%
cuando poHy =0.3 T).
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Figura 4.19: Resultados numéricos (linea continua) y experimentales (linea de puntos) de las pérdidas
de retorno y de insercién del filtro de lineas acopladas de la fig. 4.16 {e =15, eq1 = 1, €g2 = 10,
oMy =0.08 T, ugAH =0.0005 T, hy =0.635 mm, hg; =0.01 mm, hgz =0.254 mm, w =0.54 mm,
s =0.27 mm, g =1.35 mm, [ = 15 mm, d = 11 mm). El sustrato de ferrita estd magnetizado en
direccién longitudinal (6 = 90°) y los resultados se presentan para frecuencias por encima de MMS
cuando poHp =0.01 T (a), uoHp =0.05 T (b) y uoHo =0.075 T (c).

Se observa que la sintonia en frecuencia obtenida para los filtros analizados en las
figuras 4.17 a 4.20 es claramente inferior a la obtenida para los filtros analizados en
las figs. 4.10 a 4.13. Esta disminucion en la sintonia se atribuye al hecho de que la
magnetizacion de saturacion de la ferrita utilizada en las medidas (uoMs =0.08 T) es
mucho menor que la de la ferrita utilizada para obtener los resultados numéricos de
las figs. 4.10 a 4.13, y es bien sabido que la capacidad de sintonia de las ferritas es
tanto mayor cuanto mayor es su magnetizacion de saturacion [37].

La figura 4.21 muestra las medidas obtenidas para los parametros de scattering

del filtro de la figura 4.19.b en una banda ancha de frecuencias. Podemos observar



110 Capitulo 4. Estudio de circuitos microtira sobre sustratos de ferrita

0
"m “““““

} 'ﬁ \ \ ~S,1]
%\ 0 y 2\ ) \

| F— ‘W
= e p \
(o] . s .
vl 20 -
>, g Yoo\
%) 7 ]
O .
o -30 e
2 . =
=
2 40
= 1

_50 T T T T T T T
28 30 32 34 36 38 40 42

Frecuencia (GHz)

Figura 4.20: Resultados numeéricos (linea continua) y experimentales (linea de puntos) de las pérdidas
de retorno y de inserciéon del filtro de lineas acopladas de la fig. 4.16 (e; = 15, eq1 = 1, €q2 = 10,
poMs =0.08 T, pgAH =0.0005 T, hy =0.635 mm, hg; =0.01 mm, hgo =0.254 mm, w =0.54 mm,
s =0.27 mm, g =1.35 mm, [ = 15 mm, d = 11 mm). El sustrato de ferrita estd magnetizado
en direccién longitudinal (6p = 90°) y los resultados se presentan para frecuencias por debajo de
MMRV.

que existe una banda de de paso espuria proxima a f; en la regién donde se pueden
excitar los MMRV, y que la transmisién de MMS se excita hasta un nivel de -10
dB en el subintervalo de frecuencias fi < f < f;. En cambio, en el subintervalo de
frecuencias fo < f < f3 la transmision de MMS es mucho méas débil y es fuertemente
no reciproca ya que los MMS excitados estan ligados a la interfase ferrita-metal y son
unidireccionales [21]. Se observa que en el subintervalo fo < f < f; la transmisién
de MMS estad siempre por debajo de -20 dB en un sentido, y porwdéb‘a‘jo’ ‘de =40
dB en sentido contrario. Este bajo nivel de transmision de MMS en el subintervalo
f2 < f < fs justifica por qué se ha permitido que este subintervalo pueda entrar
dentro de las bandas de sintonia de los resonadores analizados en las figs 4.8.a y 4.9,
y de los filtros analizados en las figs. 4.11.a y 4.19. Al hacer esto, se esta suponiéndo
que la respuesta espuria debida a la excitacion de MMS en el subintervalo fo < f < f4

es despreciable.



4.4. Conclusiones 111

0 —meeme: = T
—~ ] Y Phadad e L4
B ol SN Ty G
o i:
>3, -20 -] £ | :
vii ] MMRV—>| ¥ / ’“’\ | / ;
m:—30 . / ' & t \
v | w, L /]
_8 -40 Isllll K4 “‘.
% 1 |——IS21l | AR | \;(
] 1
3 -50 ———[S12| !
2 o sl s
_60 ] T Il T i II T T T T II T T T
1 2 3 4 5
Frecuencia (GHz)

Figura 4.21: Resultados experimentales en banda ancha para los parametros de scattering del filtro
analizado en la figura 4.19.b. Se indica cuales son las bandas de frecuencia de MMRV y de MMS.

4.4. Conclusiones

En este cuarto capitulo hemos cubierto uno de los principales objetivos de esta
tesis: hemos presentado un algoritmo numérico capaz de calcular los parametros de
scattering de una amplia gama de circuitos microtira de dos puertas sobre sustratos
de ferrita magnetizada. Este algoritmo est4 basado en la aplicacion del Método de
Galerkin en el dominio espectral para la determinacién de las densidades de corriente
sobre las metalizacioncs de los circuitos, y en la posterior utilizaciér del método
matri. of pencil para la extraccion de los parametros de scattering a partir de las
densidades de corriente. Gracias al uso de “tejados” como funciones base, el algoritmo
permite estudiar todo tipo de circuitos de dos puertas cuyas metalizaciones presenten
esquinas en angulo recto. Se han obtenido resultados numeéricos para resonadores
y filtros microtira de distintas geometrias con el fin de demostrar la versatilidad
del algoritmo. Asimismo, algunos de los resultados numéricos obtenidos han sido

comparados con resultados experimentales y se ha obtenido una buena concordancia,
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lo cual demuestra la fiabilidad del algoritmo.
Del estudio realizado de resonadores y filtros sobre sustratos de ferrita podemos

extraer las siguientes conclusiones:

» La frecuencia de resonancia de los resonadores y la frecuencia central de los
filtros puede ser sintonizada cuando se modifica el modulo y/o la orientacion
del campo magnético de DC. Es posible sintonizar resonadores y filtros, tanto
para frecuencias situadas por encima de las bandas de modos magnetostaticos

como para frecuencias situadas por debajo de dichas bandas.

= Para filtros sobre ferrita que operan por encima de las bandas de modos mag-
netostaticos, tanto si la orientaciéon del campo magnético es normal al plano
de masa como si es paralela al plano de masa, se produce una disminucion del
ancho de banda cuando aumentamos el médulo del campo magnético de DC
para aumentar la frecuencia de sintonia. La reduccion del ancho de banda es
mas pronunciada cuando el campo magnético es paralelo al plano de masa que
cuando es normal. En los filtros que operan por debajo de las bandas de modos
magnetostaticos, no se aprecia una variacién sustancial del ancho de banda al

cambiar el modulo del campo de DC que sintoniza a los filtros.

» La banda de sintonia en la que operan los resonadores y los filtros est4 limitada
ya que es preciso impedir que aparezcan en dicha banda respuestas espurias

debido a la excitacion de modos magnetostaticos y de resonancias armoénicas.



Capitulo 5

Caracterizacion de antenas microtira
alimentadas por abertura sobre

sustratos de ferrita

5.1. Introduccidon

En este ultimo capitulo pretendemos atacar otro de los principales objetivos de
esta tesis: el analisis y disefio de antenas microtira sobre sustrato de ferrita. Este tema
ha suscitado un gran interés en los tltimos anos debido a que las antenas sobre fe-
rrita poseen algunas caracteristicas especiales que no presentan las antenas microtira
convencionales fabricadas sobre sustratos dieléctricos. Por ejemplo, como ya hemos
visto en el capitulo 3, las frecuencias de resonancia de los parches microtira sobre
ferritas pueden ser sintonizadas variando el médulo del campo magnético de DC que
polariza a las ferritas. Si tenemos en cuenta que las antenas microtira son parches
microtira resonantes, no nos debe extranar que se haya demostrado numéricamente
y experimentalmente que la frecuencia de operacién de las antenas microtira sobre
sustrato de ferrita puede ser ajustada mediante variaciones en el médulo del campo
magnético de DC {35, 36, 37, 96]. Por otro lado, también se ha demostrado numérica-
mente y experimentalmente que las antenas microtira con formas cuadrada o anular

pueden radiar ondas polarizadas circularmente con una tnica alimentacién cuando
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el sustrato soporte de las antenas es una ferrita magnetizada en direccién normal al
plano de masa [36, 37]. Ademas, la polarizacion circular puede ser conmutada entre
Polarizaciéon Circular a Izquierdas (PCI o LHCP de Left Hand Clircular Polarized en
la literatura en inglés) y Polarizaciéon Circular a Derechas (PCD o RHCP de Right
Hand Circular Polarized en la literatura en inglés) al invertir el sentido del campo
magnético de DC [36, 37]. Las antenas microtira cuadradas fabricadas sobre ferrita
también tienen aplicaciones interesantes cuando estdn magnetizadas paralelamente
al plano de masa y a dos de los lados de la metalizacién. Dichas antenas presentan
dos resonancias fundamentales que radian ondas polarizadas linealmente ortogonales,
de las cuales s6lo una puede ser sintonizada por el campo magnético de DC. Pues
bien, resultados experimentales han demostrado que la polarizacién de estas antenas
microtira puede ser sintonizada de circular a lineal a una frecuencia dada median-
te el campo magnético de DC si las dos resonancias son excitadas simultaneamente
[97, 98]. Las ferritas también encuentran aplicacion como sustratos de “agrupaciones
de antenas microtira con control electronico de la direccion del haz principal” (phased
arrays en la literatura en inglés) ya que permiten conseguir adaptacion de impedan-
cias en un amplio intervalo angular del haz principal mediante ajustes del moédulo
del campo magnético de DC [36, 40]. Finalmente, se ha comprobado también que la
seccion radar de antenas microtira sobre ferrita puede ser sustancialmente reducida
en un amplio rango de frecuencias que se puede sintonizar mediante el modulo del
campo magnético de DC [38, 39]. Este rango de frecuencias coincide con el rango de

excitacion de modos magnetostaticos en el sustrato de ferrita de la antena.

De acuerdo con la revisién que hizo Pozar sobre las antenas parche en microti-
ra |99], existen basicamente cuatro técnicas de alimentacion de estas antenas: ali-
mentacién por contacto con una linea microtira (fig.5.1.a), alimentacién por proxi-
midad a una linea microtira situada entre el parche y el plano de masa (fig.5.1.b),
alimentacién por acoplamiento a una linea microtira a través de una abertura en
el plano de masa comin a la antena y la linea microtira (fig.5.1.c), y alimentacién
por sonda coaxial (fig.5.1.d). Si comparamos estas cuatro técnicas de alimentacion, la

técnica de acoplamiento por abertura presenta algunas ventajas sobre las otras. La
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primera ventaja es que esta técnica nos permite utilizar dos sustratos independien-
tes para el circuito de alimentacion y para el elemento radiante, lo cual facilita el
disefio independiente del alimentador y de la antena [100, 101]. Ademaés, la radiacién
procedente del circuito de alimentacién no puede interferir con la radiacién proce-
dente del parche ya que el plano de masa separa ambos mecanismos de radiacién
[100]. Otra ventaja de este tipo de antenas es que mientras que la parte reactiva de
la impedancia de entrada puede ser controlada mediante la longitud de la microtira
acabada en abierto que alimenta la antena, la parte resistiva puede ser controlada me-
diante la longitud de la abertura, con lo cual, disponemos de dos grados de libertad

independientes para conseguir la adaptaciéon de la antena [101].

(d)

Figura 5.1: Esquema de los diferentes tipos de técnicas de alimentacién de antenas microtira: (a) por
contacto con una linea microtira; (b) por proximidad a una linea microtira situada entre el parche
y el plano de masa; (¢) por acoplamiento a una linea microtira a través de una abertura en el plano
de masa comun a la antena y la linea microtira; (d) por sonda coaxial

La configuracién original de las antenas microtira alimentadas por abertura fue
presentada en [100] y [L01]. A partir de entonces, se han propuesto diferentes ver-
siones de estas antenas que mejoran sus prestaciones. Por ejemplo, se ha logrado
aumentar el ancho de banda de las antenas acoplando la resonancia de la abertura a
la resonancia del parche [102], apilando dos parches resonantes acoplados [103, 104],
o aplicando las dos técnicas a la vez [105]. Asimismo, se han construido antenas ali-

mentadas por abertura que trabajan en dos bandas de frecuencias distintas mediante
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el uso de parches rectangulares ranurados [106, 107, 108]. Finalmente, para mejorar
el acoplamiento entre las lineas de alimentacion y los parches, se ha sugerido utilizar
aberturas con forma de H [109] o de pajarita [104] en lugar de la tradicional abertura

rectangular [101].

En este ultimo capitulo de la tesis se presenta un algoritmo para el calculo de la
impedancia de entrada normalizada (o lo que es lo mismo, del coeficiente de reflexion)
y del diagrama de radiacién de antenas microtira alimentadas por abertura que estan
fabricadas sobre ferritas magnetizadas en una direccién arbitraria. La existencia de
una gran variedad de disefios para las antenas microtira alimentadas por abertura
exige que este algoritmo sea capaz de analizar antenas sobre sustratos multicapa
conteniendo parches (simples o apilados) y aberturas de formas muy variadas. Por
este motivo, este algoritmo, al igual que los que aparecen en capitulos anteriores
de la tesis, va a estar basado en la aplicacion del MMDE con funciones base del
tipo “tejado”. En publicaciones previas en las que se trata el analisis de antenas
microtira sobre sustratos de ferrita, se ha aplicado el MMDE al analisis de antenas
alimentadas por proximidad a una linea microtira [110] y por sonda coaxial [36].
Ademés, también se ha utilizado el método de los elementos finitos para estudiar
antenas resguardadas en una cavidad y alimentadas por sonda coaxial [111], y el
método de la linea de transmision (conocido como TLM en la literatura en inglés),
para estudiar antenas alimentadas por contacto con una microtira [112]. Hasta donde
llega nuestro conocimiento, el trabajo que se presenta en este capitulo de la Memoria
es el primero en el que se analizan antenas microtira alimentadas por abertura sobre
sustrato de ferrita. Ademas, este trabajo también es el primero en el que se analizan
en detalle las propiedades de adaptacion y polarizaciéon de las antena microtira sobre

ferritas para cualquier orientacién del campo magnético de DC aplicado a las ferritas.
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5.2. Geometria del problema y descripciéon del algo-
ritmo

La figura 5.2.a muestra el perfil de la antena microtira alimentada por abertura
que vamos a estudiar en este capitulo. El parche radiante descansa sobre un sustrato
de cuatro capas, tres de ellas dieléctricas y una de ferrita. Algunas de las capas
dieléctricas no apareceran en el sustrato de las antenas analizadas en el apartado
de resultados de este capitulo, pero la lamina de ferrita siempre estari presente. En
cuanto al sustrato de la linea microtira de alimentacién, éste estid compuesto por
una tnica capa de dieléctrico. Como ya se ha comentado, supondremos que el campo
magnético de DC puede tener una orientacién arbitraria en el interior de la capa de
ferrita, y la figura 5.2.b es un recordatorio de los 4ngulos que describen esa orientacion
(véase también la fig. 1.1). De acuerdo con esta tultima figura, el tensor permeabilidad
magnética de la ferrita tendra la forma genérica Ty (6o, o) que aparece en la ecuacién
(1.10). Al igual que ocurre con las metalizaciones de las estructuras analizadas en los
capitulos 3 y 4, el algoritmo que se ha disefiado para el andlisis de antenas microtira
alimentadas por abertura sobre sustrato de ferrita permite obtener resultados para
parches y aberturas con esquinas en angulo recto de geometrias muy variadas. En
particular, las figuras 5.2.c y 5.2.d muestran las vistas desde arriba y las dimensiones
de dos de las antenas alimentadas por abertura que hemos analizado en el apartado
5.3 de este capitulo: un parche rectangular alimentado por una abertura rectangular
y un parche con forma de anillo cuadrado alimentado por una abertura con forma de
H. Como se muestra en las figuras 5.2.c y 5.2.d, hemos supuesto que la linea microtira
que alimenta las antenas es paralela al eje z, y que estd excitada por un generador
de voltaje delta-gap localizado en el plano z = —x.,.. Este generador de voltaje es
del mismo tipo que los dos generadores que aparecen en la fig. 4.1.b. Al igual que
en capitulos anteriores, a la hora de analizar la antenas microtira alimentada por
abertura de la fig. 5.2.a, supondremos que las metalizaciones de la linea microtira,
de alimentacion, del plano de masa y del parche radiante son conductores ideales de
espesor despreciable, y que tanto el plano de masa como el sustrato multicapa se

extienden hasta infinito en las direcciones z e y. Asimismo, supondremos que los
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o,

(d)

Figura 5.2: (a) Perfil de la antena microtira alimentada por abertura sobre ferrita que se analiza
en este capitulo. (b) Orientacién del campo magnético de DC en el interior de la capa de ferrita
con respecto a los ejes de coordenadas. (¢) Vista desde arriba de una antena parche rectangular
alimentada por una abertura rectangular. (d) Vista desde arriba de una antena parche con forma
de anillo cuadrado, alimentada por una abertura con forma de H.
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campos de AC existentes alrededor de las antenas tienen una dependencia temporal

del tipo e/“t, que sera suprimida de ahora en adelante.

A continuacion, vamos a ver como se calcula el coeficiente de reflexion S1; y el
diagrama de radiacion de la antena alimentada por abertura que aparece en la fig.
5.2.a. Sea j,(z,y) la densidad de corriente eléctrica sobre la superficie 5, del parche
radiante de la figura 5.2.a. Asimismo, sea j,(z,y) la densidad de corriente eléctrica
sobre la superficie Sy formada por la tira metalica de la linea de alimentacion y por
el generador de voltaje delta-gap (véanse las figuras 5.2.c y 5.2.d). Cuando se lleva
a cabo el andlisis de antenas microtira alimentadas por abertura como la de la fig.
5.2.a, es costumbre hacer uso del teorema de equivalencia para cerrar la superficie S,
de la abertura y reemplazar la abertura por dos corrientes magnéticas equivalentes,
una situada por encima del plano de masa sin abertura y otra por debajo [101, 104].
Estas dos corrientes magnéticas tienen densidades de corriente de igual médulo pero
de signo contrario, M,(z,y) y —M,(z,v) ((z,y) € S,), para asegurar la continuidad
del campo eléctrico tangencial en la abertura [101, 104]. Pues bien, la determinacién
de las tres funciones vectoriales j,(z,%), j,(z,y) y Ma(z,y) para las antena de la
fig. 5.2.a es muy importante ya que a partir de estas funciones se pueden obtener,
tanto el coeficiente de reflexion en la linea que alimenta la antena como el diagrama
de radiacién de la antena. Con vistas a calcular las tres funciones j,(z,y), js(=,v)
y M,(z,y), en este trabajo se ha resuelto un conjunto de tres ecuaciones integrales
acopladas. La primera ecuacion integral aparece al aplicar las condiciones de contorno
en la superficie S,, obligando a que el campo eléctrico tangencial sea cero sobre la
porcién metélica de S, (que corresponde a la tira de la microtira de alimentacion)
e igual al campo eléctrico tangencial de excitaciéon en la porcion infinitesimal de S,

ocupada por el generador delta-gap. Esta ecuacion integral puede escribirse como:

2 x { Gz —2 y—1y,z=—hal? = —ha) - j,(z',y) dz'dy’ —
s,

Goylz—2,y—9y,2=—hgl|z =07) - My(z,y)de'dy’| = 2 X Eeze(z,y)
s,

= —Vod(@ + Tuze) [uly — 1) —uly + 5| 9 (,9) €S, (5.1)
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donde V; es el voltaje a través del generador delta-gap conectado a la linea de ali-
mentacion, é(e) y u(e) son la funcion delta de Dirac y la funciéon de Heaviside res-
pectivamente (véase la ecuacion (4.2)), y Gg; (Gp,,) es la funcion diddica de Green
para el campo eléctrico creado por una densidad de corriente eléctrica (magnética)
en el semiespacio z < 0 de la figura 5.2.a cuando la abertura est4 “cortocircuitada’.
La segunda ecuacion integral se obtiene cuando obligamos a que el campo eléctrico

tangencial sobre la superficie del parche radiante S, sea cero, esto es:

2z x [/ EJM(x—a:’,y—y’,zzh;|z’=0+) - M, (', y) do'dy’ +
s

/S/ G;J(x —2y—y,z=ht |2 =ht)- jp(:z:', y)de'dy| =0  (z,9)€S, (5.2)

donde b}, = hgy + h 5+ haz + hgs es el espesor del sustrato de cuatro capas situado
bajo el parche y E];LM (E; 7) es la funcién diddica de Green para el campo eléctrico
creado por una densidad de corriente eléctrica (magnética) en el semiespacio z > 0
de la figura 5.2.a cuando la abertura esta “cortocircuitada’.

Finalmente, la tercera ecuacién resulta de aplicar la continuidad del campo mag-

nético a través de la abertura, esto es:

Guulz—2 y—y,2=0[2=07) - My(z',y) dz'dy’ —

/ @—;M(m —2y—y,z=0[2 =0%) - M,(2,¢) dz’dy —

a

G;J(ac —2y—y,z2=0]2=h}) - jpe’,y)de'dy'| =0 (z,y)€5,(5.3)

Sp
donde G ; (Gyy,) es la funcion diddica de Green para el campo magnético creado
por una densidad de corriente eléctrica (magnética) en el semiespacio z < 0 cuando
la abertura esta “cortocircuitada” y E; J (6; 1) es la funcion diddica de Green para
el campo magnético creado por una densidad de corriente eléctrica (magnética) en el

semiespacio z > 0 cuando la abertura esta “cortocircuitada”.
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Para resolver el conjunto de tres ecuaciones integrales acopladas (5.1) a (5.3), se
ha empleado la misma técnica que se describe en los capitulos 3 y 4 de esta Memoria.
Primero, se ha aproximado cada una de las funciones desconocidas j,(z,¥), js(%,y) ¥
M,(z,y) mediante una combinacién lineal de funciones base del tipo “tejado” [113].
Concretamente, para j,(7,y) ¥ js(=,y) se han utilizado expresiones matematicas simi-
lares a las que aparecen en las ecuaciones (3.3) a (3.5), y para M,(z,y) se ha utilizado

una aproximacién del tipo:

Ng,
Ma(xvy) = Z ak:Ma,k(‘Tay) (54)
k=1
donde:
Ma,k(x7y) = T:c(x—'xkyy_yk>i (k: 17'-"Naﬂl) (55)
Ma,k(x7y) = Ty(‘x—xkay_yk)y (k:Nax+1a--'7Na) (56)

En la ecuacién anterior Ty(x,y) v Ty(,y) son las funciones definidas en (3.6) y (3.7),
N, es el nimero de funciones base utilizadas para aproximar la componente z de
M,(z,y) ¥ Nay = Ny — Ny es el ntimero de funciones base utilizado para aproximar
la componente y de M (z,y).

Una vez obtenidas las aproximaciones de las tres funciones j,(z,¥), js(z,y) ¥y
M,(z,y) en términos de funciones base del tipo “tejado”, dichas aproximaciones han
sido introducidas en las ecuaciones integrales (5.1) a (5.3) y se ha aplicado la version
Galerkin del método de momentos. Al igual que en los capitulos 3 y 4, los elementos de
la matriz de Galerkin han sido calculadas en el dominio espectral, y las transformadas
de Fourier bidimensionales de las funciones diadicas de Green han sido obtenidas
siguiendo el procedimiento descrito en el Apéndice A de esta Memoria. Ademaés, la
técnica de aceleracion de integrales descrita en las ecuaciones (3.11) a (3.14) ha sido
utilizada para calcular aquellas entradas de la matriz de Galerkin que involucran a
dos funciones base pertenecientes a la misma funcion incognita (esto es, o bien a
dos funciones base pertenecientes a la aproximacion de j,(z,y), o a la aproximacién
de j,(z,v), o a la aproximacion de M,(z,y)). Sin embargo, hay que decir que no

ha sido necesario aplicar la técnica de acelaracion de integrales para calcular las
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entradas de la matriz de Galerkin que involucran funciones base pertenecientes a
funciones incognita distintas ya que, en este caso, los integrandos de las integrales

decaen exponencialmente y el cilculo numérico de dichas integrales es muy rapido.

Una vez resuelto el conjunto de ecuaciones integrales (5.1), (5.2) y (5.3), se ha
calculado el coeficiente de reflexion S;; en la linea microtira que alimenta la antena
a partir de la densidad de corriente j (x,y). Para ello, hemos obtenido muestras de
la intensidad de corriente en un tramo de linea de alimentacién de 1,25 longitudes de
onda, que esta suficientemente lejos del generador delta-gap y de la abertura (alrede-
dor de 0.5 longitudes de onda). Aplicando la técnica matriz pencil a las muestras de
la intensidad de corriente, se han extraido las amplitudes complejas de las ondas de
corriente de ida y de vuelta [104] y, a partir de estas amplitudes, se ha determinado
el valor de S); (véanse las ecuaciones (4.5) y (4.6)), y por tanto, de la impedancia
de entrada de la antena normalizada a la impedancia caracteristica de la linea de

alimentacion.

Con vistas a obtener el campo eléctrico de radiacién en el semiespacio superior de
aire z > ht de la figura 5.2.a., se ha utilizado la exprexion analitica de este campo
de radiacion en términos de la Transformada de Fourier Bidimensional (TFBD) del
campo eléctrico tangencial en el plano z = h}, que se obtiene mediante el método de la
fase estacionaria (véanse las paginas 164 a 169 de [114]). De forma anloga, el campo
eléctrico de radiacion en el semiespacio inferior de aire 2 < —hgg de la figl 5.2.a ha sido
obtenido en términos de la TFBD del campo eléctrico tangencial en el plano z = —hg.
Por otro lado, de acuerdo con la teoria expuesta en [44], las TFBD del campo eléctrico
tangencial en los planos z = h}, y z = —hg pueden calcularse mediante relaciones
algebraicas en términos de las TFBD de las tres funciones incoégnita Jp(2,y), Js(z, )
¥y Mg(z,y) y en términos de la FDGE que se calculan siguiendo el procedimiento
descrito en el Apéndice A. Esto quiere decir que los campos de radiacién de la antena
de la fig. 5.2.a pueden obtenerse de forma relativamente sencilla en términos de las
TFBD de j,(z,9), j,(z,y) ¥y Mqu(z,y). Una vez conocidos los campos de radiacién
emitidos en los semiespacios z > hl, y 2 < —hgp, es trivial el calculo de la directividad
de la antena, de su estado de polarizacion y de la “razén de radiacién arriba/abajo”

(cociente entre el maximo de la densidad de potencia radiada al semiespacio z >
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ht y el méximo de la densidad de potencia radiada al semiespacio z < —hg). La
ganancia, G, de la antena puede obtenerse en términos del campo eléctrico radiado al
semiespacio superior (z > hf,) y de la potencia suministrada a la antena por medio

de la linea microtira de alimentacién como se indica:
2 max 2
2rr?|ERs (1)

5.7
ZOZ'rm'clLSW2 (1 - |SH|2) ( )

G = 10log

donde Zy y Zni. son las impedancias del espacio libre y de la linea microtira de ali-
mentacion respectivamente (Z,,;. puede ser calculada mediante el algoritmo descrito
en el capitulo 2), |I;| es el modulo de la amplitud compleja de la onda de corrien-
te que viaja por la linea de alimentacion desde el generador hacia la antena (IF se
obtiene al aplicar la técnica matriz pencil a la corriente que circula por dicha linea),
y EZ§% (r) es el valor maximo que toma el campo eléctrico de radiacion en la region
(2 > h},)) en funcion de la distancia r que hay desde el punto donde se calcula dicho
campo de radiacion al centro geométrico del parche radiante r.

Al igual que en el capitulo anterior, para reducir el tiempo de computacién que
necesitamos para el analisis de una antena en un intervalo amplio de frecuencias,
hemos calculado los elementos de la matriz de Galerkin en unas cuantas frecuencias
dentro del intervalo de frecuencias de interés y hemos obtenido expresiones analiticas

interpolantes que permiten calcular las citados elementos de la matriz de Galerkin

para cualquier frecuencia dentro del intervalo [36].

5.3. Resultados numeéricos y experimentales

5.3.1. Comprobacién del método numérico

Con el fin de comprobar la validez del método numeérico descrito en la seccion
previa, hemos comparado los resultados experimentales publicados en [101] para la
impedancia de entrada de una antena microtira alimentada por abertura sobre sustra-
to dieléctrico con los resultados numeéricos proporcionados por el simulador comercial
“Ensemble”, v con los resultados numéricos obtenidos con nuestro algoritmo en el

limite no-magnético (es decir, en el limite en que M; =0, Hy =0y AH = 0 dentro
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Figura 5.3: Impedancia de entrada de una antena parche rectangular alimentada por abertura rec-
tangular (véase la fig. 5.2.c). El sustrato del parche es una lamina simple de dieléctrico. Se presentan
resultados para diferentes longitudes de la linea microtira de alimentacién. Comparamos nuestros
resultados (linea continua) con los resultados numéricos proporcionados por “Ensemble” (+) y con
los resultados experimentales publicados en [101] (linea de puntos). La impedancia de entrada se cal-
cula en el plano x = 0 de fig. 5.2.c. Datos de la estructura: hgy = hy =1.6 mm, hg; = hga = hgs =0,
€do = €5 =2.54, My, = Hy = AH = 0, wy; =4.42 mm, w, =1.55 mm, !, =11.2 mm, w, = 30 mm,
lp =40 mii, finicia,l =2.15 GHZ, ffinali2-275 GHz.
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de la capa de ferrita). Podemos ver que existe una concordancia razonable entre
nuestros resultados y los resultados experimentales (la concordancia es similar a la
que existe en [101] entre resultados numéricos y experimentales), y que la concordancia
es excelente entre nuestros resultados numeéricos y los resultados numéricos generados
por “Ensemble”. Nos gustaria anadir que muchas de las antenas sobre sustrato de
ferrita analizadas en este apartado de resultados (véanse las figuras 5.4 a 5.15) han
sido también analizadas en el limite no-magnético, y los resultados obtenidos en este
limite han sido comparados con los que proporciona el simulador “Ensemble”. En todos
los casos se ha encontrado una concordancia excelente entre nuestros resultados y los

que proporciona “Ensemble”.

5.3.2. Antenas sobre ferritas magnetizadas normalmente al

plano de masa

Las figuras 5.4.a y 5.4.b muestran resultados obtenidos para un parche microtira
cuadrado alimentado por una abertura rectangular. El parche estd4 impreso sobre una
lamina de ferrita magnetizada normalmente al plano de masa (6p = 0°). El mismo
parche con el mismo sustrato de ferrita fue analizado por Pozar en [36], pero Pozar
no utilizé alimentacién por abertura sino alimentacioén por sonda coaxial (véase la fig.
5.1.d). Pozar observé que el parche tiene dos resonancias cercanas que pueden radiar
ondas polarizadas circularmente, y que las resonancias pueden ser excitadas mediante
una tnica alimentacién. La resonancia de menor frecuencia radia ondas con PCI y
la resonancia de mayor frecuencia radia ondas con PCD. Ademas, el sentido de la
polarizacion circular radiada por las dos resonancias se invierte al cambiar el sentido
del campo que magnetiza la ferrita. Todos estos fen6menos han sido observados para el
parche cuadrado sobre sustrato de ferrita alimentado por abertura rectangular que se
analiza en las figs. 5.4.a y 5.4.b. De hecho, los resultados de la figura 5.4.a pertenecen
a una antena que puede radiar ondas con PCI (como suele ser costumbre en el &mbito
de las antenas, se admite que la polarizacion es circular cuando la razon axial es
inferior a 3 dB) y los de la fig. 5.4.b, a una antena que puede radiar ondas con PCD.

Si admitimos que la antena objeto de estudio esta adaptada cuando |S11| < —10 dB,
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Figura 5.4: Pérdidas de retorno y razén axial de un parche microtira cuadrado impreso sobre una
capa de ferrita, y alimentado por una abertura rectangular (véase la fig. 5.2.c). La ferrita esta
normalmente magnetizada (fy = 0°). Se presentan resultados para distintos valores de poHy, y se
estudian dos modos resonantes distintos que radian PCI (a) y PCD (b). Datos de la estructura:
hd() =0.635 mim, hf =1.27 mi, hd1 == hdg = hdg = 0, €do = 10, €f = 15, /L()Ms =0.065 T, AH = 0,

ws=0.6 mm, wg =0.4 mm, w, = [, =6.1 mm; (a): [, = 5 mm, {, =1.85 mm; (b): I, = 4 mm, I, =1.2
mm.
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los resultados de la figura 5.4.a muestran que la antena con PCI puede sintonizarse
sin perder la adaptaciéon un 14 % cuando variamos el médulo del campo magnético de
DC desde poHy =0.01 T hasta pgHy =0.15 T. Por otro lado, la antena con PCD de
la fig. 5.4.b puede sintonizarse sin perder la adaptaciéon un 8.5% cuando el moédulo
del campo magnético de DC cambia de ugHy =0.06 T a poHp =0.13 T. Se observa
que este rango de sintonia de la antena con PCD es menor que el de la antena
con PCI, lo cual es debido a que la adaptacion de la antena con PCD empeora
rapidamente cuando el médulo del campo magnético de DC se aleja de poHo =0.1 T.
Estas diferentes capacidades de sintonfa ya fueron comentadas en el articulo de Pozar
[36]. El problema principal que presenta la antena de las figs. 5.4.a y 5.4.b es que el
ancho de banda para todos los valores de pyHy es tan pequenio (menor del 1% en el
caso con PCI y menor del 0.5% en el caso con PCD) que el rango de frecuencias en
el que la antena est4 adaptada rara vez coincide con el rango de frecuencias en el que
la razoén axial es menor de 3 dB (o lo que es lo mismo, con el rango de frecuencias
en que se admite que la antena estd polarizada circularmente), siendo la situacion
especialmente mala en el caso de radiacién con PCD. Este altimo hecho hace que la
antena sintonizable analizada en las figs. 5.4.a y 5.4.b sea poco fttil en aplicaciones
en las que se requiere polarizacién circular.

Teniendo en mente las malas prestaciones que presenta la antena de las figuras
5.4.a y 5.4.b para aplicaciones de polarizacién circular, en las figuras 5.5.a y 5.5.b se
propone un nuevo disefio de antena microtira sobre ferrita con polarizacién circular
en la que el parche estd impreso sobre una capa de ferrita, y ésta a su vez se apoya
sobre una capa de espuma soélida (“foam” en la literatura en inglés) en contacto con
el plano de masa. En las figuras 5.5.a y 5.5.b se observa que la presencia de la capa
de espuma no solo incrementa el ancho de banda de la antena para todos los valores
de poHy (alrededor del 6% en el caso con PCI, y alrededor del 1.5% en el caso con
PCD) sino que también ayuda a disminuir la distancia entre el rango de frecuencias
en las que hay adaptacion y el rango de frecuencias con razén axial menor de 3dB.
De esta forma, en las figuras 5.5.a y 5.5.b se cumple siempre que la razon axial es
menor a 3dB cuando |S11] < —10 dB. Ademas, la presencia de la ldmina de espuma

mejora la ganancia, que pasa de ser 4.5 dBi en la antena de las figuras 5.4.ay 5.4.b
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Figura 5.5: Pérdidas de retorno y razén axial de un parche microtira cuadrado sobre sustrato de
doble capa ferrita-foam. El parche est4 alimentado por una abertura rectangular (véase la fig. 5.2.c).
La ferrita estd normalmente magnetizada (y = 0°). Se presentan resultados para distintos valores
de poHo, y se estudian dos modos resonantes distintos que radian PCI (a) y PCD (b). Datos de la
estructura: hgg =0.635 mm, hg; = hy =1.27 mm, hgy = hgg3 = 0, €50 = 10, €q; =1.07, €5 =15.3,
poMs =0.183 T, pigAH =0.0006 T, w,;=0.6 mm, w, =0.4 mm, w, = [, =11.5 mm; (a): |, =12.2
mm, {; =4 mm; (b): I, =9 mm, [, =5.9 mm.
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a ser 7 dBi en la antena de las figuras 5.5.a y 5.5.b. Y la “razon arriba/abajo” también
es ligeramente mayor en la antena de las figs. 5.5.a y 5.5.b (alrededor de 21 dB) que en
la antena de las figs. 5.4.a. y 5.4.b (alrededor de 17 dB). Con respecto a la sintonia,
mientras que la antena con PCI de la figura 5.5.a puede ser sintonizada un 9.5 %,
la antena con PCD de 5.4.b puede sintonizarse un 14 %. El que la antena con PCI
sea menos sintonizable que la antena con PCD se debe a que conviene limitar los
valores de pgHy para evitar que se exciten ondas magnetostaticas de volumen en el
sustrato de la antena en la banda de frecuencias de sintonia (ya que cuando se excitan
las ondas magnetostaticas, éstas capturan la potencia suministrada a la antena y se
produce un deterioro en la ganancia de la antena, tal y como se muestra en [38]), y
el méaximo valor de pyHy que se puede alcanzar con la antena de la figura 5.5.a es
menor que el que se puede alcanzar con la antena de la figura 5.5.b. Debemos resaltar
que los resultados de las figuras 5.5.a y 5.5.b corresponden a resonancias del parche
cuadrado localizadas por encima del rango de frecuencias de MMDV (fy < f < f1).
Este parche también presenta dos resonancias con PCI y con PCD por debajo de
este rango de frecuencias, tal y como ocurre con el parche rectangular analizado en
la figura 3.4. Estas dos resonancias, que no aparecen en la figura 2 de [36], han sido
encontradas con el algoritmo del capitulo 3 para el parche cuadrado sobre ferrita
analizado en las fig. 5.5.a y 5.5.b. Desafortunadamente, estas dos resonancias no son
ttiles para el disefio de antenas polarizadas circularmente ya que las dos frecuencias
de resonancia estan muy cerca una de la otra, y esto obliga a una rapida variacién de
la razén axial en un entorno de dichas frecuencias de resonancia. Como consecuencia.
de este hecho, nos ha sido imposible encontrar intervalos de frecuencias en el que la
antena simultdnemente esté adaptada y tenga una razoén axial inferior a 3 dB para
estas dos resonancias situadas debajo del rango de MMDV, tal y como ocurre con la
antena analizada en las figs. 5.4.a y 5.4.b.

En [37] se han publicado resultados experimentales que demuestran que una parche
con forma anular sobre sustrato de ferrita normalmente magnetizada puede radiar
ondas con PCI y con PCD. A la vista de estos resultados, hemos decidido investigar
con nuestro algoritmo si un anillo cuadrado puede radiar este tipo de ondas. Ademas,

para poner de manifiesto que nuestro algoritmo puede manejar parches y aberturas
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Figura 5.6: Pérdidas de retorno y razon axial de un parche microtira con forma de anillo cuadrado
sobre sustrato de doble capa ferrita—foam. El parche est4 alimentado por una abertura con forma de
H (véase la fig. 5.2.d). La ferrita est4 normalmente magnetizada (6, = 0°). Se presentan resultados
para distintos valores de pgHy, y se estudian dos modos resonantes distintos que radian PCI (a) y
PCD (b). Datos de la estructura: hgg =0.635 mm, hg = hy =1.27 mm, hgs = hqs = 0, €40 = 10,
€q1 =1.07, e =15.3, poMy =0.183 T, ppAH =0.0006 T, w,=0.6 mm, w, =0.4 mm, s, =0.8 mm,
wp =9.5 mm, wy, =4.75 mm; (a): d, =0.84 mm, [, =8.4 mm, [, = 3 mm; (b): d, =0.75 mm, {, =6
mm, [, =5.67 mm.
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de forma muy variada (con la restricciéon de que todas las esquinas tengan dngulos
rectos), hemos alimentado el parche con forma de anillo cuadrado a través de una
abertura con forma de H (véase la figura 5.2.d). En las figuras 5.6.a y 5.6.b. se pre-
sentan los resultados obtenidos para el parche con forma de anillo cuadrado sobre
un sustrato de doble capa ferrita—foam como el utilizado para la antena de las figs.
5.5.a. y 5.5.b. Los resultados obtenidos en las figs. 5.6.a y 5.6.b no difieren mucho de
los obtenidos en la figura 5.5.a y 5.5.b, lo que prueba que un anillo cuadrado sobre
sustrato de ferrita normalmente magnetizada también puede radiar ondas circular-
mente polarizadas. Al igual que ocurre en las figuras 5.5.a y 5.5.b, en las figuras 5.6.a
y 5.6.b la razén axial esta por debajo de 3 dB en los rangos de frecuencia en los que
la antena estd adaptada. Los anchos de banda obtenidos para todos los valores de
woHy (alrededor de 5.5% en la figura 5.6.a y del 1% en la figura 5.6.b) son menores
que los obtenidos para las antenas 5.5.a. y 5.5.b, lo cual esta de acuerdo con el hecho
de que el factor de calidad de las resonancias del anillo cuadrado (calculado con el
algoritmo del capitulo 3) es mayor que el de las resonancias del parche cuadrado. La
ganancia, “razon de radiacion arriba/abajo” y la sintonia en frecuencia de la antena
con forma de anillo cuadrado son similares a las de la antena 5.5.a y 5.5.b. La tnica
ventaja que presenta la antena con forma de anillo cuadrado de la fig. 5.6. sobre la
antena cuadrada de la fig. 5.5. es que ocupa menos espacio, trabajando en rangos de

frecuencias similares.

5.3.3. Antenas de parches apilados sobre ferritas normalmente

magnetizadas. Incremento del ancho de banda.

En las figuras 5.5 y 5.6 hemos estudiado antenas circularmente polarizadas sobre
sustrato de ferrita con una tnica alimentacién que son capaces de proporcionar un
gran ancho de banda (entre el 15% y el 20 %), tanto para la adaptacién como para la
razon axial. No obstante, este gran ancho de banda se consigue a costa de un ajuste
continuo del campo magnético de DC (que puede ser proporcionado por un iméan
permanente situado a una distancia variable de la antena, o por un electroimén por el

que circula una corriente variable [35, 37, 115]). Pues bien, seria deseable disponer de
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antenas que radien ondas polarizadas circularmente con una tnica alimentacion, que
ademas tengan un gran ancho de banda, y que no necesiten un mecanismo externo
de sintonia. Teniendo en cuenta que una de las alternativas para aumentar el ancho
de banda de una antena microtira consiste en apilar dos parches uno encima del
otro {103, 104], parece razonable pensar que las antenas microtira sobre sustrato
de ferrita compuestas por parches cuadrados apilados sean capaces de proporcionar
tanto polarizacion circular con una tnica alimentacion como gran ancho de banda
sin mecanismo externo de sintonia. Con vistas a analizar antenas de este tltimo tipo,
hemos ampliado el algoritmo descrito en el apartado 5.2 al caso en que el sustrato
multicapa contiene dos capas de ferrita en vez de una y alberga dos parches apilados
en vez de uno, tal y como ocurre con la antena mostrada en las figs. 5.7.a y 5.7.b. Para
poder incorporar los cambios en el algoritmo, ha sido necesario modificar ligeramente
las expresiones de las funciones de Green diadicas, y también ha sido necesario afiadir
una cuarta ecuacioén integral a las ecuaciones (5.1) a (5.3), que es consecuencia de

hacer cero el campo eléctrico tangencial en el nuevo parche que se ha afiadido.

(@)

Figura 5.7: (a) Vista lateral de una antena de parches cuadrados apilados alimentada por una
abertura rectangular. Los parches estan separados por un sustrato multicapa que contiene dos capas
de ferrita magnetizada. (b) Vista desde arriba de la antena de (a).

Para comprobar la validez del algoritmo de analisis de antenas de parches apilados

sobre ferrita, en la fig. 5.8 se comparan los resultados obtenidos en [103] para una
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antena de parches apilados sobre sustrato dieléctrico con los resultados que propor-
ciona el simulador “Ensemble”, y con los resultados que proporciona el algoritmo en
el limite no magnético. Se observa que existe muy buena concordancia entre los tres

conjuntos de resultados.

Figura 5.8: Impedancia de entrada de una antena de parches cuadrados apilados, alimentada por
abertura rectangular (véanse las figs. 5.7.a y 5.7.b). Los sustratos soporte de los parches son capas
dieléctricas. Se comparan nuestros resultados (linea continua) con los resultados numeéricos pro-
porcionados por “Ensemble” (+) y con los resultados experimentales publicados en [103] (linea
de puntos). La impedancia de entrada se calcula en el plano z = 0 de la fig. 5.7.b. Datos de
la estructura: hgo =0.508 mm, hf1 = hpa = hgr =0.5 mm, €5 = €1 = €f1 = €f2 =2.2,
My = My = AHy = AHy, = Hy = 0, w,=1.55 mm, [, =1.8 mm, w, =0.4 mm, [, =3.2 mm,
Wp1 =3.5 mim, wWp2 =3.8 mim, finicial =16 GHZ, ffinal = 25 GHz.

En la figura 5.9 se presentan los resultados para una antena de parches cuadrados
apilados sobre sustrato de ferrita. Los resultados obtenidos demuestran que la antena
proporciona polarizacion circular con una Gnica alimentacién y, ademds, presenta

un gran ancho de banda sin que sea necesario un mecanismo externo de sintonia.
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De hecho, el sustrato soporte de la antena contiene dos capas de ferrita que estan
magnetizadas en direccién normal al plano de masa mediante un campo magnético

fijo (campo que se puede conseguir con un imén permanente). Aunque en principio los
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Figura 5.9: Pérdidas de retorno, ganancia y razén axial de la antena de la figuras 5.7.a y 5.7.b en
el caso en el que las dos capas de ferrita estan magnetizadas en direccién normal (6 = 0°). Datos
de la estructura: hgo =0.635 mm, hfy = hgo =1.27 mm, hq; =3.175 mm, €q4o = 10, €f1 = €52 =15.3,
/L()Msl = qusg =0.183 T, quHl = [L()AHQ =0.0006 T, ,LtoH(n = /.LOH()Q =0.04 T, €41 :107,
ws—0.6 mm, [y =8 mm, w, =0.4 mm, !, =13 mm, wp1 =9 mm, wpz = 12 mm.

materiales de alta permitividad relativa no parecen aconsejables para ser utilizados
como sustratos de antenas microtira [99], Waterhouse ha demostrado recientemente
que la combinacién de materiales de alta y baja permitividad relativa en los sustratos
de las antenas de parches apilados conduce a antenas de buenas prestaciones [105].
Teniendo en cuenta este hecho y teniendo en cuenta que las ferritas tienen una alta
permitividad relativa, en la antena analizada en la fig. 5.9 se ha utilizado una doble
capa de ferrita-foam como soporte del parche superior y una capa simple de ferrita
como soporte del parche inferior, con lo cual, el parche superior de la antena ve una
permitividad relativa efectiva mas bien baja (debido a la baja permitividad relativa del

foam) y el parche inferior ve esencialmente la permitividad relativa de la ferrita, que
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es méas bien alta. Como consecuencia del tipo de sustrato utilizado, se ha conseguido
obtener una antena con un ancho de banda del 31 % para |S11] < —15 dB y una
razon axial para radiacion PCI por debajo de 3dB en toda la banda de frecuencias
de adaptacion. En la figura 5.9 también se representa la ganancia de la antena, que
incluye las pérdidas por desadaptacion, y que se encuentra entre 4 y 5 dBi en la
mayor parte de la banda de adaptacion. En [116] se presentan resultados para una
antena microtira sobre sustrato dieléctrico que posee polarizacion circular y una sola
alimentacion, pero el ancho de banda de esa antena es mucho menor que el de la
antena analizada en la fig. 5.9. Por otro lado, en [117] se presentan disefios de antenas
microtira polarizadas circularmente de banda ancha, pero en este caso los circuitos
de alimentacion de las antenas son mucho méas complejos que el de la antena de la
fig. 5.9.

5.3.4. Antenas sobre ferritas magnetizadas paralelamente al

plano de masa

En las figuras 5.10.a y 5.10.b analizamos una antena parche cuadrada sobre un
sustrato de doble capa ferrita-foam (el mismo sustrato que el de las antenas de las
figuras 5.5 y 5.6) en el caso en el que la ferrita estd magnetizada en la direccién
z de la figura 5.2.c (esto es, en la direccion paralela a la de la linea microtira que
alimenta la antena). Debido a la orientacion del campo magnético de DC, el parche
cuadrado tiene dos resonancias principales por encima de la regiéon de MMS, y dos
por debajo de esta region. Estas cuatro resonancias producen radiacién linealmente
polarizada. En dos de estas resonancias (una situada por encima de la regién de
MMS y otra por debajo) la densidad de corriente superficial sobre el parche esta
predominantemente dirigida en direccién perpendicular al campo magnético de DC
(véase lafig. 3.6.b), con lo cual las frecuencias de resonancia se ven muy poco afectadas
por las variaciones del médulo de dicho campo magnético (véanse los comentarios de
la fig. 3.5). Sin embargo, las densidades de corriente de las otras dos resonancias estan
predominantemente dirigidas en la direccion del campo magnético de DC (véase la

fig. 3.6.b), y en este caso las frecuencias de resonancia pueden ser sintonizadas en un
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Figura 5.10: Pérdidas de retorno y razén axial de un parche microtira cuadrado sobre sustrato
de doble capa ferrita—foam. El parche esta alimentado por una abertura rectangular (véase la fig.
5.2.c). La ferrita estd magnetizada paralelamente a la linea de alimentacion (fy = 90°,¢9 = 0°).
Se presentan resultados para distintos valores de pgHp, y se estudian dos modos resonantes dis-
tintos a frecuencias por encima de MMS (a) y por debajo de MMS (b). Datos de la estructura:
th =0.635 mim, hdl = hf =1.27 mm, hdg = hd3 :0, €40 210, €d1 :1.07, €f :153, NOMs =0.183 T,
woAH =0.0006 T, w, =0.6 mm, w, =0.4 mm, w, = l, =8.5 mm; (a): [, = 8 mm, [, =5.33 mm; (b):
lg =12 mm, s =5.33 mm.
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amplio intervalo mediante el moédulo del campo magnético. Estas dos tltimas reso-
nancias son las que analizamos en las figuras 5.10.a (por encima de MMS) y 5.10.b
(por debajo de MMS). Se observa que mientras que la antena de la figura 5.10.a puede
ser sintonizada un 10 %, la antena de la figura 5.10.b presenta una sintonia del 15 %.
En el caso de la antena que trabaja por encima de las bandas de MMS, a la hora
de sintonizar, es preciso limitar el valor méximo del m6dulo del campo magnético de
DC para evitar, por un lado, la excitacion de MMS que se pueden propagar por el
sustrato soporte de la antena [21], y por otro lado, la excitacion de resonancias de
ondas magnetostéticas de superficie que se producen en el propio parche debido a la
interfase ferrita—metal [30] (cuando estos dos fenémenos tienen lugar, se produce un
deterioro importante en la ganancia de la antena). En el caso de la antena de la fig.
5.9.b que trabaja por debajo de MMS, no se puede variar el valor de poHp en un
amplio rango porque la adaptacién empeora rapidamente conforme nos alejamos de
toHy =0.15 T. El ancho de banda en cada valor de uoHy esta en torno al 2.5% para
la antena por encima de MMS, y en torno al 4.5 % por debajo de MMS.

Los diagramas de radiacion de las figs. 5.11 y 5.12 nos muestran las caracteristicas
radiantes de la antena analizada en las figs. 5.10.a y 5.10.b respectivamente. Aunque
estos diagramas de radiacion pertenecen a un valor concreto de poHy por encima
de MMS y a un valor concreto de poHp por encima de MMS, los diagramas son
muy representativos de la propiedades radiantes de la antena en las dos bandas de
sintonfa por encima y por debajo de MMS. Las figuras 5.11 y 5.12 muestran que la
polarizacion emitida hacia el semiespacio superior es puramente lineal en la direccion
perpendicular al plano de masa (conocida como direccién broadside en la bibliografia
en inglés), tanto por encima como por debajo de MMS. Sin embargo, existe un cierto
nivel de polarizacién cruzada en el plano E, que alcanza un valor maximo de -22.6 dB
por encima de MMS y de -34.8 dB por debajo de MMS. Un hecho curioso relativo a
los diagramas de radiacion en plano H es que no son completamente simétricos. De
hecho, el maximo est4 inclinado 18° en direccién horaria con respecto a la direccion
broadside por encima de MMS, y 9° en direccion antihoraria con respecto a la direccion
broadside por debajo de MMS. Estas asimetrias presentes en los diagramas en plano

H, que no aparecen en los diagramas en plano E, son debidas a las propiedades
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0 =180°

0=180°
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Figura 5.11: Diagramas de radiacién en plano E (a) y en plano H (b) de la antena analizada en la
fig. 5.10.a cuando poHy =0.05 T y f =6.92 GHz.
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0=180°

(®)

Figura 5.12: Diagramas de radiacién en plano E (a) y en plano H (b) de la antena analizada en la
fig. 5.10.b cuando poHp =0.15 T y f =4.25 GHz.
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no-reciprocas del sustrato de ferrita magnetizado [40]. Al comparar las figs. 5.11 y
9.12, se aprecia que los diagramas de radiacién de la antena por encima de MMS son
maés directivos que los de la antena por debajo de MMS, lo cual permite justificar que
la ganancia de la antena por encima de MMS sea de 8.9 dBi y que, en cambio, la de la
antena por debajo de MMS sélo sea de 4.7 dBi. En cuanto a la “razén arriba/abajo”,
se observa que esta por encima de 20 dB en los dos casos estudiados. Las figs. 5.11.a
y 9.12.a muestran 16bulos en los patrones de radiacién emitidos hacia el semiespacio
inferior. Estos 16bulos se atribuyen a la radiaciéon emitida por la linea microtira de
alimentacion, que es eléctricamente larga (mas de una longitud de onda del vacio).
De hecho, se ha comprobado numéricamente que estos 16bulos tienden a desaparecer

cuando las lineas de alimentacion se acortan.

5.3.5. Sintonia en la polarizacién de antenas sobre ferrita

Hemos comprobado que las antenas microtira cuadradas sobre ferritas magneti-
zadas normalmente al plano de masa radian ondas polarizadas circularmente (recorde-
mos los resultados obtenidos en las figs. 5.4. y 5.5). En cambio, las antenas microtira
cuadradas sobre ferritas magnetizadas paralelamente al plano de masa radian ondas
polarizadas linealmente (véanse las figuras 5.11 y 5.12). Esto parece indicar que la
polarizaciéon de una antena cuadrada sobre sustrato de ferrita puede ser sintonizada
de circular a lineal si la direccion del campo magnético de DC pasa de ser normal
al plano de masa a ser paralela. Sin embargo, tenemos que tener en cuenta que si
poHo se mantiene constante durante el proceso de rotacion del campo magnético, la
banda de frecuencia de operaciéon de la antena cambiara ya que las frecuencias de
resonancia de un parche microtira sobre ferrita magnetizada normalmente al plano
de masa difieren apreciablemente de las frecuencias de resonancia del mismo parche
sobre ferrita magnetizada paralelamente al plano de masa para un mismo valor de
poHo (para comprobarlo, basta comparar las figs. 3.4 y 3.5 del capitulo 3), v no debe-
mos olvidar que las antenas microtira funcionan en un entorno de las frecuencias de
resonancia del modo resonante fundamental. Esto quiere decir que para sintonizar la

polarizaciéon de una antena microtira cuadrada sobre ferrita de forma que la banda
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de frecuencia de operacién de la antena se mantenga constante, hay que modificar
tanto la direcciéon como el modulo del campo magnético de DC dentro de la capa de
ferrita (y por supuesto, de acuerdo con las ecuaciones (1.11) a (1.14), también habra
que modificar la direccién y el modulo del campo magnético externo de DC). En la
figura 5.13.a se estudia una antena microtira cuadrada sobre sustrato de ferrita cuya
polarizacién se sintoniza al rotar la orientacion del campo magnético de DC desde
la direccién perpendicular al plano de masa (eje z en la fig. 5.2.a) hasta la direccién
paralela al plano de masa y perpendicular a la linea de alimentacion (eje y en la fig.
5.2.a ) en el plano ¢ = 90° (véase la figura 5.2.b). En la fig. 5.13.b se lleva a cabo un
estudio similar para el caso en que el campo magnético de DC rota desde la direccién
perpendicular al plano de masa hasta la direccion paralela al plano de masa y paralela
a la linea de alimentacion (eje z en la fig. 5.2.a ) en el plano ¢y = 0°. Tanto en la
fig. 5.13.a como en la fig. 5.13.b, el valor del mo6dulo del campo magnético dentro de
la capa de ferrita va cambiando con la orientacion del campo de forma que la banda
de frecuencias en que la antena esta adaptada sea aproximadamente la misma para
polarizacién circular (6, = 0°) y para polarizacién lineal (6p = 90°). En la fig. 5.13.2
la. banda de frecuencias donde hay adaptacion para las dos polarizaciones es la banda
comprendida entre 5.26 y 5.41 GHz, y en la fig. 5.13.b, esta banda es la comprendida
entre 6.75 y 6.92 GHz. Cuando la orientacion del campo magnético de DC dentro de
la, ferrita forma un angulo de 45° con respecto a la normal al plano de masa, mientras
que en la fig. 5.13.a la polarizacion es eliptica con una razén axial de alrededor de 6
dB (en la banda de frecuencias donde hay adaptacion), en la fig. 5.13.b la polarizacion
es todavia circular (con una razon axial inferior a 3 dB en la banda de frecuencias
donde hay adaptacion). A pesar de todo, tanto en el caso analizado en la fig. 5.13.a
como en el de la fig. 5.13.b, cuando la ferrita estd magnetizada paralelamente al plano
de masa (fp = 90°), la polarizacion es lineal. En el caso de la antena linealmente po-
larizada de la fig. 5.13.a, no hay polarizacién cruzada en el plano E y la polarizacion
cruzada alcanza -18 dB en el plano H. En cambio, en el caso de la antena linealmente
polarizada de la fig. 5.13. b, la polarizacién cruzada alcanza -23 dB en el plano E y
no hay polarizacion cruzada en el plano H. Finalmente, hay que destacar que tanto la

“razén de radiacion arriba/abajo” como la ganancia de las antenas analizadas en las
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Figura 5.13: Pérdidas de retorno y razén axial de un parche microtira cuadrado sobre sustrato de
doble capa ferrita—foam. El parche esta alimentado por una abertura rectangular (véase la fig. 5.2.c).
Se presentan resultados para diferentes orientaciones (¢o = 90° en (a) y ¢o = 0° en (b)) y médulos
del campo magnético de DC dentro de la capa de ferrita. La polarizaciéon obtenida cuando la ferrita
estd polarizada en direccién normal (§y = 0°) es PCIen (a) y PCD en (b). (a) y (b): hgp =0.635 mm,
hdl = hf =1.27 mm, hdg = hd3 = 0, €do = 10, €d1 :1‘07, €f :153, qus =0.183 T, MoAH =0.0006
T, ws=0.6 mm, w, =0.4 mm, w, = I, =8.5 mm; (a): I, =9.5 mm, I, =1.67 mm; (b): I, =8 mm,
ls =4.67 mm.
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figs. 5.13.a y 5.13.b se mantienen aproximadamente constantes conforme se modifica

el mddulo y la orientacion del campo magnético de DC para sintonizar la polarizacion.

5.3.6. Comparacion con resultados experimentales

En la fig. 5.14 podemos ver el montaje experimental utilizado para medir el nivel
de adaptacién de una antena microtira cuadrada sobre sustrato de ferrita que esta
magnetizada paralelamente al plano de masa (esto es, para medir una antena como la
analizada en las figs. 5.10.a y 5.10.b). Al igual que en los experimentos descritos en el
capitulo 4, el parche metalico de la antena ha sido impreso sobre una capa dieléctrica
de AR-1000 de 0.254 mm de espesor. Esta capa se ha situado encima de una lamina
de ferrita de dimensiones 0.625 mmx25 mmx25 mm. La lamina de ferrita utilizada
es una muestra policristalina de YIG de bajas pérdidas suministrada por la compania

Magneton (Magneton 9CHVs). Entre la lamina de ferrita y el plano de masa se ha

Figura 5.14: Fotografia de la antena microtira sobre sustrato multicapa con capa de ferrita.

intercalado una capa de foam (Rohacell 51). Ademas de las tres capas citadas, en las
simulaciones que se han realizado para comparar con los resultados experimentales,
se ha incluido una cuarta capa de aire de espesor muy pequeiio para dar cuenta del
pequeno espacio que existe entre la ferrita y el dieléctrico. Asimismo, el espesor de
la capa de foam utilizado en las simulaciones se ha tomado ligeramente distinto del
utilizado en los experimentos para dar cuenta del pequefio espacio existente entre la

lamina de ferrita y la capa de foam (téngase en cuenta que la permitividad del foam



144 Capitulo 5. Caracterizacién de antenas microtira alimentadas por abertura ...

es muy proxima a la del aire, y no se comete un error muy grande si el aire existente
entre la ferrita y el foam se aproxima por foam). A la hora de medir las pérdidas de
retorno de la antena, aquélla se ha recubierto de material absorbente para simular un
ambiente de medida anecoico. Para magnetizar la lamina de ferrita, se ha utilizado
un electroiméan como el que aparece en la fig. 4.16.d.

En las figs. 5.15.a y 5.15.b se representan los resultados experimentales obtenidos
al medir la antena de la fig. 5.14, junto con los resultados numéricos que resultan
de utilizar el algoritmo descrito en el apartado 5.2 (légicamente, estos resultados se
parecen mucho a los obtenidos en las figs. 5.10.a y 5.10.b). Se observa una concor-
dancia razonablemente buena entre resultados numeéricos y experimentales. Ambos
conjuntos de resultados muestran que la antena estudiada puede ser sintonizada un
20 % por encima de MMS (al variar uoHy desde popHy =0.01 T hasta pgHy =0.10 T)
y un 7% por debajo de MMS (al variar poHgy desde pgHy =0.105 T hasta pgHy =0.14
T) Al igual que en la figura 5.10.a, la sintonia en la regién por encima de MMS est4
limitada por la excitaciéon de MMS. En cambio, por debajo de MMS, la sintonia est4
limitada por la degradaciéon de la adaptacién de la antena conforme nos alejamos de
toHp =0.12 T, tal y como se aprecia claramente en la figura 5.15.b. Los anchos de
banda obtenidos para cada valor de pyH, se encuentran alrededor del 2%, aunque
existen diferencias entre los anchos de banda numéricos y los anchos de banda expe-

rimentales.
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Figura 5.15: Resultados numéricos (lineas continuas) y experimentales (lineas de puntos) para las
pérdidas de retorno de un parche microtira cuadrado sobre sustrato multicapa con ferrita. El parche
esta alimentado por una abertura rectangular (véase la fig. 5.2.c). La ferrita est4d magnetizada pa-
ralelamente a la linea de alimentacién (6y = 90°, ¢ = 0°). Se presentan resultados para distintos
valores de pigHp, y se estudian dos modos resonantes distintos a frecuencias por encima de MMS (a)
y por debajo de MMS (b). Datos de la estructura: hgy =0.635 mm, kg =1.15 mm, hy =0.635 mm,
hdg =0.01 min, hd3 =0.254 mm, €q0 = 10, €d1 :1.07, €f :15.3, €d2 = 1, €d3 :10.5, /JoMs =0.183 T,
poAH =0.0006 T, ws=0.6 mm, w, =0.4 mm, w, = [, =15.2 mm, (a): I, =8.2 mm, I, =6.2 mm; (b)
lo =12.5 mm, Iy, =3.0 mm.
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5.4. Conclusiones

En este tultimo capitulo se ha presentado un algoritmo capaz de calcular los
parametros caracteristicos —impedancia de entrada normalizada, diagrama de ra-
diacion, polarizacion, “razén de radiacion arriba/abajo” y ganancia— de antenas mi-
crotira sobre sustratos multicapa con capas de ferrita, que estan alimentadas por
lineas microtira a través de aberturas. En el algoritmo se permite que el campo mag-
nético de DC dentro de las ferritas posea una orientacion arbitraria. Al igual que en
capitulos anteriores, el algoritmo estd basado en la aplicacion del método de Galerkin
en el dominio espectral. Gracias a la utilizacion de funciones base tipo “tejado” para
la aproximacién de la densidad de corriente eléctrica sobre las metalizaciones y de
la densidad de corriente magnética sobre las aberturas, el algoritmo permite analizar
una amplia gama de antenas en las que las metalizaciones y las aberturas poseen es-
quinas en angulo recto. Los resultados numéricos obtenidos con el algoritmo han sido
contrastados con resultados experimentales, observandose una buena concordancia
entre unos y otros resultados. Se ha llevado a cabo un estudio sisteméatico de distintos

tipos de antenas microtira sobre ferrita, y se han extraido las siguientes conclusiones:

= Debido a que las ferritas tienen una permitividad relativa muy alta, no es re-
comendable el uso de capas de ferrita aisladas como sustrato de las antenas
microtira. En lugar de capas de ferrita aisladas, es preferible utilizar como sus-
trato capas dobles de ferrita—foam ya que ello permite aumentar el ancho de

banda y la ganancia.

= Las antenas microtira cuadradas sobre ferritas magnetizadas en direccién nor-
mal al plano de masa radian ondas polarizadas circularmente a izquierdas y a
derechas con una tnica alimentacion. La banda de operaciéon de estas antenas
puede ser sintonizada mediante el médulo del campo magnético de DC. Aunque
las antenas microtira sobre ferritas normalmente magnetizadas pueden emitir
ondas polarizadas circularmente a frecuencias situadas por encima y por deba-
jo de las bandas de modos magnetostaticos, s6lo por encima de las bandas de
modos magnetostaticos es posible conseguir simultdneamente que las antenas

estén adaptadas y que emitan polarizacion circular.
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» Las antenas microtira de parches cuadrados apilados sobre sustratos de ferrita
pueden radiar ondas polarizadas circularmente con una tinica alimentacién y con
un gran ancho de banda, sin que sea necesario modificar el campo magnético
de DC.

» Las antenas microtira sobre sustrato de ferrita magnetizado en direccion paralela
al plano de masa son antenas sintonizables que emiten polarizacion lineal. Estas
antenas pueden ser sintonizadas manteniendo la adaptacién y la polarizacion,

tanto por encima como por debajo de las bandas de modos magnetostaticos.

= La polarizaciéon de las antenas microtira cuadradas sobre sustrato de ferrita
puede ser sintonizada de circular a lineal mientras la antena se mantiene adap-
tada dentro de la misma banda de frecuencias. Para conseguir esa sintonia en la
polarizacion, es necesario cambiar simultaneamente el modulo y la orientaciéon

del campo magnético de DC.
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Es habitual que cualquier trabajo de investigacion deje varias puertas abiertas a
mejoras y nuevas lineas de investigacion relacionadas con el tema tratado. En este
sentido, el trabajo que se ha presentado en esta Memoria no constituye una excep-
cion. Este apartado esta dedicado a senalar las lineas méas importantes que, a nuestro
juicio, merecen ser exploradas sobre la base de las ideas que se han vertido en la

presente Memoria.

El primer aspecto a estudiar y mejorar es el tiempo de computacion que requieren
los algoritmos para el estudio de circuitos y antenas sobre sustrato de ferrita. El
objetivo debe ser reducir este tiempo y conseguir que sea del mismo orden de mag-
nitud que el que necesita el simulador Ensemble para analizar circuitos o antenas de
las mismas caracteristicas sobre sustrato dieléctrico. Se deberia estudiar el compor-
tamiento de los elementos de la Matriz de Galerkin para poder utilizar alguna técnica
de interpolacién en términos de la distancia entre funciones peso y funciones base.
Dicha técnica de interpolacion nos permitiria reducir el nimero de elementos de la
matriz de Galerkin que se debe calcular, con lo que lograriamos reducir el tiempo de

computacion considerablemente.

Tanto en el campo de los circuitos como en el de las antenas se puede avanzar en
dos direcciones. Una de ellas es ampliar los estudios sistematicos que hemos realizado
para, sustratos de ferrita a otro tipo de sustratos complejos, dieléctricos anisétropos,
medios quirales y bi—anisotropos, etc. Por otro lado, se puede estudiar la capacidad
de sintonia de nuevos circuitos (filtros con ceros de transmision, filtros con ranuras
en el plano de masa...) y de nuevas antenas (antenas bi-frecuencia, antenas con gran

ancho de banda, etc.).

Otro aspecto a mejorar es el de las medidas. A lo largo de esta Memoria hemos
comprobado que las configuraciones mas adecuadas para circuitos y antenas sintoni-
zables son aquéllas en la que las metalizaciones estan depositadas directamente sobre

las laminas de ferrita. El problema de estas configuraciones es que la tecnologia para
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depositar metal directamente sobre laminas de ferrita es compleja y de un precio ele-

vado, por lo que se deberia abrir el camino para colaborar con aquellas instituciones

que posean esta tecnologia.



CONCLUSIONES GENERALES 151

CONCLUSIONES GENERALES

A continuacién expondremos algunos puntos que consideramos cabe resaltar en

este trabajo.

» Hemos elaborado diferentes algoritmos para el calculo de los parametros carac-
teristicos de diversas estructuras en tecnologia microtira sobre sustratos mul-
ticapa que contienen ferritas: lineas de transmision, resonadores, circuitos y
antenas. Estos algoritmos estan basados en la aplicacién del método de momen-
tos en el dominio espectral y en el uso de funciones base subseccionales. Se ha

demostrado que estos algoritmos son precisos, rapidos y versatiles.

» Cuando trabajamos con sustratos que contienen ferritas, existen bandas donde
no es posible ni la propagacién ni la resonancia. La aparicion de estas bandas
esta ligada a la excitacion de modos magnetostaticos. Las frecuencias a las que
aparecen las bandas dependen de la magnetizacion de saturacion de las ferritas
y del médulo y orientacion del campo magnético de DC. Como consecuencia
de la existencia de estas bandas, siempre encontramos dos regiones de trabajo:
una region de frecuencias mayores a las de la banda de modos magnetostaticos

y otra region de frecuencias menores.

» Variando el médulo y la orientaciéon del campo magnético de DC, podemos variar
el valor de la constante de propagacion y la impedancia de lineas microtira sobre
ferrita. Asimismo, se puede sintonizar la frecuencia de resonancia de resonadores
microtira sobre ferrita cambiando el moédulo o la orientacién del campo de DC.
Las configuraciones en las que se obtiene mayor sintonia son aquéllas en las que
la ferrita es el Gnico sustrato, y en las que el campo magnético esta orientado
o en direcciéon normal al plano de masa o en direcciéon paralela al plano de
masa y a lo largo de la direccion de la densidad de corriente eléctrica sobre la

metalizacion.

= Los algoritmos que hemos utilizado para la caracterizacion de lineas y resona-

dores microtira sobre sustratos de ferrita nos permiten realizar predisenos de
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circuitos y antenas, y nos ayudan a entender los fendmenos que aparecen en

estas estructuras.

El algoritmo que hemos construido para el analisis de circuitos de dos puertas
sobre sustrato de ferrita nos permite el disefio y andlisis de una amplia gama de
resonadores, y de filtros construidos con resonadores. Hemos podido comprobar
la validez de este algoritmo al comparar los resultados de la simulaciéon de un
filtro de lineas acopladas con resultados experimentales. Hemos encontrado que
los filtros que trabajan en la regién por encima de modos magnetostéticos sufren
un reduccion en el ancho de banda cuando aumenta la frecuencia de sintonia. Por
debajo de la region de modos magnetostaticos, el ancho de banda se mantiene

practicamente constante al variar la frecuencia de sintonia.

Hemos comprobado que a la hora de fabricar antenas parche sintonizables sobre
ferrita, es mucho mejor usar un doble sustrato de ferrita-espuma que un sustrato
de ferrita simple ya que esto permite reducir la permitividad eléctrica efectiva del
sustrato y, en consecuencia, mejora las caracteristicas de adaptacion y radiacién

de las antenas.

Hemos demostrado que es posible disefiar antenas parche alimentadas por una
abertura con polarizacién lineal, PCI y PCD, que sean sintonizables. Asimismo,
hemos disenado antenas cuya polarizacién puede ser sintonizada de circular a
lineal. Ademads, hemos disefiado una antena polarizada circularmente con una
unica alimentacion que posee un gran ancho de banda, sin que sea necesario un
mecanismo externo de sintonfa magnética. Finalmente, los resultados numéricos
obtenidos con el algoritmo para el diseno de antenas parche sobre sustratos de

ferrita han sido validados mediante comparacién con resultados experimentales.



Apéndice A

Funciones diadicas de Green
espectrales para medios multicapa

con capas de ferrita

En la fig. A.1 se muestra la vista lateral de una estructura multicapa con interfases
metalizadas que puede contener capas de ferrita o de dieléctrico. Esta estructura es
representativa de todas las estructuras que hemos estudiado en esta Memoria (lineas
de transmision, resonadores, circuitos y antenas) . Con vistas al calculo de las Fun-
cibnes Diadicas de Green Espectrales (FDGE) de esta estructura para puntos fuente
y puntos de observacion situados en las interfases entre capas, se ha seguido el Méto-
do de los Contornos Equivalentes (MCE) descrito en [44, 47]. De acuerdo con este
método, para calcular las FDGE de la estructura multicapa de la fig. A.1, es nece-
sario conocer la relacion existente entre las Transformadas de Fourier Bidimensionales
(TFBD) de los campos magnéticos transversales (al eje z) en los planos que limitan
cada capa y las TFBD de los campos eléctricos transversales en dichos planos. En
este apéndice se describe brevemente el MCE, se describe c6mo se han obtenido las
relaciones entre las TFBD de los campos magnéticos y eléctricos transversales en los
planos que limitan a las capas de ferrita (junto con la solucién para los problemas
numéricos que surgen al programar dichas relaciones para una capa de ferrita magne-

tizada arbitrariamente), y finalmente, se muestra cémo se aplica la teoria expuesta al
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calculo de las FDGE que intervienen en el analisis de una antena microtira alimentada

por abertura sobre sustrato de ferrita.

Eo.Ho

Figura A.1: Vista lateral de una estructura multicapa de N capas limitada superior e inferiormente
por aire. La estructura contiene metalizaciones en todas las interfases entre capas y en las interfases
entre las capas limite y el aire.

A.1. Breve descripcion del método de los contornos

equivalentes

El MCE est4 esencialmente basado en los teoremas de unicidad y equivalencia
para el campo electromagnético, y transforma el cilculo de las FDGE de un medio
multicapa como el de la figura A.1 en la resolucién de un conjunto de problemas
electromagnéticos que involucran a una sola capa [44].

El teorema de unicidad para el campo electromagnético nos dice que los campos
eléctrico y magnético existentes en cualquier punto del interior de una superficie
cerrada estan completamente determinados por el valor del campo eléctrico tangencial
en los puntos de la superficie y por el valor de las fuentes dentro de dicha superficie.
Aplicando este teorema a la estructura de la figura A.1, podemos asegurar que el
campo eléctrico en cualquier punto situado entre las interfases k — 1y k + 1 (regién
Zf:_ll h; < z < Zfill h;) puede ser obtenido en términos de los campos eléctricos
transversales (al eje z) en dichas interfases, E;,_1(z,vy) v Eip1(2,y), (Bon(z,y) =
E.(z,y,z = Zle hi) X + Ey(z,y,2 = Zle hi) ¥; k=0,..,N )y en términos de

la densidad superficial de corriente sobre las metalizaciones de la interfase k—ésima,
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je(z,y) (k =0, ..., N). Este resultado nos permite escribir la ecuacion (2) de [44]:
+o0 +oo
Ee(z,y) = / / Fri(z— 2,y —y) j.(a,y)de'dy’ +

+o0 +o0 _
/ Dip_i(z — 2,y —¢) - Egpa(2',9)dz'dy’ +

—00 —00

+o0 —|—oo_
/ Dy pii(z — 2,y — ) - By (2, y)da'dy (A1)

—00 —o0

donde Fk,k, 5“_1 y Tjk,k+1 son funciones diadicas 2 x 2 que dependen de las carac-
teristicas de la estructura. Si obtenemos la TFBD de la ecuacion (A.1) con respecto a
Ty ay,y a continuacion, despejamos la TFBD de ji(z,y) de la ecuacién resultante,

se obtiene que:

jk(kza ky) = fk,kz—l(kac, ky) " Et,k—l(k:cy ky) + Ek,k(km ky) : Et,k(k:cy ky) +
fk,k—l(kmy ky) : Et,k—{—l(kan ky) (k = 0> sy N) (A2)

donde Ek(kx, k,) representa la TFBD de j,(z,y), y donde Et,k—l(kxy ky), Et,k(kx, ky)y
Et,kﬂ(kw,ky) representan las TFBD de E,; x_1(z,v), Eyx(z,y) ¥ Etxsa(z,y) respec-
tivamente. Las matrices 2 X 2 fk,k_l, i—kk y ik,kﬂ pueden ser facilmente obtenidas
resolviendo la version espectral de las ecuaciones de Maxwell en las capas ky k + 1
y aplicando las condiciones de contorno correspondientes a las interfases £ — 1, k y
k + 1. Teniendo en cuenta la expresion (A.2) para cada una de las NV + 1 interfases
de la estructura multicapa de la figura A.1, es posible obtener una relacién entre las
TFBD de las densidades de corriente en las interfases y las TFBD de los campos
eléctricos transversales en las interfases a través de la matriz f que aparece en la

siguiente ecuacion:

30 §0,0 EO,I NO 0 0 Et,o
Ji Lip Liy Ly, O 0 Et,l T =
3 0 Loy oo © 0 | | Ba| = |
;12 _ v 31 :2,2 :2 3 N e . 1. f (A.3)
J3 0 0 L372 L3,3 0 Et,3 ~
) . ) E:n
iv] |0 0 0 © vy | | Beov |
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Pues bien, las FDGE de la estructura multicapa de la figura A.1 para puntos
fuente y de observacion en las interfases entre capas son las submatrices 2 x 2 de la
matriz que se obtiene al invertir la matriz L de la ecuacion (A.3). Estas FDGE son
las que aparecen, por ejemplo, en la ecuaciéon (2.10) del capitulo 2 y en la ecuacién
(3.11) del capitulo 3.

A.2. Calculo de las TFBD de los campos eléctrico y
magnético transversales dentro de una capa de

ferrita

Supongamos que la k—ésima capa del medio multicapa de la fig. A.1 es una capa
de ferrita magnetizada en una direccion arbitraria de espesor hy, permitividad epep
y tensor permeabilidad dado por la ecuacion (1.10). Esta capa de ferrita ocupa la
region Zf;ll hi =h, <2z < Zle h; = hy + hg. Si obtenemos la TFBD con respecto
a z y ay de las ecuaciones de Maxwell del rotacional dentro de la capa de ferrita,
nos encontramos con que las TFBD de las componentes de los campos eléctrico y

magnético en la region h, < z < h, + hy, satisfacen las ecuaciones:

Eo(ky, Ky, 2)
- i e .
<Ez(k$,ky,z)> _ ( 0 0 o ) By (ks, ky, 2)
& k ‘.’1? 2T zZ r]
z(kx) ky; Z) w/ioz,lll'zz _wlzfuzz _[i;;‘ _ZTZ ]i[z(k’x, k'y, Z)
y(kmvkyvz)
(A.4)
Ex(km’ky>z) Ex(km,kyaz)
o | E,(ky ky, = E,(ky, Ky,
O D52 R gy | D) (A.5)
0z Hw(kmsz) Hx(kkayaz)
~y(k1'a/{:yvz) Ny(kawky?z)
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donde la matriz 4 x 4 Il{f(km, ky) vale:

= Q, (ki k Q. (kg k
Ri(ko ky) = | Zhe 70 Zha (A.6)
Qs (kasky) Qp (kuvky)
~FE ~FH ~HE ~HH
y donde las cuatro submatrices 2 x 2 Q; , Qf ,Qf y Qy vienen dadas por:
~FEE ky,uyz . kwﬂﬂz
Qs (kosky) = | f= . (A.7)
Hzz Hzz
k. k zHzx
~EH — et wpg | B — g,
Qs (ko ky) = k2 Pozfizz
_UJEOEk o qu a,cuzz B /'l‘fl:m
k; Hyziz
WEQEK + Who Hzz - Myy (A 8)
kaky wxlley ’
weoe,  WHoO Hui T Hay
~HE Faky kg + wepey
Q (kaky) = | o (A.9)
WHOHzz — WEoEk WO fzz

kz Pz kzﬂzy

~HH
Qf (kz,ky) — ( Hzz Hzz > (A.IO)

kgﬂzx kglllzgl
Mzz Hzz

La solucion a la ecuacion (A.5) puede ser escrita como:

Eﬂ?(kmv kya Z) ejAl(Z—hp) 0 0 0
L?y(km, ky, ) _ %(k k). 0 i (z—hy) 0 0
Hm(kw, ky, Z) Ty VY 0 0 ej)\g(z—hp) 0
ﬁy(kz, ky, 2) 0 0 0 eira(z—hp)
Ch(kz, ky)
Cs(ky, k
2 ) (A.11)
Cs(ky, ky)
C4(kz) ky)

donde ); (i-1,2, 3, 4) son los autovalores de la matriz ﬁf(kx, k), Ci(ke, ky)(i =1,2,3,4)

son cuatro funciones de k;, k, que dependen de las condiciones de contorno en los
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planos que limitan a la capa de ferrita, y V(k,, k,) es una matriz 4 x 4 cuyas columnas

son los cuatro autovectores de Ry (k, k), esto es:
V(kz’ ky) = (Vi v v3 vy4) (A.12)

donde v; (i=1,2,3,4) son los autovectores de ﬁf(kz,ky). Para facilitar la notacion,
vamos a dividir la matriz V (k,, k,) en cuatro submatrices 2 x 2 V;;(k, k) (4,5 = 1,2)

como se muestra a continuacion:
= Vi V
V= < M ) (A.13)

Sean E,q(ky, ky) = Ep(ky, ky, 2 = hy), Eyalke, ky) = Ey(ke, kyy 2 = hp), Eyy(ka, k) =
Ey(ke,ky, 2 = hy + hi) ¥ Epu(ke, ky) = Ey(ke, ky, 2 = hyp + hy,) las TFBD de las com-
ponentes de los campos eléctricos transversales en los planos que limitan a la capa
de ferrita (esto es, Et,k_l = B % + Eydy y Et,k = Ep%+ Eyu}?). Pues bien, se puede
demostrar que los valores de las funciones C; (i=1, 2, 3,4) que aparecen en la ecuacién
(A.11) pueden ser obtenidos en funcion de F,q, Eyd, Ep v Eyu como se indica a

continuacion:

(A.15)

1 = Mig- ~ad + Mia, - . (A.14)
C, ol By,
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donde
Mg = My Ve (A.16)
= = eIMhs 0 ~ o~ -
Mz = |(Vn- . +V,-Vpy (A.17)
0 eirzhs
e =1 - = =
Mssq = Vig - [I — Vi - M12,d] (A.18)
ke ~—-1 = =
Msiy = —Vio - Vii-Mig, (A.19)
= ad giAshs 0 ~—1
Va, e _V12 O 6j>\4hf V12 (AQO)
= 10
I = (A.21)
01
Sustituyendo (A.14) y (A.15) en (A.11) se llega a que:
Ey(kz, by, 2) i (=) 0 0 0
E,(ky, Ky, 2) v 0 el2(2=hy) 0 0
Hylka, kyy2) | 0 0 ealehy) 0
Hy(ky, ky, 2) 0 0 0 eira(z—hp)
Exd
Mg Mis, E
Vzd Vi, | P (A.22)
Mssa Msay zu
Ey.

A partir de la ecuacion (A.22), se pueden obtener facilmente expresiones que
relacionan las TFBD de los campos magnéticos transversales en los planos z = A}
y 2 = (hy+ he)", Hy oy (= Holkar by 2 = BDE + Hylkaykyy 2 = b)) y Hyy
(= Hy(ks, ky,z = (hy + hi) )X + Hy(ke, ky, 2 = (hp + hi)")¥), con las TFBD de los
campos eléctricos transversales en dichos planos, Et,k—l y Et,k. Pues bien, a partir
de esas expresiones, se obtienen trivialmente tanto la matriz fk,k_l que aparece en
(A.2) como el sumando que aporta la capa de ferrita a la matriz fk,k de (A.2) (:I:;kk
se obtiene a partir de dos sumandos, de los cuales uno lo aporta la capa k-ésima

del medio multicapa y el otro, la capa k + 1—ésima). Estos tltimos cdlculos resumen
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toda la aportacion de la capa de ferrita a la determinacion de las FDGE del medio
multicapa de la fig. A.1 mediante el MCE.

En [47] se pone de manifiesto que la ecuacion (A.22) plantea problemas numéricos
a la hora de determinar las matrices fk,k_l y fk,k de (A.2) cuando k, y k, toman
valores elevados, lo cual es debido a que el valor absoluto de la parte imaginaria de
los autovalores \; (¢ = 1,2,3,4) crece al aumentar k, = \/m, y eso obliga a
calcular exponenciales con argumentos positivos elevados. Para resolver estos prob-
lemas numéricos, conviene tener en cuenta que dos de los cuatro autovalores tienen
parte imaginaria positiva y los otros dos, parte imaginaria negativa [47]. Si suponemos
que A1 y Az son los autovalores con parte imaginaria negativa, y A3 y A4 son los au-
tovalores con parte imaginaria positiva, cuando k, > 7/hy, tiene sentido hacer las

aproximaciones:
eIMhs eiths o (A.23)
elhshs iMhy (A.24)

Pues bien, si ahora hacemos uso de las aproximaciones (A.23) y (A.22) en la

ecuacion (A.21), esta ultima ecuacion se puede reescribir:

Ey(ka, by, 2) eiha(z=ls) 0 0 0
Ey(kw7 ky, Z) . vlg Vll 0 ej’\‘l(z_hp) 0 0
ﬁm(kx’ ky? Z) h21 VQQ 0 0 eJA{z—hp—hy) 0
~y(l€x, ky, z) 0 0 0 piNa(z—hp—hy) |
Ezd
~~—1 %—1 E~v
v
:1—21 11—11 Eyd (A
V21 V22 ~xu
Ey,

La ecuacién (A.25) es una ecuacion valida para k, > 7/hy, que no plantea prob-
lemas numeéricos para valores elevados de k, y k,. Por tanto, a la hora de calcular la
contribucion de la capa de ferrita a las matrices Ly 1 y Ly de (A.2), se debe hacer

uso de la ecuacion (A.22) cuando k, < 7/hy y de la ecuacion (A.25) cuando k, > 7/hy
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A.3. Particularizaciéon del MCE para el anlisis de

una antena alimentada por abertura

Con vistas a aclarar las ideas expuestas en los dos apartados anteriores del Apéndice,
en este apartado se aplican dichas ideas al célculo de las FDGE que se utilizan en
el analisis de una antena microtira alimentada por abertura como la que se muestra
en la figura A.2. Se observa que el parche descansa sobre un sustrato de doble capa
ferrita—dieléctrico, y que la linea microtira est4 fabricada con una tercera capa de
dieléctrico. Esto quiere decir que la estructura completa contiene tres capas, una de
ellas de ferrita (esto es, la antena alimentada por abertura es un caso particular de la

fig. A.1 en el que N = 3).

Figura A.2: Vista lateral de una antena microtira sobre sustrato doble de ferrita-dieléctrico alimen-
tada por una abertura.

Para la estructura de la fig. A.2, la ecuacion (A.3) queda:

[ 30 ] [ Eoo Po,l ~0 0 [ iE37:,0 ]
H Tio Ty Tus D B
Ll I L P P et (A.26)
J2 0 Lgi Loo Los E:»

| j3 | | 6 6 f3,2 E3,3 ] B Et,3 |

Utilizando la teoria expuesta en el apartado A.2 para capas de ferrita y partic-
ularizando dicha teoria para el caso de capas dieléctricas (para lo cual, basta tomar
faw = flyy = Moz = LY floy = fye = Hoz = Pz = Hyz = sy = 0), se llega a las
siguientes expresiones para las matrices f” (2,7 =0,1,2,3) de la ecuacion :
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donde:

“‘]T . l:Ql COth(thl) QO
Q Qo
= Ql
Lo; = jT - ——=cosech(€;h1)
0
—jT l:QQ COth(Qghz) + (gl COth(thl):l
1
=  _ m 62
L1:2 = ]T . —COSQCh(QQhQ)
€y
T- [Vm : MlZ,d - sz : M34,d - j% taﬂh(92h2)}
2
T- [—Vm : M—12,u - sz : M34,u]
_ = eAthy 0 —~
T- {Vm . ( _ ) -Migq
0 eIrzhs
ad eirshy 0 -
—Vagg - < Y ) . M34,d:|

(A.27)

(A.28)

(A.29)

(A.30)

(A.31)

(A.32)

(A.33)

(A.34)
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_ 0 1
T — (A.35)
-1 0
fad) F—E@ Wepg — _’iﬁ_
Q, = _k_iwfoweo ° kLku;uo (A.36)
Wiio who
= %:5 WeEdi — w—k,% .
Q, = . - (i=1,2) (A.37)
CT!% — WEp€Ey; —;T:
Q = \/kg + k2 — w2eopo (A.38)
Q; = \/kfc + k7 — w?eopocq (1=1,2) (A-39)

Por los motivos que se comentaron al final del apartado A.2, el calculo de las matrices
fz,z, f2,3, —f—;g’z y i3,3 mediante las ecuaciones (A.31) a (A.34) plantea problemas
numéricos para valores elevados de k, y k,. Con el fin de evitar estos problemas
numeéricos, cuando k, > 7/hy, en lugar de utilizar las ecuaciones (A.31) a (A.34), se

deben utilizar las ecuaciones:

~ —_— -: ~-1 [a)
2
f2,3 = f3,2 =0 (A.41)
i = '60 ~ ~-1
L3’3 = T- *—]—52— - V21 . Vll» (A42)
0

A la hora de aplicar el método de Galerkin en el dominio espectral al analisis de
la antena microtira de la fig. A.2, nos interesa expresar Et,o, 371 y Et,g en términos
de :]'vo, Em y :]73 ya que :]'VO, Em y 33 representan las TFBD de las tres funciones que
es necesario aproximar mediante funciones base, j,, E:1 y j; (téngase en cuenta que
la. densidad de corriente magnética en la abertura M, esta trivialmente relacionada
con E;; mediante la ecuacion M, = —% x E;1). Si manipulamos la ecuaciéon (A.3)

teniendo en cuenta que j, = 0, se llega a la siguiente expresion:
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| ﬁ0,0 ﬁo,l 0 Jo

}1 = ﬁl,o ﬁu ﬁ1,3 . Et,l (A-43)

Et?’ 0 ﬁ3,1 f3,3 33

donde:

~ =~ ~ ~—1=
Hoo = Loo—LoiLy;Lip (A.44)
ﬁ0,1 = fo,lf: (A.45)
Hio = Toybao (A.16)
ﬁ1,1 = fl,l — fl,zfg_;fm (A.47)
ﬁl,:% = f1,2f2_;f2,3 (A.48)
ﬁ?:,l = f; zlz,f:&zfz_ ;fZ,l (A.49)
Ty = Lys— LosDnobyslas (A.50)

Pues bien las matrices ﬁo,o, ﬁo,b ﬁw, ﬁu, ﬁm, ﬁ&l y ﬁgyg de las ecuaciones
(A.44) a (A.50) son muy ttiles porque basicamente representan las TFBD de las
funciones de Green diaddicas que aparecen en las ecuaciones integrales (5.1) a (5.3)
del capitulo 5, y estas funciones de Green diadicas espectrales son precisamente las
que necesitamos para analizar la antena microtira de la fig. 5.2 mediante el método

de Galerkin en el dominio espectral.



Apéndice B

Interpolacién de la Funcién diadica

de Green espectral

Las técnicas de aceleracion del calculo de integrales con limites infinitos que se
utilizan en los algoritmos numéricos descritos en esta Memoria (en particular, véanse
las ecuaciones (2.15) y (3.14)) se basan, por un lado, en la interpolacién del com-
portamiento asintético de la FDGE étt(km = —jyv,ky,z = hs | 2 = h,) de la
ecuacion (2.10) para |k,| > kf", y por otro lado, en la interpolacién de la FDGE
étt(kp,k¢,z = hy |2 = hy; w) de la ecuacion (3.12) para k, > k4. Gracias a estas
interpolaciones, es posible llevar a cabo el calculo rapido y preciso de los elementos
de la matriz de Galerkin Ay () de la ecuacion (2.10) y Ty (w) de la ecuacion (3.12).

En primer lugar, vamos a ver como se lleva a cabo la interpolacién del compor-
tamiento asintotico de étt(km = —j7,ky,z = hs| 2/ = hg). En nuestro caso concreto .
hemos interpolado la FDGE étt(km = —j7v, ky, 2 = hs| 2’ = hs) para valores grandes
de |k,| en términos de polinomios de Chebyshev de la variable 1/k, [47] en los inter-
valos —oo < ky < —k* y k" <k, < +00 (para la definicion de ki, véase el capitulo
2).

Como paso intemedio previo a la interpolacion, vamos a definir una nueva matriz
2x2 é:('y,k:y,w):

~m Gunlky G
Gtt(% kyaw) = < é/ v 1 éy ) (B~1)
vz yLryy
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donde CN}TS (1,5 = z,y) son los elementos de la matriz 2 x 2 Gy (k, = —j7, ky,z = hs|
z' = hg).

Pues bien, en el intervalo —oo < k, < —k;h, G, (7, ky,w) se puede aproximar

mediante la expresion:

—m _:«_m,mt 2th
Gy <77 Ky, w) A Gtt; v kyy w Z A ’7, (—kj—y — 1) (B.Q)
Y

~m ~m int

sl + thh
Gtt (77 ky’ w) ~ Gtt + ,75 E A ’77 k‘ - 1 (B3)
Y

donde T;_,(e) son los polinomios de Chebyshev de primera especie de grado i —1 (i =

1,...,Ny). Para cada pareja de valores de v y w, las matrices A; (y) (i = 1,...,N,) de
~m,int

la ecuacién (B.2) se calculan haciendo coincidir Gtt (7, by, w) ¥y Gy~ (7, ky, w) en los

2kiM .
ceros del polinomio Ty, ( — 1) con vistas a minimizar los errores en la interpo-

~+
laci6n realizada [47]. Analogamente, las matrices A, (v) (i = 1,...,N,) delaecuacion
-m ~m,int
(B.3) se calculan haciendo coincidir los valores de G, (v, ky,w) y Gy, (7, ky,w) en

los ceros del polinomio T, ( 2 _ 1)

A partir de las expresiones (B.2) (B.3), que proporcionan interpolaciones de la
matriz é:tl(’y, ky,w) en funcién de la variable k, en los intervalos —co < k, < —k"
y k;" < ky < 400 respectivamente, se pueden obtener expresiones interpolantes de
étt(— 37, ky, 2 = hs| 2" = hs) en los citados intervalos haciendo uso de (B.1) (estas
expresiones interpolantes son las expresiones de las matrices é::i (kz = =77, ky, 2 =
2= hg)y é::(km = —J% ky,z = 2 = hs) que aparecen en la ecuacion (2.15)).
Simulaciones numéricas han demostrado que basta utilizar un valor de N, igual
a 3 en (B.2) y (B.3) para que estas expresiones interpolantes permitan calcular
—étt(—jfy,ky,z = hs| 2" = hs) en los intervalos —oo < ky, < —ki} y k" < k, < +o0
con un error relativo inferior a 1075.

Para la interpolaciéon del comportamiento asintotico de la FDGE é—tt(kp, ko, z =

hs|Zz = hs; w) en términos de la variable k,, hemos seguido una técnica muy parecida.
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étt(—j%ky,z = hy| 2" = hs) en los intervalos —co < k, < —ki' y ki’ < k, < 400
con un error relativo inferior a 1075.

Para la interpolaciéon del comportamiento asintotico de la FDGE étt(kp, kg, 2 =
hs|z' = hg; w) en términos de la variable k,, hemos seguido una técnica muy parecida.
De hecho, para valores précticos de ks y de w, podemos aproximar étt(kp, kg, z =
hg |2’ = hg; w) dentro del intervalo k;h < k, < oo (para la definicion de kff‘, véase el
capitulo 3) en términos de polinomios de Chebyshev de primera especie de la variable
1/k, mediante la expresion:

~int

-Gtt(/fp,kqs,z:hﬂz/:hf;w) ~ Gtt (kp,k¢,z:hf[z':hf;w)

N 2kt
= kyy_ Ai(ksw) - TH( kp ~ 1) (B.4)
i=1 P

donde para cada pareja de valores de kg y w, las matrices ii(kqb, w) (i = L., N,) de
la ecuacion (B.4) se calculan igualando étt(kp, kgyz=hs|2 = hy; w) yé:t(kp, ky,z =
h¢|z = hy;w) en los ceros del polinomio de Chebyshev T}, (%’Eﬁ — 1) con vistas a
minimizar los errores en la interpolacién [47]. Simulaciones numéricas han demostra-
do que cuando se utiliza un valor de N, igual a 5 en (B.4), la expresion interpolante
obtenida permite calcular étt(kp, kg, z = hs|2 = hy; w) con un error relativo infe-
rior a 107 en todo el intervalo kf)h < k, < oo para todos los valores posibles de k

(0 < kg < 2m).



Apéndice C

Calculo de las integrales con limites

infinitos

Gracias a la utilizacion de funciones base subseccionales (que poseen una expresién
matematica sencilla) y de las expresiones interpolantes de la FDGE que aparecen en el
Apéndice B, las integrales con limites infinitos que aparecen en las ecuaciones (2.15) y
(3.14) (alas que también se da el nombre de “integrales de cola”) pueden ser calculadas

de forma rapida y precisa cuando se siguen los pasos descritos en este Apéndice.

Las integrales con limites infinitos de las ecuaciones (2.15) y (3.14) tienen todas
la forma:

sin 'ut/Q]n [sin(at/2) ]G—n

* [ at/2
I(a,b,u,v,n,m,c) :/ =
[

eluteddt (C.1)

donde 2 <n<4,-2<m<2,c=k"6c=EkP ya, b uyvson cuatro constantes
que dependen del tamano de las funciones base subseccionales y de la distancia que
las separa (y en el caso de las integrales de cola de la ecuacion (3.14), también del

valor de k).

Se puede demostrar que, después de numerosas manipulaciones, las integrales de

la ecuacién (C.1) pueden expresarse como una combinacion lineal de integrales del
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tipo:
> sin(yot)
He (yo,c, k) = / C—C—)%%/—Ot—)dt (4<k<8 c>0) (C.3)

donde el pardmetro 1y, admite muchas expresiones diferentes, pero siempre puede
escribirse como una combinacion lineal de a, b, u y v.

Recordemos que la eficiencia de los métodos numéricos descritos en los capitulos
2 y 3 depende de que las integrales (C.1) se calculen con rapidez y con un alto
grado de precision. En particular, nuestro objetivo va a ser que las integrales (C.1) se
calculen con un error inferior a 107°. Para conseguir este objetivo, hemos utilizado dos
técnicas sofisticadas de calculo de dichas integrales a las que hemos llamado técnica

LA y técnica I.B.

C.1. CaAlculo mediante la técnica 1. A

En este caso las integrales (C.1) se calculan directamente en términos de las inte-
grales (B.2) y (B.3). Para calcular estas dltimas integrales, comenzamos haciendo un

sencillo cambio de variable:

Hs(yo,ck) = ys 'Is(§, k) (4<k<8c>0) (C.4)
He (yo, ¢, k) = yi I (¢, k) (4<k <8 c>0) (C.5)
donde
§ = Yo (C.6)
Is(&, k) = /}5 kaxdx (4<k<8€&>0) (C.7)
ek = [T (a<k<sies) (©8)

En principio, las integrales (C.7) y (C.8) pueden obtenerse por medio de las rela-

ciones de recurrencia descendentes [81]:
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Io(e, k) = ( ! )Si“§+( : )fc<a,k—1> (k>2) (C9)

k—1) -1 k—1
B 1 cosé 1 B
een = (727) 55 - (7)) BEr-0 (22 ©w)
que se inicializan a partir de las ecuaciones:
Is(& k=1 = 2 - Si() (C.11)
(6 k=1) = -Ci(®) (C.12)

donde Si(e) y Ci(e) son las funciones seno integral y coseno integral, que pueden ser
obtenidas con una precisién razonable mediante la subrutina “CISIA” publicada en
[118] si & < 10.

Cuando £ > 10, la subrutina “CISIA” empieza a perder precision, y esta pérdida
de precision se amplifica conforme aumenta el valor de k en las relaciones recurrentes
(C.9) y (C.10). En particular, hemos encontrado que la pérdida de precision se vuelve
critica cuando calculamos las integrales infinitas de la ecuacion (3.14) para valores de
ks que estan en el intervalo |ky —nr/2| < 7/30 (n = 0,1,2,3). Con vistas a evitar
estos problemas de precision, el calculo de las integrales (C.7) y (C.8) para & > 10 se

ha llevado a cabo mediante las siguientes expresiones:

Lo, k) = Tm [jeff /O w@—fr_;—t),;dtJ (C.13)
Ic(6, k) = Re [jeﬂf /Ong—_%zdt] (C.14)

Las ecuaciones (C.13) y (C.14) han sido obtenidas por medio del teorema de los
residuos de Cauchy—Riemann. Las integrales que aparecen en (C.13) y (C.14) pueden
obtenerse con gran precisiéon mediante cuadraturas de 10 puntos de Gauss-Laguerre
con tal de que & > 10, siendo este reéultado independiente del valor de k.

Aungque la técnica de calculo de las integrales (C.7) y (C.8) a partir de las expre-
siones (C.13) y (C.14) es totalmente valida para & > 10, hemos encontrado una técnica
alternativa més rapida que proporciona igual o mayor precision para & > 25. Esta téc-

nica alternativa se basa en la utilizacidon de las relaciones de recurrencia ascendentes
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siguientes:
Is(6, k) = szf — ko (& E+1) (k> 1) (C.15)
Io (€, k) = —Sigf v okIs(¢ k+1) (k> 1) (C.16)

Estas relaciones de recurrencia se inicializan con las expresiones resultantes de
truncar la expansion asintotica de Is(€, k) y I(€, k) para € > cuando k = ke = 20.

Concretamente, las expresiones que inicializan (C.15) y (C.16) son:

(€ b= hnas) % g 6 k= Foac)
+ %“j—l)‘ f2(€a k= kmam) (017)
sin &

IC (éa k= kmaaﬁ) ~ —é’kmax fl(ga k= kmaz)

t D f2(&, k= kmaa) (C.18)

donde:
filg,k) = 1 — % (C.19)
L& k) = k- ik + ?;k +2) (C.20)

C.2. Casos particulares. Técnica 1.B

En general la técnica de célculo I.A nos permite obtener las integrales (C.1) a
partir de las integrales (C.2) y (C.3) con muy buena precision, pero existen casos
particulares en los que se pueden producir pérdidas importantes de precisién. Estos
casos particulares ocurren cuando u,v << a,b ya que para obtener las integrales
de (C.1) en esos casos, es preciso restar varias parejas de integrales del tipo (C.2)
(o del tipo (C.3)) de forma que en cada resta los valores del pardmetro 1, estén
muy proximos entre si. Cuando sucede esto ultimo, el resultado de cada resta es
varios 6rdenes de magnitud inferior al de las dos integrales que se restan, y como

las integrales se calculan numéricamente, al realizarse la diferencia, se produce una
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importante pérdida de precisiéon. Dicho de otra manera, el problema surge cuando es

necesario calcular con precision diferencias del tipo:

AHs = Hs(yo+ Ay,c, k) — Hs (vo,¢, k) (4<k<8c>0) (C21)
AHs = Hc(y0+Ay,c, k’) - Hc(yo,c, k) (4§k§8,c>0) (022)

siendo Ay <<< yp.

Pues bien, para llevar a cabo de forma precisa el calculo de las diferencias AHg
y AHg de (C.21) y (C.22) cuando Ay <<< yp, hemos hecho uso de los desarrollos
en serie de Taylor de Hg (yo + Ay, ¢, k) vy He (yo + Ay, ¢, k) alrededor de Ay = 0.
Al introducir estos desarrollos en serie en (C.21) y (C.22), se obtienen las siguientes

expresiones para AHg y AHe:

AHs =~ A — Ay)©... C.23
2
AHo = 9Ho ny 4 L9 HC(AW... (C.24)

_+__
oy 02 oy

donde las derivadas de Hg y H¢ con respecto a yo pueden expresarse en términos de
Hgs y He, y pueden calcularse con mucha precision mediante la técnica I.A.

Se ha comprobado que cuando se hace uso de las expresiones (C.23) y (C.24) para
calcular las integrales de (C.21) en el caso en que u,v << a,b, al operar se producen
una serie de cancelaciones parciales que dan lugar a que los términos dominantes del
desarrollo de I(a,b,u,v,n, m,c) en términos de los pardmetros pequenos u y v sean
del tipo u? y v*. Esto obliga a retener los términos hasta (Ay)* en los desarrollos
en serie de Taylor de (C.23) y (C.24), lo cual asegura que las integrales de (C.21) se
calculen con la suficiente precision, y sin que aparezcan problemas numéricos.

Dentro del caso particular que se acaba de describir, existe a su vez un subcaso
que hay que tratar de forma especial, y es aquél en que simultineamente se cumple
que u,v << a,by que a = b. Ademas del calculo de las diferencias AHg y AH¢ hasta
(Ay)* mediante (C.23) y (C.24), este subcaso requiere que se obtengan analiticamente
desarrollos en serie de Hs(Ay, ¢, k) y Hs(Ay, ¢, k) en términos de Ay hasta (Ay)*
cuando Ay <<< 1. Pues bien, estos desarollos en serie se pueden obtener a partir
de las ecuaciones (C.4), (C.5), (C.9), (C.10), (C.11) y (C.12) si se hace uso de los
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desarrollos en serie de sin&, cosé, Si(€) y Ci(§) en torno a £ = 0, dados por:

o S
52 54
cosé =~ 1 — 5 + i (C.26)
i R & & C.27
Si(¢) =~ $— 15 Te00 (C.27)
: & &
Ci(¢) =~ ~v+Inlg]— >+ >... (C.28)
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