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En este trabajo se presenta el estudio del efecto de dispersion en la constante dieléctrica
efectiva y en la impedancia caracteristica de estructuras de guia de onda coplanar (GOC) en el
intervalo de frecuencias de 1 - 50 GHz. Este estudio se lleva a cabo mediante un método de
analisis numérico basado en el Método de Momentos y con herramientas de computo
adecuadas para el analisis asistido por computadora. Por otro lado, se efectia una
caracterizacion experimental mediante tres métodos: el método directo, el método de
multilineas y el método resonante. Ademas, se validan los resultados experimentales empleando
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A study of the coplanar waveguides dispersion effects in the 1 to 50 GHz frequency range
is presented. In the first part, a theoretical characterization of frequency dependent effective
dielectric constant and characteristic impedance of the coplanar waveguide (CPW) is performed
using an electromagnetic numerical technique based on the Method of Moments (MoM). In the
second part an experimental characterization of this parameters is also performed applying
three methods: the direct, the multilines and the resonant pair methods. Using these methods,
the behavior of the dielectric constant and characteristic impedance in the 1 to 50 GHz
frequency range were obtained. As a third part, a theoretical - experimental comparison were
performed for validation purposes, and finally the experimental method with greater advantage
is determined.
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“ANALISIS Y CARACTERIZACION DEL EFECTO DE DISPERSION EN GUIA
DE ONDA COPLANAR A FRECUENCIAS DE MICROONDAS Y ONDAS
MILIMETRICAS”

I. INTRODUCCION

Los sistemas y equipos de RF que operan a frecuencias de microondas y ondas
milimétricas han encontrado un répido desarrollo en los ultimos afios. Son innumerables las
aplicaciones de los actuales sistemas de comunicacion satelital y terrestre, radares, sistemas
de radioastronomia y los equipos de medicién que operan a tales frecuencias. Para lograr la
eficiencia y desarrollo de estos sistemas es necesario innovar en el campo de la investigacion
de los componentes que los integran, tales como los amplificadores de bajo ruido y de
potencia, osciladores, filtros, acopladores, etc. por mencionar algunos.

Por muchos afios los circuitosvde microondas han empleado predominantemente
lineas de transmision de microcintas. Sin embargo en los Ultimos afios se ha considerado el
empleo de la guia de onda coplanar (GOC) debido a que presenta mayores ventajas que la
microcinta.

Una guia de onda coplanar consiste de una cinta delgada de pelicula metalica
(conductor) con ancho w depositado sobre un substrato dieléctrico, con dos planos de
tierra paralelos al conductor y separados de este por una distancia s , como se muestra en la
figura 1. Los parametros eléctricos y geométricos del substrato son su permitividad &,
también conocida como constante dieléctrica relativa, espesor del dieléctrico h, espesor del

conductor t y pérdidas tangenciales tang § principalmente.



La guia de onda coplanar puede encontrarse en un recinto de dimensiones finitas
como en la figura 1(a); en donde H representa la altura a la cual se encuentra la cubierta del

recinto y D representa el ancho de los planos de tierra (fig. 1b).

Aire &r =1 y
4+ G

- D —stwisie— D ¥
oo e 1

Sustrato  &c# 1,

T
h_L

b) X

Fig. 1 Parametros de la guia de onda coplanar: a) Encapsulada b) Abierta.

Una de las caracteristicas mas importantes de la guia de onda coplanar es la facilidad
con la que pueden conectarse en paralelo elementos externos en circuitos integrados
hibridos de microondas. Otra de las caracteristicas de la GOC es la diversidad de
combinaciones de s y w para disefiar circuitos con una impedancia determinada, logrando
con ello circuitos de guia de onda coplanar con dimensiones pequeiias. Debido a lo anterior,
la guia de onda coplanar ofrece multiples ventajas. Ademas presenta en la mayoria de los
casos pérdidas de conductor y por radiacion menores que en la microcinta [Jackson, 1986].
Por estas caracteristicas la GOC ofrece multiples aplicaciones en el campo de disefio de

circuitos de microondas.



La precision en el disefio de circuitos con tecnologia coplanar requiere de exactitud
y confiabilidad de la informacion referente al comportamiento de la guia de onda coplanar.
Un efecto que influye en el comportamiento de la GOC en funcion de la frecuencia es el
Efecto de Dispersion.

A medida que aumenta la frecuencia la constante dieléctrica efectiva gy tiende a
seguir un comportamiento diferente al del régimen cuasi-éstatico (bajas frecuencias); esto se
debe a que el modo de propagacion de la onda no es TEM (Transversal Electromagnético)
puro. Dicho modo de propagacion es consecuencia de la no homogeneidad de la guia de
onda coplanar; es decir que esta estructura presenta dos medios dieléctricos con diferente
permitividad (aire y substrato), como se muestra en la figura 1. Estos medios tienen una
velocidad de propagacion diferente que provoca que los campos eléctricos y magnéticos en
la componente longitudinal (en la direccion z) se modifiquen provocando modos hibridos de
propagacion. [Hoffman, 1987].

Es de suma importancia caracterizar el efecto de dispersion de la guia de onda
coplanar debido a que en el disefio de circuitos y componentes de microondas y ondas
milimétricas se requiere conocer el comportamiento que dichos tipos de circuitos presentan
en funcion de la frecuencia, logrando con ello minimizar los errores del disefio.

L1 OBJETIVO

El proposito de este trabajo es realizar un estudio del comportamiento dispersivo de

la guia de onda coplanar en la banda de frecuencias de microondas y ondas milimétricas,

mediante la caracterizaciéon experimental y numérica de guias de onda coplanar con



diferentes dimensiones fisicas. Esto se realiza con el fin de proporcionar las bases teoricas y
experimentales que sirvan para el desarrollo posterior de modelos de dispersion para este
tipo de estructuras, de tal manera que facilite las técnicas de disefio de circuitos de
microondas que emplean guia de onda coplanar.

Este estudio se lleva a cabo mediante el analisis electromagnético empleando el
Método de Momentos (MoM) y la caracterizacion experimental utilizando tres métodos: el
método directo, el método de multilineas y el método del par de lineas resonantes. Para ello
se emplea un analizador de redes vectorial y una estacion de prueba adecuada para la
caracterizacion de obleas y circuitos realizados con tecnologia coplanar. Asimismo se
presentan resultados de la constante dieléctrica efectiva en funcién de la frecuencia para
diferentes GOC, y se realiza una comparacion de resultados experimentales con los
obtenidos mediante analisis electromagnético empleando el paquete de analisis Momentum

basado en el método de momentos.

1.2 ORGANIZACION DEL TRABAJO

Este trabajo de tesis se encuentra distribuido como se describe a continuacion:

En el capitulo dos se presentan las bases tedricas relacionadas con el analisis
electromagnético aplicado a la guia de onda coplanar. Se presenta en particular un método
riguroso de andlisis electromagnético : el Método de Momentos. Se proporciona ademas, la

metodologia empleada por el paquete de analisis Momentum [Anon, 1995].



El capitulo tres comprende la metodologia de caracterizacion experimental. Se
presentan tres métodos para la obtencion de la constante dieléctrica efectiva g ; €l primero
de ellos es un método directo basado en la informacion de fase de los parametros de
transmision S, de las lineas; el segundo es el método de multilineas que emplea tres lineas
de igual impedancia pero diferente longitud y por ultimo un método resonante que emplea
un par de lineas resonantes.

En el capitulo cuatro se proporciona la metodologia de disefio de los circuitos asf
como los resultados de la caracterizacion experimental mediante los tres métodos
presentados en el capitulo tres. También se realiza una comparacion entre los resultados de
la constante dieléctrica efectiva para las GOC, con diferentes impedancias Z y anchos G
empleando cada uno de los métodos.

En el capitulo cinco se proporcionan los resultados de la caracterizacion numeérica
presentando en primer término el nimero de celdas empleadas en la discretizacion de la
estructura asi como su respectivo porcentaje de error relativo en los parametros S.
Basandose en esta discretizacion se presentan los valores de la constante dieléctrica efectiva
de GOC’s con parametros idénticos (fisicos y eléctricos) al de las GOC caracterizadas
experimentalmente. Se presenta ademas, el comportamiento de la constante dieléctrica
efectiva en funcion de los parametros h, &, y G. Ademas, se presentan resultados del
comportamiento de la impedancia caracteristica en funcion de la frecuencia de las lineas

caracterizadas.



En el capitulo seis, se efectua la validacion de los resultados experimentales con los
resultados del analisis electromagnético basado en el método de momentos.

En el capitulo siete se presentan las conclusiones y recomendaciones propias de este
trabajo.

Por ultimo en el Apéndice A a se proporciona un manual del paquete HP Momentum

aplicado al analisis de la guia de onda coplanar.



I. ANALISIS ELECTROMAGNETICO

IL.1 INTRODUCCION

El estudio del comportamiento de la guia de onda coplanar y en general de cualquier

estructura pasiva de microondas se puede clasificar como se muestra en el diagrama a

bloques de la figura 2 .
| Andlisis de la estructura U
A — R 2 > £33 = z a2 .':,";x-v‘;' % “n.‘u‘u:"‘:
| Aproximaciones Cuasi-estaticas - | Andlisis Electromagnético U
S 2 & 2
l ek 15 Paquetes de analisis CAD '7: Andlisis numérico \ ﬁ’g:‘:;eé:g
ILnauc macw—l, Mm“ ] tadiodoth 1| Modo e (3 HESS Momertum
Finitas. / Firrtos 5

Figura 2. Diagrama a bloques del analisis de la GOC.

Los métodos de analisis aplicados al estudio del comportamiento de la guia de onda
coplanar se clasifican en dos grupos: Los métodos cuasi-estaticos y los métodos

electromagnéticos.

En los métodos de analisis electromagnético se parte de las ecuaciones de Maxwell

para encontrar la solucion de los campos eléctricos E y magnéticos H asi como la



distribucion de corriente en el conductor considerando las componentes longitudinales que
provocan los modos hibridos de propagacion.

En cuanto a los métodos cuasiestaticos se supone que no existen tales componentes
longitudinales; de esta manera se considera que el modo de propagacion de la estructura
analizada es transversal electromagnético puro (TEM). Debido a esta suposicion, los
resultados del analisis muestran solamente una aproximacion del comportamiento de la
estructura analizada.

En este trabajo se presenta el método de momentos para el analisis de los circuitos
con guia de onda coplanar utilizados en la caracterizacion experimental. La ventaja de este
método es la precision de los resultados, debido a que considera los efectos producidos por

las componentes longitudinales de los campos magnéticos H y eléctricos E.

Una herramienta muy util para analizar este tipo de estructura es el empleo de
paquetes de analisis tales como el HP Momentum [Anén., 1995] que se basa en el método
de momentos (MoM) y el HFSS [Anon., 1994] basado en el método de elementos finitos
(FEM). Por otra parte, entre los paquetes que se basan en ecuaciones semiempiricas que no
consideran el efecto de dispersion se encuentran el MDS, el Academy, el MMICAD vy el
Linecalc.

En conclusion, los métodos de analisis electromagnético ofrecen mayor precision
pero requieren de mayor memoria de CPU y mayor tiempo en la obtencion de resultados.

En lo que se refiere a los métodos CAD (que emplean ecuaciones semi empiricas), el tiempo



de computo requerido es minimo, pero la precision no es adecuada para frecuencias altas ya
que no considera los modos hibridos de propagacion y por lo tanto no incluyen el efecto de

dispersion a diferencia de los métodos de analisis electromagnético.

II.2 EFECTO DE DISPERSION

El efecto que se presenta cuando el modo de propagacion Quasi TEM de una GOC,
modo impar; el cual a bajas frecuencias sus componentes de los campos magnéticos
longitudinales son casi nulos; y a medida que se incrementa la frecuencia tales componentes
longitudinales también se incrementan, de manera que modifican el comportamiento de la
constante dieléctrica efectiva y la impedancia caracteristica de la linea; a este efecto se le
conoce como efecto de dispersion. Este efecto se debe a la no homogeneidad de la
estructura de guia de onda coplanar; y al modo de propagacion que se origina se le conoce
como modo Hibrido de propagacion donde E, # 0 y H,# 0. El efecto de dispersion influye
tanto en el comportamiento de la constante dieléctrica efectiva como en la impedancia
caracteristica de la linea.

Los parametros que ejercen influencia en el comportamiento de la constante
dieléctrica efectiva en la GOC se clasifican en dos grupos: Los que se refieren a las
dimensiones de la estructura (Geométricos o fisicos ) y los que se refieren a las propiedades
del material (Parametros eléctricos).

a) Parametros Geométricos:

- Distancia entre los planos de tierra (G=w + 2s)
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- Espesor del substrato ( h)
- Relacion k = w/G

- Ancho de los planos de tierra

b) Parametros Eléctricos:

- La constante dieléctrica relativa ¢,

Cuando se considera una GOC con planos de tierra pequefios, el efecto de

dispersion se reduce al igual que las pérdidas por radiacion [Alexandrou ef al, 1994].

IL3 METODOS DE ANALISIS EN GOC

Entre los métodos electromagnéticos aplicados al estudio de las caracteristicas de la
guia de onda coplanar se encuentran la aproximacion del Dominio Espectral y la Técnica del
Residuo Complejo [Jeng -Yi Ke ef al, 1992] que fueron empleadas para determinar el
comportamiento de la constante dieléctrica efectiva y la constante de atenuacion
normalizada.

Se han desarrollado algunos métodos de analisis electromagnético aplicados al
estudio de las guias de onda coplanar, asi como también para la microcinta y la linea
ranurada (slotline). Uno de estos métodos es el de la Matriz de Linea de Transmision de

Diferencias Finitas (FD-TLM) que ha sido empleada [Zhang, 1992] para el estudio de las
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caracteristicas de propagacion dependientes de la frecuencia. Se han realizado analisis para
la obtencion de la constante de propagacion mediante el Método de Diferencias Finitas en el
Dominio del Tiempo (TD-FD) [ Liang et a/ , 1989]. Kitazawa[1991] analiza la GOC
basandose en una formulacion de modo hibrido que combina la aproximacion del Dominio
Espectral [Itoh 1973] y el Método de Perturbacion [Lewin, 1984], para determinar el
comportamiento de la constante dieléctrica efectiva, la impedancia caracteristica y la
atenuacion. Dib y Katehi aplicaron el Método de Momentos [N. I. Dib ez al , 1991] al
analisis de las discontinuidades en Guia de Onda Coplanar y se obtuvieron resultados de la
Matriz de parametros S en el intervalo de 5 a 25 GHz . Polycarpou et al (1996) aplico el
Meétodo de Elementos Finitos para obtener la Constante Dieléctrica Efectiva €.5 y la
Constante de Propagacion y asi como también la impedancia caracteristica Zo [Polycarpou
et al, 1996].

Una técnica cuasiestatica aplicada al estudio de la GOC, es la técnica de
Transformacion Conforme [Ghione ef al, 1987] empleada para analizar el efecto del espesor
finito en la GOC. Sin embargo, esta técnica no proporciona resultados en funcion de la
frecuencia.

Debido a lo anterior, en este trabajo se emplea el analisis electromagnético basado en
el Método de Momentos. Ademas, se obtienen resultados de la caracterizacion numeérica
empleando el paquete de analisis Momentum [Anon. 1995] (basado en el Método de
Momentos) y se realiza una comparacién con los resultados obtenidos con el paquete MDS

(Microwave and RF Design System)[Anon, 1994]; basado en ecuaciones semi - empiricas.
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IL.4 METODO DE MOMENTOS

El procedimiento general del analisis empleado en el método de momentos se resume
en el diagrama a bloques de la figura 3. Como primer paso se definen las caracteristicas de
los parametros geométricos y eléctricos de la estructura mostrada en la figura 4, incluyendo
las dimensiones w y s , la conductividad o, la permitividad del dieléctrico €, y las pérdidas
tangenciales tand. Como segundo punto se tiene la formulacion de la ecuacion integral a
partir de las ecuaciones de Maxwell y las condiciones de frontera. La forma en que se
obtiene y resuelve la ecuacion integral asi como los pasos siguientes hasta la obtencion de

los parametros S de la estructura, se describe a continuacion.

Definicién de los paramétros
geométricos y eléctricos

|7 —

Formulacién de la ecuacién
integral

Ik
—= Y

Discretizacién

[k
LS =

Expansién de la corriente
magnética

Aplicacién del método de
Galerkin y obtencién del
sistema de ecuaciones

Solucién del sistema de ecuaciones para
obtener la distribucién de corriente
magnética

I

Obtencién de los paramétros S

Figura 3. Método de Momentos
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En la figura 4 se muestra una Guia de Onda Coplanar (GOC) contenida en un recinto
cuyas dimensiones se seleccionan de manera que el modo fundamental de la GOC no se

afecte por las resonancias de alto orden del recinto.

Figura 4. Guia de onda coplanar contenida en un recinto

El problema de frontera se encuentra dividido en dos partes, en la primera se
introduce una corriente magnética equivalente 1\715 en la ranura s (slot). Esta corriente

magnética radia un campo electromagnético en las dos regiones de la GOC (arriba (0) y
abajo (1) de las ranuras) de manera que el campo eléctrico es continuo en las superficies de
las ranuras. La otra condicién de frontera que debe ser aplicada es la continuidad de los

componentes tangenciales de la corriente magnética en la superficie de la ranura s.

x(d, - ) =1, (1)
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donde js es nulo en cualquier parte del plano de la ranura, excepto en la posicion de las
fuentes de excitacion de corriente eléctrica de la GOC. H, y H, son los campos
magnéticos en las regiones directamente arriba y abajo de la ranura, respectivamente y

pueden expresarse en términos de la densidad de corriente magnética M, como se muestra

a continuacion :

Hy= [[Go(F 177 81, (F")ds 0)
H=-f Gr (7 1 77)- ML (F")ds’ 3)

Scrw

donde S, es la superficie de la ranura y 6—‘0” y (:¥1” son las funciones de Green Dyadicas

en las dos regiones de la Guia de Onda; 7 y 7' son los vectores del campo en los puntos de

observacion y de excitacion, respectivamente.

Empleando las ecuaciones (2) y (3), la ecuacion (1) se puede expresar como:
gl v b 7w Ryt 7
axx [[[Go" +G\"IM,(F")ds' = Js 4)

Scrw
Para obtener la distribucion de corriente magnética desconocida Ms , se emplea el Método
de Momentos [Harrington 1985]. En primer lugar se subdivide la ranura en rectangulos,

como se observa en la figura 5; posteriormente la densidad de corriente magnética se

expresa como una doble sumatoria finita.
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Ny Nz Ny Nz

M,(F")= ayZZV i (V)g; (2 )+a;ZZ V.t i(2)g,(¥") ©)

i=1 j=1 i=1 j=I

donde {f(v)g,(z')i=1..,N,,j=1..,N,} esuna familia de las funciones base del tipo
techo “Rooftop”y ¥, ; y V., son los coeficientes desconocidos para las componentes y y

z de la densidad de corriente magnética.

Figura 5. Discretizacion de la estructura

A partir de (5) y (4) se puede escribir :

Ny Nz
N ZZV,,ﬁ[Go +G")-ay £,(y")g, ()5
J,+A), =a.x{" "
N AP L ©)

+ZZ V. [[(Go" +Gi"] a. f,(2")g,y'ds

=] j=1

donde AJ, representa el error introducido por las aproximaciones de la distribucion de

corriente magnética.
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Finalmente, se emplea el procedimiento de Galerkin para minimizar el error AJ, ;

resultando;
[[(axA7.)- 4,1, ()8,(2)ds = 0 7
[[(@xs7.) .1, (2)g, (s = 0 ®)

donde f, vy g, son funciones de peso idénticas a las funciones bases, m=1,.,N, y

n=1,..,N,. De esta manera, (6) se reduce a una ecuacién matricial de la forma:

FHE-E -

donde [Yﬁ]({,f: y,z) representan a los bloques de la matriz de admitancia cuyos

elementos se expresan en términos de las integrales espaciales multiples, dadas como:

Y, = [[[[4,4,0)8.(2)-|Go +G1 |-4,£(+)g, ()dy'dz'dydz (10)
v, =[[[]a, fm(y)gn(z)-[ﬁﬁ +5f]-&, £,(2")g,(y")dy'dz'dydz (11)
Y, = ””@fn(z)gm(y).[éﬁ +5?]-&yj;(y’)gj(z’)dy’dz’dydz (12)

Yy,

Y, =[[[[a.f(2)s., (y)-[EZ " E?]a, 1,28, (v")dy'dz'dydz (13)



17

donde i, m=1,.,N,y j,n=1.,N,. VyyV, son los subvectores de los coeficientes

desconocidos para los componentes y y z de la distribucion de corriente magnética,

respectivamente, donde I, e I, son los subvectores de excitacion conocidos.
Los subvectores de los coeficientes de la distribucion de corriente magnética se

pueden determinar a partir de la ecuacion (9), por inversion de matrices.
P1=171"11 19
y por consiguiente, se obtiene la distribuciéon de corriente magnética equivalente .75.
Conociendo ]S se puede determinar el campo eléctrico en las ranuras [Hayt, W. H. 1991].
E=gl = E{z)=FE e" (15)
Para resolver (14), la excitacion se modela empleando fuentes de corriente ideales
localizadas en puntos especificos, como se muestra en la figura 6(a) , que resulta en un

vector de excitacion con elementos cero, excepto para las posiciones de las fuentes de

corriente.

Ig1 (t‘.)::, : 4| 192 ”

ad 1Y [

gt [ ) 192

(@) (b)

Fig. 6 a) Ranuras de la GOC excitada en modo Coplanar por fuentes de corriente b)
Representacion del circuito equivalente en términos de voltaje, corriente y admitancias.

La GOC puede ser excitada de dos formas:
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a) Con los campos en fase en las dos ranuras (Modo Linea Ranurada o slotline )
b) Con los campos fuera de fase (Modo Coplanar)
Cada una con diferentes caracteristicas.

El modo Coplanar se excita haciendo 1", =-1, y I',,=-I, ver figura 6(a),

mientras que el modo de linea ranurada se excita con I'', =1, y I'',,=1,,.

El voltaje en cualquier punto de una linea de transmision (conectada al puerto k) se
puede expresar en términos de ondas viajeras incidentes y reflejadas [N.I. Dib et al, 1993]

como sigue:
V(2)= Ve 1yt (16)

donde V" y V', son los coeficientes de las ondas incidentes y reflejadas, respectivamente.

Zg a : 3 A : $ b,

12

Ay
: [ 3 ZL
) ; —I.Sll e Szz.-_l : o

Figura 7. Red de dos puertos representados por sus parametros S

Para obtener estos coeficientes, se calculan los valores propios de la ecuacion (15)
restringiendo a dos el nimero de términos exponenciales que representan al campo eléctrico
sobre la linea de transmision, y con exponentes idénticos pero de signos opuestos. Si se
sustituyen las variables correspondientes a los valores obtenidos con la ecuacion (15), en la

ecuacion (16), se obtienen las ondas viajeras en términos del voltaje.
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A continuacion se establece la relacion matricial de los parametros S en funcion de

las ondas incidentes y reflejadas.

[:]=[5, Jla.] (17)

donde a, y b, se definen de la siguiente manera:

7k — Bz
4, =t (18)
0y
— 5Bz
bk:K"—j— (19)
0

k

y z,, representa a la impedancia caracteristica de la linea conectada al puerto £ .

I.S MOMENTUM

El HP Momentum [Anén., 1995] esta basado en el Método de Momentos. Este
método requiere que el simulador sea capaz de determinar las inductancias entre todas las
partes de una estructura dada.

Usando el Método de Momentos las incognitas aparecen dentro de una integral. Para
el HP Momentum esta integral se resuelve con la técnica del dominio espacial. Existen dos
tipos de potenciales que se calculan numéricamente por el HP Momentum: el potencial
vectorial y el potencial escalar; el primero se basa en la magnitud y la direccion de la

corriente y el segundo esta basado en el valor de la carga (positiva y negativa). Para resolver
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la geometria, se crea automaticamente una malla (discretizacion) que representa a todas las

partes de la estructura. Esta malla consiste de rectangulos y triangulos llamados celdas.

Cada celda tiene una carga y una corriente asociada a ella, y la distribucion de corrientes en

cada una se representa mediante funciones de expansion del tipo “Rooftoop”.

Las ranuras entre el plano de tierra y el conductor se tratan de manera especial por el

HP Momentum aplicando el principio electromagnético llamado principio de equivalencia.

En este principio, en vez de intentar calcular el flujo de corriente eléctrica en todas las

regiones del plano de tierra, se considera unicamente el campo eléctrico en la ranura. Este

campo eléctrico se modela como una corriente magnética equivalente que fluye en la ranura.

De esta forma los circuitos de guia de onda coplanar se pueden simular de manera mas

eficiente analizando las regiones de las ranuras.

El proceso de simulacion del HP Momentum esta constituido principalmente por tres
modulos de calculo, cada uno de ellos se mencionan a continuacion:

1. Modulo calculador del substrato. En este modulo se calculan las funciones de Green del
substrato y almacena los resultados en una base de datos. Esta funcion describe
matematicamente como interactuan entre si varias partes del circuito. Cuando una
estructura se somete a simulacion, la informacion del substrato es requerida por el
simulador; de manera que este modulo nuevamente se activa para proporcionar las
caracteristicas del substrato.

2. Generador de la malla. Este modulo genera y proporciona la malla para cada disefio.

Existen dos tipos diferentes de discretizar una estructura: la discretizacion automatica y



21

la discretizacion manual. En la primera, se genera la malla a partir de un nimero deseado
de celdas por longitud de onda. El segundo tipo de discretizacion se genera definiendo el
numero de celdas a lo largo y ancho de la estructura.

3. Solucion planar. Este modulo calcula el acoplamiento entre todas las partes del circuito
a partir de la informacion del substrato y la discretizacion de la estructura. Construye

una matriz del circuito y resuelve la ecuacion matricial para varios puertos de excitacion.

Una descripcion mas detallada en cuanto a la aplicacion de este paquete de analisis

en circuitos de guia de onda coplanar, se encuentra en el Apéndice A.

IL6 CONCLUSION

En este capitulo se presentaron algunas de las principales metodologias empleadas en
el analisis de circuitos con guia de onda coplanar, haciendo énfasis en los métodos
electromagnéticos, debido a que estos consideran las componentes longitudinales de los
campos eléctricos y magnéticos y por consiguiente, las caracteristicas dispersivas de la
estructura. En particular se considera el método de momentos y se presenta una descripcion
de este método. Ademas se presentan las principales caracteristicas del paquete de analisis

HP Momentum, basado en el método de momentos.
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M METODOS DE CARACTERIZACION EXPERIMENTAL

.1 INTRODUCCION

La caracterizacion de los parametros de la GOC tales como la matriz de parametros
S y la constante dieléctrica efectiva, son de vital importancia para el disefio de circuitos de
microondas. La caracterizacién de los parametros S se realiza con un analizador de redes
vectorial HP 8510C, en conjunto con la estacion de prueba de tecnologia coplanar Cascade
Microtech modelo SUMMIT 9000 y se obtienen los parametros correspondientes de
manera directa. Mientras que, para la caracterizacion de la constante dieléctrica efectiva se
requiere de la aplicacion de métodos de caracterizacion. En este trabajo, se presentan tres
métodos aplicados a lineas coplanares, con los cuales se obtuvieron resultados muy cercanos
a los calculados mediante un analisis electromagnético riguroso. A continuacion se describen

los métodos para obtener la constante dieléctrica efectiva dependiente de la frecuencia.

L2 METODO DIRECTO

El método mas simple utilizado en la caracterizacion experimental, es el método
directo, el cual tiene la ventaja de medir una sola linea. En este método, la constante
dieléctrica efectiva dependiente de la frecuencia, se obtiene en base a la informacion de fase
de los parametros de transmision (S;;) obtenidos de la caracterizacion y de la longitud fisica
de la linea.

La longitud eléctrica @ de la linea para el modo de transmision se obtiene [Medina

M. JL, 1996]de:
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0= =%@=%\/5—eﬁ7=12ﬂ,/wﬁ (20)

donde L es la longitud fisica de la linea en mm, f es la frecuencia en GHz, geff es la
constante dieléctrica efectiva, 3 es la constante de fase, Ao es la longitud de onda en el vacio,
0 es la fase en radianes y c es la velocidad de la luz en el vacio.

Despejando eeff de la ecuacion (20) se obtiene

0 2
wlf = [1.2/1) @1)

mediante la cual se obtiene eeff en forma directa a partir de la informacion de fase (0) del
parametro S;;. También se puede tomar la informacion de fase del pardmetro S;; pero esta
debe dividirse entre dos debido a que la longitud eléctrica de los parametros de reflexion es
el doble de la correspondiente a los parametros de transmision. La ventaja de este método
reside en su sencillez y rapidez, al requerir solo de la caracterizacion de una sola linea.

Este método se resume en el diagrama de la figura 8.

Medicion de fase |
B0deS21yL

Figura 8. Método directo.
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Este método es el mas sencillo y rapido, requiriendo solamente de la caracterizacion

de una sola linea .

.3 METODO DE MULTILINEAS

II1.3.1 Método de multilineas empleando dos lineas de diferente longitud.

Un método alternativo para la caracterizacion de la constante dieléctrica efectiva de
la GOC es el método de multilineas. Este método ha sido aplicado a estructuras de
microcinta [Lopez G. R M., 1996]. En este método, se requieren cuando menos un par de
lineas coplanares que tengan los mismos valores de impedancia y ancho G, pero longitud
diferente.

El sistema de caracterizacion presentado en la figura 9, muestra los parametros de
error debidos a la reflexion en los parametros de las lineas (parametros S21y S12 #0).

Para determinar la constante dieléctrica efectiva de una linea de longitud L1 se deben
de tomar en cuenta los parametros de error introducidos por las reflexiones y representarlos
como adaptadores de error.

b
P WS (. «— | —>

ADAPZADOR | LINEA 1 ADAP;ADOR

v

Planos de referencia

A

Figura 9. Parametros de error del sistema
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Considerando la figura 9, se miden los parametros [Sa.is], los cuales se convierten a

parametros de transmision [R], [S,;,5]| = [R,15], mediante [Medina, M.J.L, 1996]

S11S22 — S12S21 ﬁ

Rll Rlz _ _S21 S21
{ = 5, : (22)

RZ] R22

-$ 21 S 21
y se aplica la propiedad de multiplicacion en cascada.

[RALlE] = [RA ][RL]][RB] (23)

Efectuando el mismo procedimiento para una segunda linea de longitud L, en donde
sus parametros [Sai.s] medidos se convierten a parametros de transmision y se efectua la

multiplicacion en cascada como sigue:

[RALZB] = [RA ][RLZ][RB] (24)
donde R4 y Rp son los parametros de la matriz de transmision de los adaptadores de error A
y B respectivamente; R;; y R;> son los parametros de la matriz de transmision de las lineas

L,y L, respectivamente.

despejando [Rg] de (23) se obtiene

[RB] = [RLI]_l[RA ]_][RALlB] (25)

sustituyendo (25) en (24) [R;] se escribe como:

[RAL2B] = [RA ][RLz ][Ru]_l[RA ]—][RALIE] (26)



Pasando [R4;8] y [R4] al primer miembro la ecuacion anterior se escribe:

[RALZB][RALIB]—] [RA] = [RA ][RLZ [RLI]—]

agrupando términos para simplificar la ecuacion 27 resulta:

[BeJRA] = [Ri][Rer

donde

[RT] = [RAL2B ][RALIB ]_]

[RLT] = [RLZ ][Ru ]—1

26

@7)

(28)

(29)

(30)

Los parametros de la matriz [Rr] se obtienen directamente de la caracterizacién de

las lineas L; y L,, los cuales incluyen los parametros de error de los adaptadores A y B.

Suponiendo lineas no reflectoras, la matriz [Ryr] se expresa como :

e™ 0
[RLT] B /i
0 e*
donde la longitud efectiva LT es la diferencia de L, y L,

LT=L2-L1

G

(32)

Llamando a r,;‘ y r,.j’.' elementos de [Ra] y [Rr] respectivamente, el sistema matricial



resultante de (28) con esta nueva nomenclatura sera:

desarrollando :

dividiendo (34) entre r,] se tiene

rA

s 11
despejando —-

21

dividiendo (35) entre 7.}

T4 A A 4
o lh ha|_ M he

T A Al |.,.4 A
o T T2 o Ty

T A, T_A_ A AT
nh Thr = hhe

T A T.A_ A —AT
Fyhy Tl =€
T A, T A _ A AT
Mhy T holy, =hse
T A, T A _ A AT
Tyhy Tl = 1€
A
T, orhy _ ar
hth,—,=¢€
1
4 T
L T
A~ AT P
r, ¢ -n
4
7
r I T _ AT
Ihw—gth =€
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sustituyendo (39) en (40) y simplificando se tiene:

siguiendo el mismo procedimiento con las ecuaciones (36) y (37), se obtiene :

AT _ -nr(, T, T Py
e e (rn +r22)+(r”r22—r12r21

L

T.T

e

)=0

AT

27

(33)

(34)

(%)
(36)

G7

(38)

(39)

(40)

(41)
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24T _ AT(, T , T o - A W
e™ —¢€ (r”+r22)+(rnr22—r12r21)—0 (42)

donde cada ecuacion representa una ecuacion cuadratica de la forma

G = G(r} +r5) + (s — iy ) = 0 (43)
cuya solucion es
G= B[l +D” } (44)
donde
(0, +1
B=il e 45
; (45)
C=1,t, — 1,1y, (46)
C
D=l-—5 (47)
7Lt = In(G) (48)

De la ecuacion 48 se despeja y. Debido a que (43) es una ecuacion cuadratica, se
tienen 2 soluciones, que representadas en nimeros complejos son:
ay+jpy (49)
a+jp, (50)
donde

@) y a, representan a las constantes de atenuacion de la primera y segunda solucion
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de la ecuacion cuadratica, respectivamente.
Bi1 y B2 son las constantes de fase correspondientes a la primera y segunda solucion
de la ecuacion cuadratica. Estas constantes de fase son iguales pero de signo contrario.

Con esta informacion se tienen los suficientes elementos para determinar el valor de
la constante dieléctrica efectiva dependiente de la frecuencia siempre y cuando las longitudes
de las lineas en cuestion sean de longitudes mayores a 1000 micras y que la diferencia entre
una y otra sea de cuando menos 1000 micras. El valor de la constante dieléctrica se puede

obtener entonces mediante [Rubin, 1990]:

ceff = [;ff ] (51)

donde c es la velocidad de la luz en el vacio expresada en cm/seg.; la frecuencia f en GHz y
el valor de la constante de fase puede ser el de £, o bien el de /3, ya que la unica diferencia

entre estas es el signo y este es eliminado al elevarlo al cuadrado.

II1.3.2 Método de multilineas empleando tres lineas.

Cuando se consideran lineas de dimensiones pequefias (menores a 1000 micras) es
dificil obtener resultados precisos de la constante dieléctrica efectiva utilizando solo dos
lineas, teniendo la necesidad de considerar una tercera linea con diferente longitud (L3), con

las mismas caracteristicas de impedancia y ancho G y construida sobre el mismo substrato
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que las primeras.
El proceso es el mismo que el descrito en la seccion anterior.
Se obtiene la ecuacion (43) para cada par de lineas, cuya solucion es dada en (48)

de donde se tiene que:
y(Ly-Ly) =7 (52)
y(Ls-Ly) =7t (53)
donde #Lt y yLt, son los valores correspondientes a la solucion de la ecuacion (43). La

constante de propagacion ¥ es la misma para cada linea debido a que cada una posee las

mismas dimensiones que las otras y todas estan construidas sobre el mismo substrato.

Restando (52) de (53):

y(Ls = Ly)=yLty - yLty (54)
despejando ¥
_ yLt, —yLt, (55)
I,-I,
donde
y=a+jp (56)

a  es la constante de atenuacion

[ eslaconstante de fase

Una vez obtenida la constante de fase 3, se puede determinar la constante dieléctrica

efectiva [Rubin, 1990], haciendo.
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seff = [zif?} 57)

donde ¢ es la velocidad de la luz en el vacio expresada en cm/seg. y la frecuencia f en GHz.

Resumiendo, la figura 10 muestra el diagrama de flujo del método de multilineas

Medicion de
paramétros S

A

Transformacion T=[RJR]"
de matriz [S] a
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Figura 10. Diagrama del método de multilineas.
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L4 METODO DEL PAR DE LINEAS RESONANTES

Este método fue propuesto por Deutch ef al, [1971] para aplicaciones en
microcinta. Se emplea esta técnica por eliminar el efecto de las transiciones, cancelar el
efecto del extremo abierto, no requiere informacion de fase, no presenta efectos de

curvatura y ocupa un area muy pequefia de substrato [Medina et a/ 1993].

Este método consiste en la caracterizacion de dos lineas resonantes con dimensiones
s1 =8, y wi=w,. La longitud del resonador 2 se hace aproximadamente igual al doble que la
del resonador 1, de manera que la segunda frecuencia de resonancia del resonador 2 sea
aproximadamente igual a la primera frecuencia de resonancia del resonador 1. Con esto se
tendra el doble de frecuencias de resonancia en el resonador 2 con respecto al resonador 1.
Cada linea contiene una separacion r que separa el punto de medicion y la linea con el fin de
permitir un acoplamiento débil de los campos electromagnéticos entre la linea y el punto de
medicion, como se observa en el detalle de la figura 11. En los extremos abiertos de ambas
lineas se presenta una prolongacion de las lineas debida a la extension de los campos
denotadas como Ly; y Lo, . De manera que la longitud efectiva sera la contribucion del

extremo abierto mas el espaciamiento r como se indica :

Le, =r+ Lo, (58)

Le,=r+ Lo, (59)
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Figura 11. Par de lineas resonantes

El efecto de extremo abierto es independiente de las longitudes de las lineas y solo
depende del valor de G (G=w+2s) de manera que si w; = w, entonces Lo, = Lo,=Lo por

lo tanto la longitud efectiva en cada linea sera

Le=r+Lo (60)

La longitud total para cada resonador considerando la longitud efectiva y expresado

en funcion de las longitudes de onda esta dado por:

A
I 3 Fe= "—2& (61)
L, +Le = nly; (62)

Restando la ecuacion (62) de (63) , se cancela el efecto de la longitud efectiva
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resultando.
AL]
Ly-L=nl,-— (63)

-

Donde A1y A2 son las longitudes de onda del resonador 1y 2 respectivamente dadas por:

| A — 64
SiyEeg () )
Ay, = —_— (65)
f2 Jer (f2)
Considerando que fj(1) = £5(2), se tiene que €ea(fi(1)) & €a(f2(2)) = €ealf).
Sustituyendo las ecuaciones (65) y (66) en (64) se tiene que e.a(f) resulta:
BEZEIARE
fal/)= {2A L, - L, )} (©)

A partir de la ecuacion (66) se obtiene la ea(f) para los modos par e impar del resonador

1 y solo las del modo par del resonador 2.

Para los modos impares del resonador 2 se tiene que la ecuacion (62) se modifica como:

Az nc

2 2f,[en ()

L +Ee=2

(67)

Despejando e.s(f) de la ecuacion (67)
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B nc
‘e..,ﬁ(f)—{————-2 e Le)} (68)

donden=13,5.7.... y Le se obtiene dividiendo las ecuaciones (61) y (62) :

L +Le ™ _&

= = (69)
L:+le 24;,, £
y despejando Le se tiene finalmente:
T szz ”zflLl (70)
2f1 - f 2

Se observa que cuando f; =f, y L,=2L, la expresion de Le se iguala a cero. Para

evitar esto, a la longitud de L, se le agrega Le como sigue

L,=2L +Le (71)

De manera que con las ecuaciones (66) , (68) y (70) se puede obtener el valor de
la constante dieléctrica efectiva para las frecuencias del modo par e impar de ambos

resonadores.

Las caracteristicas y ventajas que ofrece este método son las siguientes:
e Los efectos de las transiciones se eliminan mediante la separacion r

e Los efectos debidos a ry Ly se cancelan en el calculo de g.q(f).
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e No presenta efectos de curvatura.
e No requiere informacion de fase

e Mediciones simples de L;, L,, fi(n) y f5(n).

Es necesario mencionar que para obtener resultados con buena precision, se requiere
que las dimensiones de s y w sean idénticas para cada linea. La precision depende de la
exactitud en las mediciones de las longitudes L; y L, y de la lectura de las frecuencias de
resonancia fi(n) y fo(n).

Resumiendo lo anterior en la figura 12 se muestra el procedimiento generalizado

para la caracterizacion de la constante dieléctrica efectiva empleando el método resonante.

Medicion de S11, |-
L1ylL2

I

~—~

Lectura de
frecuencias de
resonancia

Eeff a partir de la ec (66) para
los modos par e impar del
resonador 1 y los del modo par |
del resonador 2

4
Aplicar la ec. (68) |-
para determinar la |- #
Eeff para los
modos impares
del resonador 2.

Figura 12. Método resonante
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1.5 CONCLUSION

En este capitulo se presentaron diferentes metodologias de caracterizacion de la
constante dieléctrica efectiva mediante el empleo de tres métodos experimentales: el método
directo, el método de multilineas y el método del par resonante.

Cada método se describe en detalle y se proporcionan los diagramas de flujo
correspondientes.

El método directo es el método mas rapido y sencillo, pues solamente se necesita
caracterizar una sola linea. Pero requiere conocer con exactitud la longitud de la linea.

Por otra parte, el método de multilineas se aplica a lineas no reflectoras, debido a
que en su planteamiento se supone que las lineas son no reflectoras.

Por ultimo, el método resonante elimina los efectos de las transiciones mediante la
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Iv. CARACTERIZACION EXPERIMENTAL DE LA CONSTANTE
DIELECTRICA EFECTIVA
IV.1 Introduccién

En el capitulo III se presentaron los tres métodos empleados en la caracterizacion de
la constante dieléctrica efectiva de la GOC: El método directo, el método de multilineas y el
método resonante; asi como sus principales caracteristicas, ventajas y desventajas. En el
presente capitulo se describe el proceso de disefio y construccion de los circuitos empleados
en la caracterizacion. Se proporcionan los resultados obtenidos con los diferentes métodos
descritos en el capitulo III y se hace una comparacion entre ellos. Se discuten ademas las
principales ventajas y desventajas que presentan.

En la metodologia de caracterizacion, se requiere en primer lugar disefiar y contruir
las guias de onda coplanar que van a ser caracterizadas, en seguida se descp'be el proceso de
caracterizacion de los parametros S de las GOC construidas. Estos parametros son
empleados posteriormente en cada uno de los métodos antes mencionados con el fin de
obtener la constante dieléctrica efectiva en funcion de la frecuencia. En primer término se
considera el método directo por ser el mas sencillo de los tres, ya que solo requiere de la
informacion de fase de los parametros S21 de una sola linea. A partir de esta informacion se
obtiene la constante dieléctrica efectiva en funcion de la frecuencia empleando la ecuacion
(21). En segundo término se emplea el Método de Multilineas, el cual permite eliminar los
errores de fase al considerar dos o tres lineas de diferente longitud. Este método al igual que

el método directo ofrece la ventaja de proporcionar valores de la constante dieléctrica
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efectiva para cada una de las frecuencias que comprende el intervalo de frecuencias de
caracterizacion de 1 a 50 GHz. Por ultimo se presenta el método resonante que se diferencia

de los anteriores por medir frecuencias de resonancia sin requerir informacion de fase.

IV.2 DISENO Y CONSTRUCCION DE LAS GUIAS DE ONDA COPLANAR

IV.2.1 Diseiio de las lineas del método resonante
Las lineas resonantes fueron disefladas considerando las caracteristicas mencionadas
en la seccion II1.4 en donde la longitud del resonador 2 es aproxixnadarﬁente igual al doble
de la longitud del resonador 1. La longitud del resonador 1 se disefio de tal manera que la
primera frecuencia de resonancia fuese de 7 GHz, considerando que el primer valor de la
constante dieléctrica efectiva corresponde al valor (g, + 1)/2; obteniendo de esta forma un
par de lineas de dimensiones menores a 2 cm de largo, logrando con ello la optimizacion
del area del substrato. Para la determinacion de las longitudes, el ancho del conductor w y
del espaciamiento s entre el plano de tierra y el conductor central se empleo el programa
Linecalc implementado en el paquete MDS (Microwave & RF Design System). Los anchos
de los planos de tierra fueron calculados mediante la relacion:
D = 4(w +2s) (72)

Donde D es el ancho del plano de tierra

w es el ancho del conductor

s es el espaciamiento plano de tierra -conductor

Para la determinacion del espaciamiento r del acoplamiento de cada resonador se



considero la extension de los campos, mismos que de manera empirica se aproximan a una
cuarta parte del ancho G (G = w+2s) (Berlenhoff 1993) . Este espaciamiento no debe ser
demasiado pequefio para que no exista demasiado acoplamiento entre las lineas, pero
tampoco demasiado grande como para que no se logren detectar las frecuencias de
resonancia, por lo cual se considero un valor de r de una décima parte del valor de G, es
decir que para las lineas con un G de 240 pm le corresponden un espaciamiento r = 24 pum
mientras que para las lineas de 470 um el valor de r es de 47pm.

Debido a que las puntas de prueba empleadas en la caracterizacion no permiten
hacer mediciones en estructuras coplanares con G mayor a 300 pm, se emplearon
adaptadores coplanares como lo muestra en la figura 13, donde la seccion en la que se
conectan las puntas de prueba tiene un G de 240 pm y una impedancia de 50 ohms y del

otro extremo del adaptador se tiene un G de 470pm o 1000um segun el caso.

Figura 13 a) Detalle de acoplamiento de linea de 50 ohms y G =470 pum a una de la misma
impedancia y G =240 pm b) Par Resonante para la linea de 50 ohms y G =470 um
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IV.2.2 Construccion
La etapa de construccion consiste en un proceso fotolitografico que comprende los
siguientes subprocesos:
1. Obtencion de la mascarilla
2. Preparacion del substrato
3. Fotograbado con luz ultravioleta

4. Decapado del oro y de la aleacion Titanio Tungsteno

1. Obtencion de la mascarilla El primer paso de este proceso comprende la obtencion de
las mascarillas de los circuitos que se desean fabricar, para ello se tomo6 una fotografia con
escala 1:40 a los circuitos elaborados en un paquete de disefio grafico con escala 40:1. Las
condiciones favorables para una buena toma fotografica son el ajuste del enfoque, centrado
del objetivo, nivelado y estabilidad de la camara y ajuste de partes moviles. El tiempo de
exposicion empleado en este caso fue de 7 segundos y la abertura del obturador de 1/8. El
proceso de revelado del negativo se resume de la siguiente manera: Se colocan en tres
recipientes de plastico el revelador, el parador y el fijador; se sumerge el negativo en el
revelador por un tiempo de 45 a 55 segundos hasta que se visualicen perfectamente las
lineas coplanares con un buen contraste. Este tiempo depende de las condiciones del
revelador tales como antigiiedad de los quimicos (Revelador parte A y Revelador parte B)
que lo forman asi como de el tiempo transcurrido después de preparada la soluciéon. Otro
factor condicionante es el tiempo de exposicion de 5 a 6 segundos. Posteriormente se

introduce el negativo en el parador por un tiempo de 40 segundos, esto es con el fin de
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detener el proceso de revelado.
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Figura 14 . Proceso de obtencion de la mascarilla.
Posteriormente se somete a enjuague por 10 segundos. Por ultimo se sumerge en el

fijador hasta que las regiones queden completamente transparentes. Después de este
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proceso, el negativo se lava y seca con precaucion. La mascarilla que se obtiene es en
tamafio real. Se debe evitar que la mascarilla quede expuesta al polvo para evitar
cortocircuitos en el grabado asi como también evitar tocarla directamente con los dedos.

2. Preparacion del substrato. Se procede a dar limpieza con acetona y alcohol al substrato
de Alumina, sometiéndola a un bafio con acetona dentro de un recipiente vibrador
ultrasonico, secandola unos minutos (10 min. son suficientes ) dentro de un horno (40 °C).
Una vez seco el substrato, se coloca en un centrifugador y se deposita la fotorresina
(Fotorresist #1813) sobre su superficie, haciéndolo girar a razén de 2000 rev/min durante 15
segundos. Se deja reposar 5 minutos a temperatura ambiente y dentro de algiin recipiente
cerrado (para evitar adherencia de polvo) y posteriormente se hornea a 90 °C durante
media hora, tiempo suficiente para que la fotorresina alcance un estado s6lido homogéneo.
Se recomienda utilizar guantes o dedales de latex para la manipulacion del substrato.

3. Fotograbado. El siguiente paso es colocar la mascarilla sobre el substrato con fotorresist
y exponerlo a luz ultravioleta durante 40 segundos a una distancia de 30 cm de la fuente
emisora de luz ( el tiempo de exposicion influye en el tiempo de revelado del fotorresist) y se
revela durante un tiempo de 5 a 8 minutos (dependiendo de la concentracion de revelador)
con el revelador MF-319. A continuacion se lava el substrato en agua destilada y se procede
a secar en un horno a 90 °C durante 10 minutos.

4. Decapado del oro y de la aleacion Tungsteno Titanio. Se somete el circuito grabado a
una solucién de Acido Clorhidrico y Acido Nitrico en proporcion 3 partes de HCI por una

de HNOs con el proposito de eliminar el oro de la superficie desprotegida por el Fotorresist,
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esto toma un tiempo aproximado de 1 minuto. Para eliminar la aleacion de Titanio
Tungsteno, se emplea Acido Fluorhidrico (HF) sin diluir durante 3 segundos
aproximadamente. Por ultimo, se efecta la limpieza del circuito con acetona, para eliminar

el fotorresist.
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Figura 15 . Construccion del circuito
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IV. 3 CARACTERIZACION

Los circuitos de guia de onda coplanar fueron caracterizados empleando el
Analizador de Redes Vectorial HP8510C con calibracion LRM en conjunto con la Estacion
de Prueba de Tecnologia Coplanar Cascade Microtech; obteniéndose los parametros S de
cada circuito. La figura 16 muestra la disposicion de los equipos empleados en la

caracterizacion.

Analizador de Redes
HP8510C

Monitor

Estacion de Prueba de
Tecnologia Coplanar

Figura 16 Sistema de caracterizacion

Existen dos tipos de mediciones en la caracterizacion de los parametros S de
cualquier dispositivo: las mediciones en transmision y las mediciones en reflexion. Debido a
que en el método de multilineas se requiere conocer los valores real e imaginario de los

parametros S tanto en reflexion como en transmisién, se efectio la medicion de los
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parametros S como lo muestra la figura 17.

Puntas de prueba

M“‘)

| <= ]

Puerto Puerto 2

a) Transmision b) Reflexion

Figura 17. Mediciones en reflexion y transmision

En el modo de transmision (figura 17a ) se miden los parametros S21 y S12 y en el
modo de reflexion (figura 17b ) se miden los parametros S11y S22.

En el caso del método directo, la medicion que se requiere es en el modo de
transmision mientras que en el método resonante, las mediciones son en el modo de

reflexion, como se observa en la figura 18.

Puntas de prueba Resonador

Figura 18. Caracterizacion de la linea resonante
En el método resonante no es necesario considerar el desplazamiento de las puntas
de prueba; mientras que en el método de multilineas y en el método directo se deben

considerar los desplazamientos.
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IV.4 RESULTADOS DEL METODO DIRECTO
Las dimensiones de las lineas caracterizadas con este método se muestran en la tabla I.

Tabla I Dimensiones de las lineas empleadas en el método directo.

Impedancia s W L
40 Q) . 43 pm 157 pm 1367.1 pm
50 Q 52 pm 124 pm 1372.9 um
60 Q 77 um 85 pm 1355.6 pm

En este método solo se requiere la lectura de la fase de los parametros S21. En este
caso se tomaron solo 11 puntos de frecuencia del total de 401 de la caracterizacion (las
mismas frecuencias empleadas en el analisis). La mayor precision para este método se tendra

al caracterizar lineas de longitud grande. Esto se puede apreciar eﬂ la figura 19.

7 T I

|
Método Directo
G=250 micras ¢ | inea con L= 1372.9 micras
-+ Linea con L= 898.6 micras
& Linea con L= 427.73 micras

6 I~ —

Constante Dieléctrica Efectiva

45 | |
0 10 20 30 40 50
Frecuencia (GHz)

Figura 19. Método Directo

Debido a que la fase es dependiente de la longitud de la linea y varia en proporcion a
6 = PL, se tiene una fase grande en lineas largas con lo cual disminuyen los errores en fase
de las lineas caracterizadas; esto es, el error de fase es significativo en lineas pequefias

mientras que en las lineas de longitud grande se reduce considerablemente.
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Se puede observar en la figura 20 que a frecuencias superiores a 30 GHz la
constante dieléctrica efectiva presenta un comportamiento erréoneo, debido a que la
superficie del substrato no esta perfectamente pulida. Debido a lo anterior se debe acotar

el intervalo de frecuencias de operacion de 1 hasta 30 GHz.

7 T T T T

X Linea de 40 ohms
0 Linea de 50 ohms

¢3[7 ¢ Linea de 60 ohms N

ss ®

Y]

L3
L3
»
a

Constante Dieléctrica Efectiva
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| | 1 |
0 10 20 30 40 50

Frecuencia (GHz)

Figura 20. Método Directo en lineas de 40, 50 y 60 ohms
IV.5 RESULTADOS DEL METODO DE MULTILINEAS
Por otra parte, se obtuvieron valores de la constante dieléctrica efectiva mediante el
Método de Multilineas tomando puntos de muestreo de frecuencia en incrementos de 1
GHz. En este método se consideraron grupos de tres lineas de diferente longitud para cada
valor de impedancia. La tabla 2 muestra las dimensiones de las guias de onda coplanar
caracterizadas con este método.

Tabla IT Dimensiones de las lineas empleadas en el método de multilineas.

Linea de 40 Q Linea de 50 Q Linea de 60 Q2
s=43 pm s=52 pm s=77 pm
w =157 pm w=124 pm w =85 um

Ll(pm) | L2(pm) | L3(pm) | LI(pm) | L2(pm) | L3(um) | Ll(pm) | L2(um) | L3(pm)
4153 | 89125 | 1367.1 | 427.73 | 8986 | 13729 | 409.4 894.5 | 13556
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Para la linea de 50 ohms, en primer lugar se obtuvieron los valores de la constante
dieléctrica efectiva en funcion de la frecuencia empleando las lineas de longitudes L1 de
427.73um y L2 de 898.6pum. La figura 21 muestra la grafica de e.q(f) obtenida con estas dos

lineas.
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Figura 21 e.4(f) obtenida con las lineas L1 y L2 aplicando el método de multilineas

Posteriormente se obtuvieron los valores de €.n(f) empleando una tercera linea de
longitud L3 de 1372.9 um junto con la linea de longitud L1. La figura 22 muestra los

resultados de e.n(f) con estas lineas.
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Figura 22. e.q(f) obtenida con las L1 y L3 aplicando el método de multilineas



50

Por otro lado, considerando que las tres lineas tienen la misma impedancia y ancho
G y que por lo tanto deben tener el mismo valor de g.(f), se determina el valor de la
constante dieléctrica efectiva considerando las tres lineas y aplicando la ecuaciéon 55 como se

muestra en la grafica de la figura 23 .
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Figura 23. e.4(f) obtenida con las L1, L2 y L3 aplicando el método de multilineas

Finalmente en la figura 24 se hace una comparacion de los tres resultados obtenidos.
En esta figura se observa que el valor que mas se aproxima al esperado es el que se obtuvo

con las tres lineas empleadas en la ecuacion 55.
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Figura 24. Grafica comparativa de los resultados de gs(f) aplicando el método de
multilineas en la linea de 50 ohms.
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Esta misma metodologia aplicada a las lineas de 40 y 60 ohms permite determinar

sus valores de €en(f).

La figura 25 muestra la grafica comparativa de los valores de e.q(f) de las lineas de

40, 50 y .60 ohms aplicando el método de multilineas en el intervalo de 1 a 30 GHz.

Constante Dieléctrica Efectiva

Figura 25 Método de Multilineas aplicado a lineas de impedancias diferentes.
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En este caso particular solo se tomaron los valores correspondientes a las frecuencias

menores de 30 GHz debido a que a frecuencias superiores los errores provocados por la

imperfeccion de las lineas son considerables;

provocando un resultado erréneo en la

constante dieléctrica efectiva. Se observa ademas que a bajas frecuencias el valor de gn(f)

es aproximadamente el mismo para las tres lineas. Mientras que a altas frecuencias se

presenta una variacion. Este efecto se debe a que en el planteamiento del método de

multilineas se consideraron lineas no reflectoras; es decir que en este caso particular la

mayor precision se tendra al caracterizar lineas de 50 ohms.
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IV.6 RESULTADOS DEL METODO RESONANTE

Para aplicar el método resonante, es necesario tomar las lecturas de las frecuencias
de resonancia de ambos resonadores. En este método no importa la magnitud de la
resonancia sino simplemente la frecuencia. La figura 26 muestra las frecuencias de -

resonancia del par resonante de 50 ohms y G =240 pm.
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Figura 26. Frecuencias de resonancia del par resonador de 50 ohms.

Con estas frecuencias aplicadas al método de par de lineas resonantes se obtuvieron
los valores de la constante dieléctrica efectiva en funcion de la frecuencia con las ecuaciones
(66), (68) y (70) obtenidas en el capitulo anterior. La tabla III muestra las frecuencias de
resonancia para las lineas de 40, 50 y 60 ohms con un G =240 pm. La tabla IV muestra

las frecuencias de resonancia de las lineas de 40, 50 y 60 ohms con un G =470 pm.
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Frecuencias de Resonancia para las lineas con G = 240 pm

Linea de 40 Q Linea de 50 Q2 Linea de 60 Q
s =43 pm s=52 pm s =77 pm
w =157 pm w=124 pm w =85 pm
L1 (corto) L2 (largo) L1 (corto) L2 (largo) L1 (corto) L2 (largo)
8923.02 pm | 17947.64 pm | 8907.78 pm | 17879.06 pm | 8813.8 pum 17729.2 pm
F1 (GHz) F2 (GHz) F1 (GHz) F2 (GHz) F1 (GHz) F2 (GHz)
7.247 3.62 7.247 3.572 7.37 3.725
14.475 7.247 14.352 7.247 14.597 7.247
21.702 10.8 21.702 10.922 21.947 10.922
28.93 14.475 29.052 14.352 29.297 14.597
36.035 18.15 36.157 18.15 36.525 18.15
43.14 21.702 43.385 21.825 43.63 21.947
50 25.377 50 25377 48.897 255
---------- 28.93 ———————- 29.052 e 29.175
---------- 32.482 ———mmeee 32.605 et 32.85
---------- 36.035 ————mmeee 36.28 —memmmnees 36.402
---------- 39.71 D 39.71 e 39.832
---------- 43.262 ——————nen 43.262 B 43.385
---------- 46.815 e 46.937 e 46.08
---------- 50 B 50 e — 48.652
Tabla IV. Frecuencias de resonancia para las lineas con G=470 pum
Frecuencias de Resonancia para las lineas con G =470 um
Linea de 40 Q Linea de 50 Q2 Linea de 60 Q
s=60 pm s=113pum s=152 pym
w = 344 um w = 245um w =172 ym
L1 (corto) L2 (largo) L1 (corto) L2 (largo) L1 (corto) L2 (largo)
8930.64pm 18039.08pum | 8849.36um 17909.54pm | 8821.42um 17703.8um
F1 (GHz) F2 (GHz) F1 (GHz) F2 (GHz) F1 (GHz) F2 (GHz)
7125 3.572 7.125 3.572 7.125 3.572
14.107 7.125 14.352 7.125 14.352 7.247
21.09 10.555 21.335 10.677 21.457 10.8
27.705 14.107 27.95 14.23 27.215 14.475
34.197 17.537 34.075 17.782 34.442 18.025
40.322 21.09 39.71 21.212 39.71 21.335
47.06 24.397 46.57 24.642 47.55 24.275
---------- 27.705 ——————— 27.95 e 27.092
---------- 31.135 —————- 31.38 ——emeeee- 31.747
---------- 33.952 e 34.075 —memmeee- 34.075
---------- 36.525 ————— 36.892 —mmeneeee 37.015
---------- 39.465 ———————ee- 39.955 e 39.832
---------- 43.017 ———————— 43.14 e 43507
---------- 47.06 e 46.325 R 47.182
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Con la informacion contenida en las tablas anteriores y aplicando el método del par

de lineas resonantes, se obtuvieron los resultados de la constante dieléctrica efectiva de las

lineas con un ancho G = 240 micras, como se muestra en la tabla V .

Tabla V. Resultados del método del par de lineas resonantes para las lineas con G = 240 um

Método Resonante Lineas con G =240 pm
Constante Dieléctrica Efectiva eeff(f)

Linea de 40 Q Linea de 50 Q2 Linea de 60 Q

Frec. | eeff(f) | Frec. | geff(f) | Frec. eeff(f)
(GHz) (GHz) (GHz)
3.62 5.27 3572 5.476 3.725 5.272
7.247 5.26 7.247 5.323 7.309 5.571
10.8 5.329 10.922 | 5.273 10.922 5.339
14.475 5.274 14.352 | 5.429 14.597 5314
18.15 5.241 18.15 5.244 18.15 5371
21.702 5.279 21.764 | 5.222 21.947 5.289
25.377 5.255 25377 | 5.318 25.5 5.377
28.93 5.281 29.052 | 53 29.236 5.365
32.482 5.302 32.605 |} 5289 | 32.85 5.348
36.035 5.319 36.218 | 5.274 36.464 5.377
39.71 527 39.71 5.393 39.832 5.458
43.201 5.284 43324 | 5.408 43.508 5.475
46.815 5326 46937 | 5.361 46.08 5.689
50 5415 50 5479 |48.775 5919
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Figura 27 . Constante Dieléctrica efectiva en funcion de la frecuencia para las lineas con G
de 240 micras empleando el Método Resonante.
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Se observa en la figura 27 que el efecto de dispersion no es muy notorio en este
rango de frecuencias. Por otra parte, si se consideran frecuencias mas elevadas el efecto
seria mas notable; o bien si se consideran lineas con mayor espaciamiento entre planos de
tierra. Una vez que se puedan caracterizar dispositivos a frecuencias mayores de 50 GHz se
podra verificar el comportamiento dispersivo de estas mismas lineas. De la misma figura, se
puede observar que todas las lineas tienden a comportarse de la misma manera. De lo
anterior se puede decir que la dispersion no depende de la impedancia caracteristica de cada

linea.

Por otro lado, considerando el caso de las lineas con G = 470 pum, se midieron las
frecuencias de resonancia (Tabla IV) y se procedié a calcular la e.s(f) aplicando las
ecuaciones (66), (68) y (70) del método en cuestion obteniéndose los valores de la tabla V1.

Tabla VI . Resultados del método del par de lineas resonantes
para las lineas con G =470 pm.

Método Resonante Lineas con G =470 pm
Constante Dieléctrica Efectiva eeff(f)
Linea de 40 ) | Linea de 50 Q Linea de 60 Q

Frec. geff(f) | Frec. | eeff(f) | Frec. geff(f)
(GHz) (GHz) (GHz)
3.572 5.312 3572 5.369 3.572 5.396
7.125 5.342 7.125 5.399 7.186 5.244
10.56 5.477 10.68 5.502 10.8 5.407
14.11 5.451 14.29 5.507 14.41 5.351
17.54 5.511 17.78 5.481 18.02 5.549
21.09 5.488 21.27 5.546 21.4 5.703
24 4 5.582 24.64 5.53 24 .27 5.982
27.7 5.653 27.95 5.614 27.15 6.273
31.14 5.747 31.38 5.637 31.75 5.853
34.07 5.966 34.08 5.902 3426 6.272
36.52 6.414 36.89 6.017 37.02 6.258
39.89 6.538 39.83 6.105 39.77 6.431
43.02 6.192 43.14 6.288 4351 6.464
47.06 6 46.45 6.325 4737 6.375
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Figura 28 Constante Dieléctrica efectiva en funcion de la frecuencia para las lineas con G de
470 micras empleando el método resonante.

Con este valor de G comienza a manifestarse el efecto de dispersion, sin embargo se
observa en la figura 28 que para la linea de 60 ohms el comportamiento de la constante
dieléctrica efectiva a partir de los 20 GHz tiende a ser diferente al de las demas lineas y que
a partir de 30 GHz estas variaciones son mas pronunciadas en las tres lineas. Esto se debe en
términos generales a las variaciones dimensionales de w y s a lo largo de las lineas
considerando que mientras mas larga sea la estructura es mas probable encontrar errores en
las dimensiones. Otro factor es la calidad del material. En este caso se fabricaron los
circuitos en alumina, la cual presentaba variaciones del espesor del substrato desde 650 + 20
micras. Ademas la superficie de este material no se encuentra pulida y existen rugosidades lo
cual provoca que la contribucion de los componentes vectoriales de los campos en dichas
rugosidades micrométricas contribuya a una mayor complejidad en la distribucion de los

campos electromagnéticos a lo largo de la estructura.
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IV.7 COMPARACION DE RESULTADOS DE LOS METODOS
EXPERIMENTALES

En esta seccion se realiza una comparacion del comportamiento dispersivo de las
guias de onda coplanar empleando los tres métodos experimentales. Para las lineas con
G=250 pm todos los métodos pueden ser aplicables mientras que para lineas con G>300 pm
solamente el método resonante puede ser empleado ya que es el Unico que puede
caracterizar este tipo de lineas, empleando adaptadores. Por otra parte, los demas métodos

requieren de puntas de prueba adecuadas para caracterizar lineas de estas dimensiones.
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Figura 29. Comparacion de resultados en linea de 40 ohms empleando los tres métodos
experimentales.

En la figura 29 se presentan los resultados de la caracterizacion de lineas de 40 Q.
En esta figura se observa que los resultados del método directo y del método resonante son
aproximados, mientras que el resultado del método de multilineas presenta un
comportamiento diferente. Esto se debe a que las lineas de 40 ohms caracterizadas

presentaban ligeras variaciones en sus dimensiones aunado a ello se encuentran los defectos
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del material y también a que el planteamiento del método esta hecho para lineas no
reflectoras, requiriéndose caracterizar lineas de 50 ohms.

La figura 30 muestra la grafica comparativa de los resultados de la caracterizacion de
la constante dieléctrica efectiva empleando los tres métodos experimentales en la linea de 50

ohms con G =240 pum..
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Figura 30. Comparacion de resultados en linea de 50 ohms empleando los tres métodos
experimentales.

En la figura 31 se muestran los resultados de la caracterizacion de la linea de 60

ohms aplicando los tres métodos experimentales.
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Figura 31. Comparacion de resultados en linea de 60 ohms empleando los tres métodos
experimentales.
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En lo que se refiere a los resultados obtenidos para las lineas de 470 pm, el tinico
método que puede ser empleado es el método resonante. Este método tiene la flexibilidad de
no requerir exactitud en la magnitud de los parametros S sino simplemente requiere
identificar las frecuencias de resonancia, es por ello que se emplean los adaptadores
descritos en la seccion IV.2.1. Debido a que el método resonante es el inico método que se
utiliz6 para la caracterizacion de las lineas con valor de G = 470 pm, no se puede establecer
comparacion alguna con otro método. Los resultados para estas lineas se muestran en la

seccion IV.6.

IV.8 CONCLUSIONES

En este capitulo se presentaron tanto la metodologia de disefio y construccion como
algunas consideraciones que deben tomarse en cuenta en el disefio de circuitos con guia de
onda coplanar.

Se presentaron los resultados experimentales de las tres metodologias experimentales
y se realizd una comparacion de los resultados de la constante dieléctrica efectiva.

Se puede observar que el método mas preciso es el método resonante, debido a que
es inmune al efecto de los desplazamientos de las puntas de prueba. Este método se aplica
tanto a lineas reflectoras como no reflectoras, y no presenta restricciones de frecuencia ni
depende de la calidad del substrato.

Por otra parte, se observa que el efecto de dispersion es independiente de la
impedancia caracteristica de la linea y depende Unicamente del valor de G, siendo mas

notorio cuando G aumenta.
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V  CARACTERIZACION NUMERICA DE LA CONSTANTE DIELECTRICA
EFECTIVA

V.1 Introduccion

En el capitulo II se present6 el Método de Momentos y el paquete de analisis
Momentum aplicados al analisis de la guia de onda coplanar. En este capitulo se presentan
los resultados del analisis empleando el Método de Momentos mediante el paquete
Momentum. Se hace un breve paréntesis para mostrar la convergencia de los parametros S y
de la constante dieléctrica efectiva en funcion del nimero de celdas empleadas en la

discretizacion de la estructura.

V.2 Discretizacion de la estructura en celdas

En todo proceso de calculo computacional, es muy importante minimizar tanto el
tiempo de computo como la memoria requerida para obtener la precision necesaria en los
resultados. Es por ello que se realizo un estudio de discretizacion de la estructura.

En el capitulo II se mencion6d que el método de momentos aplicado en estructuras
coplanares, solo requiere trabajar con la geometria de las ranuras. De esta manera el analisis
es mas rapido ya que la discretizacion se efectia en las ranuras y no en el conductor w ni en
los planos de tierra.

En primer lugar, se consider6 una linea de 60 ohms con una longitud de 500 pm . Se
efectuaron los calculos con 100, 140, 200, 240, 300 y 340 celdas. Entre un analisis y otro
existe una diferencia en los resultados de los parametros S, que converge a medida que se

incrementa el nimero de celdas; a esta diferencia se le llama DeltaS. De esta misma manera
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se efectia un analisis con la constante de propagacion en vez de los parametros S. Por
ultimo se determinaron las graficas de error tanto en los parametros S como en la constante
dieléctrica efectiva.

La precision de los resultados con un determinado numero de celdas no es el mismo
para estructuras grandes que para estructuras pequefias, esto se debe a que en estructuras de
dimensiones grandes se tiene un mayor nimero de longitudes de onda que en estructuras
pequeiias. También depende del rango de frecuencias empleado. En el presente trabajo, las
guias de onda analizadas poseen dimensiones muy pequefias que permiten que se pueda
utilizar un nimero pequefio de celdas en el rango de 1 a 50 GHz.

Como se mencion6 anteriormente, las diferentes discretizaciones (mallas) fueron
realizadas con 100, 140, 200, 240, 300 y 340 celdas rectangulares y por cada una de estas
mallas se realizo el analisis de los parametros S a los que se les denomina A(1), A(2), .....,
A(6) respectivamente; esto es con el propodsito de hacer referencia de cada uno de ellos. La

figura 32 muestra las diferentes discretizaciones de la estructura.

a) b) c)

d) e) f)

Figura 32 Discretizacion de la GOC a) 100 celdas, b) 140 celdas, c) 200 celdas, d) 240
celdas, e) 300 celdas y f) 340 celdas.
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En primer término se define el DeltaS de la siguiente manera:

DeltaS11 = \[Re(S11,,, - S11,)* - Im(S11,,,, - S11,,)?

56

donde n y nt+1 representan los subindices de los resultados de los analisis de A(n) y A(n+1)

respectivamente.

DeltaS11

0.004

0.003

0.002

0.001

Tomando en consideracion lo anterior, se tiene la grafica mostrada en la figura 33
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Figura 33 Convergencia de S11 y S21 en cada paso adaptivo

Se puede observar en la figura 33 que los decrementos en cada paso adaptivo es

menor a medida que aumenta el nimero de celdas. Estos decrementos son pequefios debido

a que las dimensiones de la estructura analizada son pequefias y no requieren demasiadas

celdas en su discretizacion.

propagacion (y

En este trabajo, el principal parametro a considerar es la constante de propagacion

Gamma), ya que a partir de éste, se determina la constante dieléctrica
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efectiva €.4(f). En la grafica de la figura 34, se presenta la variacion en la constante de
propagacion en funcion del nimero de celdas. Donde el Delta Gamma es calculado de

manera similar al Delta S de la ecuacion (56).
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Figura 34 Pasos adaptivos de la constante de propagacion

De la figura 34 se puede observar que se logra muy buena precision en los resultados
de la constante de propagacion, aun empleando un numero pequefio de celdas de
discretizacion. |

Para obtener la constante dieléctrica efectiva se emplea el valor de la constante de
propagacion, la cual es una cantidad grande comparada con la variacion minima que
presenta este parametro con respecto al nimero de celdas empleadas en este estudio; esto da
lugar a que la constante dieléctrica efectiva presente muy poca variacion con respecto al
numero de celdas empleadas en este analisis.

La figura 35 muestra los valores correspondientes a los pasos adaptivos de la
constante dieléctrica efectiva, determinados de manera similar al Delta S de la ecuacién (56).
Se puede observar que el comportamiento es similar al de la constante de propagacion dado

en la figura 35.
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La figura 36 muestra los pasos adaptivos del la impedancia caracteristica,

determinados de manera similar al Delta S de la ecuacion (56). Se puede observar que la

variacion entre cada paso adaptivo converge a medida que aumenta el nimero de celdas

empleadas.

Delta Zo

Figura 36. Pasos adaptivos de la impedancia caracteristica.
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A continuacion, se presenta la informacion referente al tiempo de computo

requerido, tamafio de la matriz a resolver y la cantidad de memoria requerida para el analisis.

La figura 37 muestra el tiempo de computo dependiente del nimero de celdas de
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discretizacion. Se puede observar que el tiempo empleado en cada analisis tiende a seguir

una forma exponencial con respecto al nimero de celdas.

10 T T T T

Tiempo en horas

1 1 | 1
100 15 200 2% 300 3%

Numero de celdas

Figura 37 . Tiempo de computo vs numero de celdas
Otro factor que se altera en funcion del nimero de celdas es el tamafio de la matriz,
la cual se muestra en la figura 38. El tamafio de la matriz representa al nimero de elementos

que contiene.

3000 T T T T
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100 150 200 250 300 350
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Figura 38 . Tamafio de matriz de computo
Se puede notar que en la figura 38 el incremento lineal en el tamafio de la matriz se
aproxima mas o menos a un valor de 7.5 veces el nimero de celdas.

La figura 39 muestra la cantidad de memoria requerida por cada simulacién en
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funcion del nimero de celdas. Esta memoria requerida tiene relacion con el tamafio de la
matriz y se puede observar que la cantidad de memoria requerida en funcion de la frecuencia

no varia linealmente, sino que varia en forma exponencial.

3 3

Memoria requerida (MB)

0 | 1 ] 1
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Figura 39. Cantidad de memoria requerida vs nimero de celdas

V.3 Error relativo en los parametros S

Una forma de validar los resultados del analisis es calculando el error relativo de los
parametros en cuestion; esto se establece comparando los parametros S caracterizados
experimentalmente con aquellos que se determinaron por medio de analisis

electromagnético. La siguiente relacion muestra la forma de calcular el error relativo entre

dos conjuntos de datos:

Errar_ welatino(h)= Datos _medidos — Datos _calculados

*100 (73)
Datos _medidos
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Figura 40 Graficas de error relativo de los parametros S de la linea de 60 ohms.

Se puede observar en la figura 40, que los parametros de transmisiéon S12 y S21
presentan un porcentaje de error muy bajo en el intervalo de 1 a 30 GHz, y a frecuencias
superiores el error se incrementa. Esto se atribuye a los errores presentados en los
parametros S caracterizados provocados por la imperfeccion del material (substrato);
mientras que los parametros de reflexion S11 y S22 presentan un porcentaje de error muy
alto debido a que los parametros S11 y S22 son cantidades muy pequeifias, y por lo tanto
cualquier desviacion, por minima que esta sea, provoca un aumento considerable en el error
relativo. En cuanto a los parametros S12 y S21 el porcentaje de error es muy pequefio
debido a que las magnitudes de estos dos parametros son grandes en comparacion con los
de los parametros de reflexion y cualquier desviacion pequefia de estos valores no es

considerable.
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V.4 Convergencia de los valores de g.qf).
Los valores de la constante dieléctrica efectiva se determinaron a partir de la
constante de fase 3 obtenida de los resultados del analisis en funcion del niimero de celdas y

en el intervalo de frecuencias de 1 a 50 GHz; mediante:

cf a
Eqr (f) = (2—377) (74)

Donde ¢ es la velocidad de la luz en el vacio y f es la frecuencia. A partir de la
ecuacion 74, se determina €.n(f) para cada estructura en funcion del nimero de celdas. En la
figura 41 se muestra el comportamiento de este parametro para cada malla, considerando un
valor de G de 240 pum; se observa que los valores convergen para cada analisis y se obtienen
resultados casi idénticos con cualquiera de las mallas empleadas. Esto se debe a que existen
solo unas pequefias variaciones entre los valores de la constante de propagacién como se
aprecia en la figura 34 y que por consecuencia se tienen pequeflas variaciones en los

resultados de la constante dieléctrica efectiva como se observa en la figura 41 .
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Figura 41 Constante dieléctrica efectiva con diferente numero de celdas.
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Se puede observar que para el analisis del comporfamiento de €.mp, no se requiere de
un nimero de celdas muy grande ya que esto hace que el tiempo de computo y

requerimientos de memoria aumenten.

V.5 Resultados de la constante dieléctrica efectiva

En esta seccion se proporcionan los resultados del analisis electromagnético
empleado para calcular la constante dieléctrica efectiva, considerando una discretizacion de
200 celdas. El analisis se efectud para lineas con diferentes impedancias: Z =40, 50 y 60 Q

y en funcion de la separacion entre los planos de tierra (G de 240 pm y 470 pm).
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Figura 42. Constante dieléctrica efectiva para diferentes impedancias y G=240 pm.

Se puede observar que la constante €.(f) tiene un comportamiento casi idéntico para

diferentes valores de impedancia. Por lo tanto se puede establecer que la impedancia de la
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guia de onda coplanar no es un factor influyente en el comportamiento dispersivo de la
estructura.

Por otro lado, para las lineas con un valor de G de 470 pum (figura 43), se puede
notar que nuevamente la impedancia no es un factor de considerar en el efecto de dispersion.
Sin embargo noétese que la pendiente de la grafica es mas significativa que en las lineas con
G igual a 240 micras, lo que significa que el efecto de dispersion es mas notorio para las

lineas con G de 470 pm que para las de 240 pm.
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Figura 43 Constante dieléctrica efectiva para diferentes impedancias y G = 470 pm.

En la figura 44 se comparan los resultados de la e.4(f) en funcién de la separacion
entre los planos de tierra G. En esta figura, se demuestra que el parametro G es un factor
que influye en el comportamiento de la constante dieléctrica efectiva tendiendo a ser mas

dispersivo a medida que se incrementa este parametro.
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Figura 44 Constante dieléctrica efectiva para las lineas de 50 Q con diferente G
La variacion que ocurre a frecuencias bajas para las dos lineas con diferente G se
atribuye a que cuando la relacion h/G disminuye, también la constante dieléctrica efectiva
disminuye [Hoffmann, 1987]. Esto significa que cuando G aumenta, €.a(f) disminuye; o bien,

cuando h disminuye, €.4(f) disminuye.

V.6 Resultados del MDS mediante el Linecalc

El MDS (Microwave and RF Design System) cuenta con una opcion para el analisis
de lineas de transmision entre las cuales figura la guia de onda coplanar. Este programa
llamado Linecalc, emplea las ecuaciones de Ghione and Naldi [Ghione and Naldi, 1987]
obtenidos por transformacion conforme, para determinar los parametros asociados con la
guia de onda tales como impedancia y constante dieléctrica efectiva.

La figura 45 muestra los resultados del MDS para las lineas de 40, 50 y 60 ohms en

substrato de Alumina con €, = 9.9, h = 640 um y con 240 micras de separacion entre planos



de tierra.
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Figura 45 Constante dieléctrica efectiva con el MDS
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Debido a que el Linecalc no emplea ningin método de calculo riguroso, el efecto de

dispersion es ignorado por completo. Una comparacion entre los resultados del Momentum

y los del MDS se muestran en la figura 46.
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En la figura 46 se observa que a bajas frecuencias ambos métodos convergen,
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mientras que a frecuencias altas tienden a divergir; esto se debe a que el MDS no emplea
ningin método riguroso que permita determinar la influencia de las componentes
longitudinales de los campos electromagnéticos en la constante de propagacion, mientras

que el Momentum si considera dicha influencia.

V.7 COMPORTAMIENTO DE LA CONSTANTE DIELECTRICA EFECTIVA EN

FUNCION DE PARAMETROS GEOMETRICOS Y ELECTRICOS.

Los parametros geométricos de la guia de onda coplanar se refieren a las
dimensiones de la estructura (G, h, k) y los parametros eléctricos se refieren a las
propiedades del substrato (g,). Este estudio se llevo a cabo de manera tedrica utilizando el
paquete de analisis electromagnético HP Momentum.

La influencia del espesor del substrato h en el comportamiento de la constante
dieléctrica efectiva se muestra en la figura 47. En esta figura sé observa que la linea con h de
381 um presenta valores de constante dieléctrica efectiva mayores a los que presenta la linea
con h =254 um vy la diferencia del valor de €.4(f) entre ambas permanece constante en todo
el ancho de banda. Esto significa que h no afecta al comportamiento dispersivo de la guia de
onda coplanar. Se puede observar en la figura 47, que a mayor espesor del dieléctrico h, la
e.a(f) tiende a aumentar y que su comportamiento dispersivo en funcion de la frecuencia es

independiente de h.
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Figura 47. Constante dieléctrica efectiva en funcion del espesor del substrato

La figura 48 muestra el comportamiento de la constante dieléctrica efectiva en tres
lineas con impedancia de 50 ohms, h de 640 um y g, de 9.9, para diferentes valores de G.
Se observa, tanto en la figura 47 como en la figura 48, que el efecto de la variacion de la
eem(f) en bajas frecuencias, se debe a la disminucion del parametro oo =h/ G . A medida que

este parametro disminuye, el valor de €.a(f) en bajas frecuencias también disminuye.
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Figura 48. Constante dieléctrica efectiva en funcion de G

Se observa en la figura 48 que a medida que el ancho G se incrementa, el efecto de
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dispersion es mas notorio. Este parametro es sin duda el que mayor influencia tiene sobre el
efecto de dispersion en la guia de onda coplanar.

Otro parametro geométrico analizado es el k; el cual representa la relacion entre el
ancho del conductor central w y el ancho G y se expresa como k =w/G. En la figura 49 se

muestra el comportamiento de la constante dieléctrica efectiva para diferentes valores de k.
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Figura 49 . Constante dieléctrica efectiva con k variable
La tabla VII muestra las caracteristicas de las lineas empleadas en este analisis. Las
dimensiones de estas lineas se obtuvieron considerando constante la separacion de los planos

de tierra G = 500 pum.
Tabla VII . Dimensiones de las lineas con k variable

s k=w/G h=640 pm;e, =99 oo :
03 04 0.5¢ 0.6 0.7 0.8 -

100 150 200 250 300 350 400
200 175 150 125 100 75 50

Se observa en la figura 49 que todas presentan un comportamiento similar en la
pendiente de la constante dieléctrica efectiva aunque sus valores se encuentren desplazados.

Esto significa que para lineas con diferente valor de k y con un valor constante de G el
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efecto de dispersion es aproximadamente el mismo para cada caso. Se puede observar que
eea(f) disminuye cuando k se disminuye y que siempre €.a(f) es menor que (g,+1)/2.

Este desplazamiento de la constante dieléctrica efectiva se puede apreciar mejor si se
toma una sola frecuencia (en este caso f= 20.6 GHz) y se grafica con respecto a k, como se

muestra en la figura 50.
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Figura 50 . Constante dieléctrica efectiva en funcion de k.
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El parametro eléctrico analizado es la influencia de la permitividad del dieléctrico € .
En la figura 51 se muestra el comportamiento tipico en tres lineas con diferente valor de &,y

considerando una G de 250 pm y h de 640 um.
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Figura 51. Constante dieléctrica efectiva en funcion de er.
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Se observa de la figura 51 que el efecto de dispersion no es significativo ante los

g, ¥1

cambios de g, y que el valor de g.x(f) se aproxima al valor de

V.8 Comportamiento de la impedancia caracteristica en funcion de la frecuencia

Un factor muy importante que se debe considerar para el disefio de circuitos de
microondas y ondas milimétricas que utilizan estructuras pasivas, es el comportamiento que
presenta la impedancia con respecto a la frecuencia.

En esta seccion se presenta el analisis de algunos de los circuitos con GOC utilizados
en las secciones anteriores para determinar el comportamiento de la impedancia
caracteristica y se agregan a este analisis lineas de 30 y 70 ohms con G de 250 micras.

La figura 52 muestra el comportamiento de la impedancia en funcion de la frecuencia
para una linea de 30 ohms. Se puede notar una disminucion en la impedancia caracteristica

cuando aumenta la frecuencia.
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Figura 52. Impedancia caracteristica para la linea de 30 ohms.
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En la figura 53 se muestra el comportamiento de la constante dieléctrica efectiva

para la linea de 40 ohms con G de 240 micras y 470 micras.
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Figura 53. Impedancia caracteristica de la linea de 40 Q con a) G=240 um y b) G =470 pm.

En la figura 53 se observa que el cambio de impedancia caracteristica en las lineas
con G =470 pum es mas pronunciado que en las lineas con G = 240 um. Esto se debe a que
el efecto de dispersion se hace mas notorio cuando aumenta el valor de G.

La impedancia caracteristica para la linea de 50 ohms se muestra en la figura 54 para
una separacion entre los planos de tierra de 240 um y 470 pm. Nuevamente se observa que
para la linea con G = 470 pum la impedancia presenta una desviacion mas pronunciada que en

la linea con G = 240 um.
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En la figura 55, se presenta la impedancia caracteristica de la linea de 60 ohms para

valores de G de 240 y 470 micras. En esta figura, al igual que en las anteriores, la

impedancia de la linea con G = 240 um comienza a variar aproximadamente a los 30 GHz

mientras que en la linea con G = 470 um este fendmeno se presenta a los 22 GHz

aproximadamente. Esto significa que para aplicaciones de disefio donde se requiera que la

linea funcione en un ancho de banda amplio sin alterar su impedancia, se deben emplear

lineas con G pequefio.
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Figura 55. Impedancia caracteristica de la linea de 60 ohms.
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Finalmente, se presenta en la grafica de la figura 56 el comportamiento de la

impedancia para una linea de 70 ohms.
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Figura 56. Impedancia caracteristica de la linea de 70 ohms.
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Se observa que las curvas de las graficas en las figuras 52 , 53a, 54a, 55a, y 56
(lineas con G = 240 micras) muestran un comportamiento muy parecido (con poca variacion
de la impedancia); esto se debe a que el efecto de dispersion depende en primer lugar de la
separacion de los planos de tierra y no precisamente de la impedancia de la linea. De la
misma manera se puede observar que para las graficas de las figuras 53b, 54b y 55b (lineas
con G = 470 micras) se presenta una similitud en las curvas de impedancia al presentar
mayor variacion a frecuencias altas.

Si se compara el comportamiento de la impedancia de las lineas con G de 240 y 470
se observa que en las lineas con G grande, es mas notoria la variacion de la impedancia. Lo
anterior concuerda con el hecho de que aumentando la separacion entre los planos de tierra
G se hace mas notorio el efecto de dispersion de la guia de onda coplanar, tanto en la

impedancia como en la constante dieléctrica efectiva.
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V.9 Conclusion

En este capitulo se determin6 el nimero minimo de celdas de discretizacion
requerido para obtener precision en el analisis de la constante dieléctrica efectiva e
impedancia Zo de los circuitos de guia de onda coplanar empleados en este trabajo de tesis.
El tiempo de computo, la cantidad de memoria requerida para el analisis y el error relativo
son factores que se consideraron en la determinacion del nimero de celdas a utilizar para
discretizar la estructura. Se mostraron los errores (deltas) de los parametros S, de la
constante de propagacion, de la impedancia caracteristica Zo y de la constante dieléctrica
efectiva en funcion del nimero de celdas, asi como sus porcentajes de error relativo
respectivos. Se demostré que para obtener precision en los resultados de la constante
dieléctrica efectiva e impedancia, se debe de considerar 200 celdas en la discretizacion.

Se consideraron algunos parametros fisicos y eléctricos tales como el espesor del
substrato h, la separacién entre los planos de tierra G, el pardmetro k, y la constante
dieléctrica relativa €, (permitividad del dieléctrico) de la GOC para determinar la influencia
de cada uno de ellos en el efecto de dispersion. Una conclusion importante es que la
separacion entre los planos de tierra G es el factor que presenta mayor influencia sobre el
comportamiento dispersivo. Ademas, se presentod el comportamiento de Zo de la GOC en
funcion de la frecuencia en el intervalo de 1 a 50 GHz para varias lineas de diferente
impedancia (30Q<Z<70Q) y valor de G (240 pm y 470 pum). Concluyendo que
aumentando el valor de G, la variacion de Zo con respecto a la frecuencia se hace mas

notoria que en las lineas con G pequefio.
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VI VALIDACION DE RESULTADOS DE LOS METODOS EXPERIMENTALES

VS ANALITICOS

VL1 Introducciéon

En este capitulo se presenta una comparacion de los resultados obtenidos en los
capitulos anteriores mediante la caracterizacion experimental y el -analisis numérico
empleando los paquetes Momentum y MDS y se realiza un analisis de errores con el

proposito de validar la precision de los métodos.

V1.2 Validacion de los métodos experimentales con el método de momentos y MDS

En los capitulos IV y V se presentaron los resultados de la caracterizacion
experimental y numérica, respectivamente. En esta seccion se presenta una comparacion
entre ambos resultados con el fin de determinar cual método ofrece mayores ventajas.

En la tabla VIII se muestran las caracteristicas de cada estructura caracterizada.

Tabla VIII. Caracteristicas de las lineas caracterizadas
Z( @) G () it h(pum) — w(um). s (Um) &
Cireuito 1 40 240 99 640 157 43

Circuito 2 50 240 9.9 640 124 52

Ciréuito 3 60 240 9.9 640 85 77

Circuito 4 40 470 99 640 344 60

Circuito 5 50 470 9.9 640 245 113

Circuito 6. 60 470 9.9 640 172 152

En la figura 57 se muestra la comparacion de los resultados del analisis empleando el

método directo, el método de multilineas (3 lineas), el método resonante, el Momentum vy el
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MDS en el intervalo de 1 a 50 GHz.
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Figura 57 Comparacién de resultados aplicando los cinco métodos a lineas con G=250pum.
En la figura 57 se puede observar que el método directo y el método resonante son
los métodos cuyos resultados de e.qa(f) se aproximan a los resultados obtenidos mediante las
métodos analiticos en las tres lineas; sin embargo, el método directo solo presenta, en este
caso en particular, valores aceptables en el rango de 1 a 30 GHz; debido a las razones
mencionadas en el capitulo IV. Por otra parte el método de multilineas presenta una
variacion considerable en el rango de 1 a 30 GHz. De lo anterior se resume que el método

resonante es el método que posee mayores ventajas sobre los demas métodos, ya que
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presenta buenos resultados en todo el intervalo de caracterizacion.

A continuacion se presenta un analisis del error relativo en los resultados analiticos y

experimentales empleando como referencia los resultados del método resonante; debido a su

precision y validez en todo el intervalo de frecuencia analizado. El porcentaje de error

relativo se determina a partir de:

. Parametro referencia — Parametro comparado
Error_relativo(%) = ref ~LORF

*100 (75)

Parametro _referencia

Donde el parametro de referencia es la e.a(f) obtenida con el método resonante.

En la figura 58 se muestran los porcentajes de error relativos de los resultados de la

constante dieléctrica efectiva en las lineas de 40, 50 y 60 ohms.
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Figura 58 Error relativo en resultados experimentales de lineas con G = 240 micras e

impedancia de a) 40€2 , b) 50 Q y c) 60 Q2
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En la figura 58 se observa que el método directo presenta menor error que el método
de multilineas en las lineas de 40 y 60 Q; sin embargo este ultimo método presenta menor
error que el método directo en la linea de 50 ohms, como se observa en la figura 58 (b). Este
error se debe a que en el planteamiento del método de multilineas se consideran lineas no
reflectoras, y por lo tanto presenta menor error en lineas de 50 Q..

En la figura 59 se muestran los porcentajes de error relativo de los resultados

teoricos obtenidos con los paquetes de analisis Momentum y MDS.
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Figura 59 Error relativo en resultados teoricos de lineas con G = 240 micras e impedancia de
a) 40 Q,b) 50 Qyc).60 Q

Se observa en la figura 59 que los resultados obtenidos empleando el MDS

presentan un porcentaje de error mayor que el presentado en los resultados del Método de
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Momentos. Este error se incrementa a medida que aumenta la frecuencia y se debe a que el
MDS no considera el efecto de dispersion, presentando un valor constante de e.4(f) en todo
el intervalo de frecuencias.

El unico método experimental que se empleo en la caracterizacion de la e.a(f) en las
lineas con G = 470 pum fue el método resonante; debido a que los demés métodos requerian
de puntas de prueba con mayor separacion entre los planos de tierra.

La figura 60 muestra la comparacion de los resultados de la e.4(f) en el intervalo de 1

a 50 GHz.
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Figura 60. Resultados de e.u(f) experimentales y analiticos para lineas con G = 470 pm.
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En la figura 60 se observa que el método resonante presenta resultados aproximados
a los del analisis con el HP Momentum en el intervalo de 1 a 30 GHz en las lineas de 40 y 50
ohms; mientras que en la linea de 60 ohms se presenta una variacion considerable en los
valores de e.q(f). Este fenomeno se atribuye, eﬁ este caso, a la falta precision en la lectura de
las frecuencias de resonancia como consecuencia de la aparicion de multiples frecuencias
resonantes debidas al fuerte acoplamiento en los campos electromagnéticos provocado por
el valor muy pequefio de la separacion r que acopla a la linea con el punto de medicion. Por
otra parte, se puede observar que las tres lineas presentan entre si un comportamiento de
gea(f) muy similar; esto confirma que la impedancia no afecta el comportamiento dispersivo.
Otra observacion sobresaliente es que el valor de €.4(f) en altas frecuencias es mayor en el
método resonante que en el método de momentos, esto se debe a que el numero de celdas
empleadas en las lineas con G = 240 micras no sea suficiente y, por lo tanto, se necesite
aumentar la densidad de la discretizacion.

La figura 61 muestra los porcentajes de error relativo presentado en los resultados
de las lineas de 30, 40 y 50 ohms.

El error relativo en los resultados de la constante dieléctrica efectiva es mds
significativo en los resultados obtenidos mediante el MDS que en los resultados del analisis
electromagnético empleando el Método de Momentos, como se muestra en la figura 61.
Este porcentaje de error aumenta cuando se incrementa la frecuencia. El error presentado a
frecuencias altas en los resultados del Momentum depende de la densidad de discretizacion

de las lineas con este valor de G.
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Debido a las comparaciones anteriores se determina que el método resonante es el
método con mayores ventajas, ya que se puede aplicar en lineas con un valor grande de G; a
diferencia de las demas que se encuentran limitadas a lineas con G menor a la separacion
entre los planos de tierra de las puntas de prueba. Sin embargo el problema de acoplamiento
presentado en las lineas con G de 470 um se puede evitar si se diseﬁan lineas con una
separacion r mayor. Por otra parte el método directo es una alternativa adecuada cuando se

consideran substratos de buena calidad y lineas de longitud grande.
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VL3 CONCLUSION

El método mas accesible cuando se requiere de rapidez y simplicidad en la
caracterizacion es el método directo; ya que requiere unicamente construir una sola linea y
medir su parametro S;; para extraer su fase. Por otra parte, este método requiere que el
substrato sea de buena calidad para evitar los errores de fase en altas frecuencias; ademas
solo puede aplicarse a lineas cuyo valor de G no exceda al valor de la separacion de los
planos de tierra de las puntas de prueba.

El método de multilineas proporciona buenos resultados en las lineas de 50 ohms
pero tiene el inconveniente de requerir tres lineas y no puede ser empleado en lineas que no
puedan ser caracterizadas directamente (G mayor que el doble del pitch de las puntas de
prueba).

El método con mayores ventajas es el método resonante debido a que es inmune a
los efectos de la baja calidad del substrato, y puede caracterizar lineas con G mayor a la
separacion de los planos de tierra de las puntas de prueba empleando adaptadores. Solo se
requiere construir dos lineas y medir sus parametros S;; para obtener las frecuencias de

resonancia. Ademas este método no presenta limitacion en frecuencia.
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VII. CONCLUSIONES GENERALES

VIL1 Introduccion

En este trabajo se presento el estudio teodrico - experimental del efecto de dispersion
en la guia de onda coplanar a frecuencias de microondas y ondas milimétricas. Esto se
realizo mediante el analisis electromagnético basado en el método de momentos y métodos
de caracterizacion experimental adecuados: método directo, método de multilineas y el

método resonante.

Se describe cada uno de los métodos de caracterizacion tedricos y experimentales y

se proporcionan sus metodologias de caracterizacion.

Se presentan los resultados de la constante dieléctrica efectiva y la impedancia
caracteristica mediante el analisis basado en el método de momentos y se proporcionan
ademas, los resultados de la constante dieléctrica efectiva empleando los tres métodos

experimentales en el intervalo de 1 a 50 GHz.

Se proporcionan comentarios importantes sobre la influencia de los parametros
geométricos y eléctricos en el comportamiento de la constante dieléctrica efectiva y se
presentan resultados obtenidos por el método de analisis electromagnético basado en el

Meétodo de Momentos.
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Finalmente, se realiza la validacion de los resultados y se determina el método de

caracterizacion experimental que ofrece mayores ventajas.

VIL.2 Aportaciones

e Se presentd la metodologia de disefio y construccion de los circuitos de guia de onda

coplanar utilizados en este trabajo.

e Se propuso que las longitudes de las lineas empleadas en el método directo debe ser

mayor a 1000 pm para obtener buenos resultados.

e Se determin6 que el nimero minimo de celdas utilizadas en la discretizacion de la GOC,
para obtener buena precision en los resultados de la e(f) y de la impedancia

caracteristica Z, es 200 celdas.

e Se determind que los parametros h y g no influyen considerablemente en el efecto

dispersivo de la ().

e Se determind que el método resonante es el mas apropiado para la caracterizacion de la
eea(f) ya que puede caracterizar lineas con G mayor a la separacion de los planos de

tierra de las puntas de prueba, tiene la ventaja de ser inmune a los efectos de rugosidad
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en la superficie del substrato; elimina el efecto de la transicion; es inmune al
desplazamiento de las puntas de prueba y ademas no tiene restricciones en cuanto al

limite de frecuencia.

e Una aportacion importante es el demostrar que el efecto de dispersion se incrementa al

aumentar la separacion entre los planos de tierra (G).

e Se demostro que la impedancia caracteristica tiende a disminuir en altas frecuencias
debido al efecto de dispersion y esta disminucion es mas significativa para un valor de G

grande.

e Se elaboré un manual de aplicacion del paquete de analisis HP Momentum aplicado al

estudio de la guia de onda coplanar.

VIL3 Recomendaciones
e Emplear el método de elementos finitos (FEM) en el analisis de la GOC utilizando el

paquete de analisis HFSS y otros métodos de analisis electromagnético.

e Realizar un estudio del comportamiento dispersivo empleando otros materiales tales

como cuarzo, GaAs, zafiro etc.
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Emplear substratos de mejor calidad que tengan metalizacion pulida y buen acabado.

Utilizar guias de onda con plano de tierra adicional.

Estudiar el comportamiento dispersivo de la e.q(f) en funcion de la dimension de los

planos de tierra.

Ajustar el sistema movil de la camara fotografica empleada en el proceso de

construccion de circuitos.

Obtener un modelo que describa el comportamiento de la constante dieléctrica efectiva

en funcion de la frecuencia y de los parametros fisicos y eléctricos de la linea.
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APENDICE A
APLICACION DEL HP MOMENTUM EN ANALISIS DE CIRCUITOS CON GOC

A.1 Introduccion

En el capitulo 2 se proporciond una breve explicacion del paquete de analisis HP
Momentum. En este apéndice se presenta la aplicacion de este paquete en el analisis de
estructuras de guia de onda coplanar, partiendo de la definicion del substrato y la

construccion geométrica hasta la presentacion de los resultados.

A.2 Inicializando con el HP Momentum

Para comenzar por primera vez una sesiéon en el HP Momentum es necesario crear
un archivo de trabajo dentro del MDS (Microwave and RF Design System) destinado para
almacenar todos los archivos que contengan geometrias, resultados,r informacion del
substrato, etc.; para ello se selecciona INSERT/FILE del menu de la parte superior de la
pantalla y se le asigna un nombre con el que se desee conocer. Este archivo se abre para
insertar una pagina especial destinada para la geometria del circuito (pagina de layout)
mediante la opcion INSERT/LAYOUT del menu superior y se le proporciona un nombre
apropiado. También si se desea se puede insertar una pagina de presentacion mediante la
opcion INSERT/PRESENTATION esta pagina sera destinada para ver los resultados de la

simulacion.
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A.3 Menu Principal

En este apéndice se presentan unicamente el procedimiento y las opciones utilizadas
en el analisis de estructuras de guia de onda coplanar, de manera que muchas de las opciones
que no se emplean en este analisis se omiten con el proposito de simplificar el contenido de
este apéndice.

Para dar comienzo se abre la pagina del /ayout creada en la seccion A.2; haciendo
esto aparecera el menu principal del HP Momentum.

Este menu cuenta con las principales opciones del HP Momentum; como se observa

en la figura Al.

Momentum ] =

—Main Menu

[ Setup ]

[ Geometry |

L Port j
h Mesh |

[ simulate |

[Tresentation I
Visualite |
[ Far Fields |

Figura A1 Menu Principal del HP Momentum

A continuacion se hace una breve descripcion de cada una de estas opciones.
SETUP: Se utiliza para la definicion del substrato.
GEOMETRY: Contiene comandos empleados para insertar figuras geométricas en una pagina

de dibujo donde se muestra la topologia (pagina de layout).
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PORT: Selecciona el tipo de puertos.

MESH: Se emplea para la discretizacion de la estructura previamente dibujada.

SIMULATE: Realiza el proceso de analisis

PRESENTATION: Proporciona los resultados de los parametros S, Z, y la constante de

propagacion en forma grafica o en listado.

El orden en que aparecen las opciones del menu principal es el mismo orden en el
que se emplean.
En las siguientes secciones se describe el procedimiento general empleado para

analizar estructuras de guia de onda coplanar empleando este paquete de analisis.

A.4 Definicion del substrato (SETUP)

El primer paso consiste en la definicion del substrato con el cual se quiere trabajar,
para ello se selecciona la opcion SETUP del menu principal e inmediatamente aparece un
nuevo menu. En este nuevo menu se selecciona la opcién substrate name para crear y
definir las caracteristicas eléctricas y geométricas del substrato o bien para seleccionar algin
substrato predefinido (libreria del HP Momentum). Para crear un substrato que no se
encuentra en la libreria del HP Momentum, se escribe en el espacio de la opcion substrate
name el nombre con el cual se desea conocer el nuevo substrato y se oprime ok.

A continuacion el simulador mostrara en pantalla una ventana destinada para la

definicion del substrato, como se muestra en la figura A2 .



Susbtrate Definition

Units [UM =]
]Top Plane... | OPEN
[Bottom Plane... | OPEN

[Add Substrate Layer] IDelete Substrate Layer| [ Move Substrate Layer |

Substrate
Layers Substrate Layer Characteristics
Plane __SlOt = Layer-n Thickness|[635 | I:Ivia
0 Top
1 oeee Conductivity Re[41000000 Thickness@
2
[Permittivity...] EpsRe[9.9 ] m[0____ ]
[Permeability... | Mu Re ImD

Figura A2 Definicion del substrato
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Para definir las caracteristicas del substrato se sigue el siguiente procedimiento y con

la ayuda de la figura A2.

e En la opcion de unidades seleccionar el tipo de unidades de longitud que se desean

utilizar. En el caso de estructuras de dimensiones pequefias es preferible emplear um.

o Abajo de la opcion de unidades se encuentran dos opciones empleadas para definir los

planos superior e inferior del substrato. Cada una de estas opciones determina si el plano

esta limitado por un conductor perfecto o bien si se encuentra abierto. En el caso de

GOC sin planos de tierra adicional se debe proponer que ambos planos (superior o

inferior) se encuentren abiertos (OPEN).
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o En el listado de “capas de substrato” (substrate layers), mostrado en la figura A2,
seleccionar la capa “0 Top”. En la opcion que se refiere al plano seleccionar “No metal”
y espesor infinito. En los valores de €, y i, escribir uno; ya que estos son los valores de
permitividad y permeabilidad relativa del aire.

o Al seleccionar la capa 1, seleccionar “slot” en la opcion del plano; ademas se deben
definir las caracteristicas del substrato tales como h, conductividad o, espesor del
conductor t, permitividad €, y permeabilidad p,, como se muestra en la figura A2.

o Enla capa 2 seleccionar “No Metal” en el plano y proceder como se hizo en la capa 0.

A.5 GEOMETRIA

En el capitulo dos se mencioné que el método de momentos utiliza unicamente la
geometria de las ranuras; las cuales se representan mediante rectangulos. En esta seccion se
presenta el procedimiento general para dibujar este tipo de geometrias. La figura A3 muestra

el par de ranuras de una guia de onda coplanar empleadas en el analisis.

y

Puerto 1 Puerto 2
o—/ \\»
/ ancho del
-

ranuras \ i conductor central

vertice opuesto (x,y)

origen (0,0)

Figura A3 Geometria de las ranuras de la GOC.
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Como se mencion6 anteriormente, el mend principal contiene una opcioén para la
geometria; sin embargo para facilitar el procedimiento de construccion geométrica y hacerlo
mas preciso se debe emplear la opcion Insert/rectangle/by x y value del ment de la parte
superior de la pantalla; con esta opcién se puede crear un rectangulo a partir de las
coordenadas de dos de sus vértices. Al seleccionar dicha opcion aparece una ventana en la
que se debe introducir las coordenadas de uno de los vértices del rectangulo; se utiliza el
origen (0,0) para simplificar el proceso y se oprime “ok” e inmediatamente aparece otra
ventana que requiere el vértice cuyas coordenadas son (x,y) que representan la longitud y el
ancho de la ranura respectivamente, como se aprecia en la figura A3; se introducen los
valores correspondientes y se oprime “ok” y una nueva pantalla aparece solicitando el ancho
de la linea, la cual debe ser cero.

Hecho lo anterior se tiene la geometria de la primer ranura de la GOC.

Debido a que las dos ranuras deben ser idénticas el procedimiento se simplifica
copiando la geometria creada y colocandola en la posicion correcta; para ello se utiliza la
opcion  copy/to specific point/relative x,y y a continuacién aparece una pantalla
solicitando el valor del desplazamiento en cada uno de los ejes (x,y) para que la copia del
rectangulo se coloque en la posicion correcta. En este caso no hay desplazamiento en el eje
x puesto que los dos rectangulos deben tener los mismos valores en x como se observa en la
figura A3; mientras que en el eje y el desplazamiento esta dado por el valor del ancho de la
ranura mas el ancho del conductor central, es decir el desplazamiento en el eje y es

y =s+w; donde s es el ancho de la ranura y w es el ancho del conductor central.
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A.6 Definicion de puertos

Los puertos empleados en circuitos con guia de onda coplanar se deben definir como
“puertos coplanares”. Un puerto coplanar comprende el plano que toca los bordes de ambas
ranuras. Cada ranura presenta una polaridad del campo eléctrico E debido a la direccion y
sentido de las lineas del campo. Esto se puede comprender mejor apoyandose en la figura
A4, en donde se observa que cada ranura posee un signo que determina la direccion del
campo eléctrico y cada puerto esta integrado por dos ranuras de signos opuestos de manera
que las lineas del campo eléctrico fluyen del conductor central de 1a GOC hacia los planos de
tierra. El signo positivo indica que el campo eléctrico va en sentido de las manecillas de

reloj. Se puede observar en la figura A4 que los signos de los puertos son opuestos.

Puerto 1 Puerto 2
4 ] : S l .
: S L & .. Lasflechas
indican el sentido

del campo

electrico E
\Hacer clic en
esta posicion
para definir el

puerto 1

Figura A4 Definicion de puertos coplanares

Para definir los puertos se selecciona la opcion PORTS del menu principal, con lo

cual aparece una nueva pantalla en la que se indica por default el tipo de puertos
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independientes;, para cambiar el tipo de puertos se selecciona la opcion define ports y se
escoge coplanar ports y “ok”. En el meni de la pantalla oprimir Add port e
inmediatamente aparece un mensaje que indica que se debe seleccionar el borde de la ranura
en donde se quiere definir el puerto 1. Esto se hace haciendo clic con el mouse en la
posicion que se indica en la figura A4 y para el puerto -1 se hace clic en la posicion

correspondiente. Se sigue el mismo procedimiento para definir el puerto 2.

A.7 Discretizacion de la estructura

Para crear la malla (discretizacion) es necesario que se hayan definido previamente
los puertos (ver seccion AS) y que se haya calculado el substrato (ver seccion A3).

En esta seccion se presenta el procedimiento general para generar una malla
uniforme compuesta de rectangulos (celdas) definiendo el nimero de celdas a lo largo y
ancho de la ranura.

En el ment principal se selecciona MESH para llamar al meni de discretizacion
llamado MESH MENU mostrado en la figura A5 del cual se selecciona la opcion
PRIMITIVE SEED; haciendo esto se muestra en pantalla un nuevo menu (figura A6 ) del
cual se selecciona DEFINE SEED para comenzar a definir el nimero de celdas a lo largo y

ancho de la ranura.
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Momentum ] o

—Mesh Menu

Global ]
I
|

[ Layer

Primitive

[Primitive Seed]

| Compute Mesh |
[ view Mesh |

[Return to Main]

Figura A5 Menu de discretizacion

Momentum o

—Primitive Seed—

V,

0 U
[view/Edit seed]
[ Define seed |
| Delete Seed |

[Return to Mesh]|

Figura A6 Menu para definir la malla

El proceso para definir estas celdas se resume auxiliandose en la figura A7, en donde

se considera unicamente una sola ranura.

u Ranura
(0, ancho) ///,—
Cuantas L
divisiones? k 1 =
(largo, 0)
0Ok ,
3
— Cuantas divisiones? _—

Figura A7 Discretizacion de la ranura
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Los nimeros que acompaiian a cada flecha indican el orden de los movimientos del
mouse; asi de esta manera en la posicion 1 se hace clic con el mouse en cualquier posicion
dentro de la ranura con el fin de seleccionar la estructura que se va a discretizar.
Posteriormente en la posicion 2 se hace clic para seleccionar el origen del sistema
coordenado u-v (largo y ancho de la estructura); nuevamente se hace clic en la posicion 3
para definir ese punto como la referencia en la direccion u (largo) e inmediatamente aparece
una ventana que pregunta el nimero de divisiones que se desea en esa direccion. Se escribe
el nimero de celdas deseadas y se pasa a la posicion 4 en donde se hace clic para definir el
punto de referencia en la direccion de v (ancho) y de manera similar que en el paso 3, se
escribe el nimero de celdas que se desean en esa direccion. Se sigue el mismo procedimiento
para la otra ranura.

Una vez que se definio el nimero de celdas a lo largo y ancho de la ranura, se
procede a calcular la discretizacion mediante la opcion COMPUTE MESH; del menu de
discretizacion. Después del calculo aparece la estructura discretizada como se muestra en la

figura A8

Figura A8. Estructura discretizada.
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Una vez que la estructura ha sido discretizada en celdas se puede proceder a iniciar

la simulacion. En el menu principal seleccionar SIMULATE e inmediatamente aparece un

menu con los comandos de simulacion, como se muestra en la figura A9..

Momentum [ &

—Simulate Menu—‘

Host Computer:

LOCAL =

B Queue Job

I Start Job _]
[Job List/Abort]|

[ Show Progresgvl
[ View Logfile |

Return to Mam

Figura A9 Menu de simulacion

Estos comandos se describen brevemente a continuacion:

Queue Job :

Start Job :

Job List / Abort:

Show progress :

View logfile :

Se emplea para dar prioridad a las simulaciones segun el orden en que
estas fueron puestas; o bien para hacer simulaciones simultineas.

Abre una ventana con opciones para dar inicio a la simulacion

Muestra la lista de todos los trabajos pendientes y permite abortar
alguno de ellos Unicamente con seleccionarlo.

Muestra el progreso de la simulacion.

Muestra la informacion referente a cada simulacion (Numero de celdas,

frecuencias, tamafio de la matriz, tiempo de computo, etc.).
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Para iniciar la simulacion se selecciona Start Job y en la ventana que aparece

escribir en el espacio dataset solution el nombre que se desee dar al archivo que contenga

los resultados de la simulacion como se muestra en la figura A10.

Momentum Simulation

Solution - Dataset [Disp GOC ]

Mesh Frequency (GHz) [25

— Adaptive Frecquency Sampling

. Save Reusable Files

][] Reuse saved Files

’ Start/Stop
<> Center/Span

Q Freq Point

0 Linear Points <> Step (GHz)

<> Log Points

<\) points/decade

[[] Enable Max. Samples[ ]
— Stimulus
Entry Type tep Type

[ Add ] IReplacel [ Delete |
Start (GHz) Stop (GHz) Linear points
1 ] [50 ] (10 J
Start 1 Stop 50 Lin 10 .
K ——|

Figura A10. Opciones de simulacion

En el espacio correspondiente a la frecuencia de discretizacion , escribir la mayor

frecuencia de simulacion.

En el bloque “stimulus” se selecciona el tipo de barrido de frecuencias o los puntos

de frecuencias que se deseen simular.
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Una vez definidas las frecuencias de simulacion oprimir “ok” para inicializar la
simulacion.

Para ver la ventana que muestra el progreso de la misma se selecciona show
progress del menu de simulacion. Se debe recordar que mientras se encuentre abierta esta
ventana, el programa no hace ningun célculo, reanudando el analisis cuando se cierra esta

ventana.

A.9 Presentacion de resultados

Una vez terminado el proceso de simulacion es posible ver los resultados de manera
grafica o en forma de listado; para ello es necesario abrir la pagina de presentacion creada en
la seccion A2.

La figura A11 muestra la presentacion de resultados en Carta de Smith.

=
")
v
=
1.0 GHz freq 50.0 GHzA
Tracel=5I2,1]

Figura A11. Presentacion de resultados en Carta de Smith.

También se pueden visualizar los resultados en graficas cartesianas; en donde el eje x
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representa a la frecuencia y el eje y puede representar a la magnitud, dB, phase, parte real o
parte imaginaria de uno de los resultados. La figura A12 muestra la grafica de magnitud en

dB del parametro S,; vs frecuencia.
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Figura A12. Presentacion en formato magnitud dB vs frecuencia.

La grafica A13 muestra la fase del mismo parametro.
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Figura A13. Presentacion en formato fase vs frecuencia.
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En cada una de las graficas mostradas se pueden agregar nuevos trazos; como por
ejemplo se puede agregar el resultado del parametro S,; o bien algin pardmetro de otro
archivo de datos (dataset). El nimero maximo permisible de trazos en una misma grafica es
10.

Otra manera de ver los resultados es mediante la presentacion en forma de listado.

La figura A14 muestra el listado de la magnitud en dB de los parametros S,,.

dB(SC2,11)

-95. 04E-06
-528.2E-06
-976. 1E-06
=] ,463E=03
~]..883E~03
-2 o%eE-0d
-3.084E-03
-3,377E-03
-3.893E-03
=¢,296E-03

-0.014

Figura A14. Presentacion de resultados en forma de listado.

De esta manera se ha presentado cada uno de los puntos mas importantes del
proceso de simulacion con los cuales se tiene la suficiente informacion para emplear el HP

Momentum en el analisis de la guia de onda coplanar.



