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Resumen

Este escrito recoge el trabajo llevado a cabo para el proyecto final del Grado en Ingenieria de
Tecnologias y Servicios de Telecomunicacién, dentro de la rama de sistemas de
telecomunicaciones. ElI proposito del trabajo es el desarrollo tedrico y practico para la
implementacion de un sistema de caracterizacion dieléctrica abocado al sector de las microondas.

El elemento principal en el que queda orientado todo el documento es en la implementacion de
un dispositivo basado en guias de onda coplanares capaces de transmitir sefiales entre sus dos
puertos de entrada y salida. Dicha sefial estara emitida por un analizador de redes que nos
permitira capturar y medir los parametros de Scattering en los planos de referenciade la muestra
dieléctrica colocada sobre la guia.

El trabajo culminacon la fabricacion fisica del prototipo coplanar y las conclusiones y medidas
de mejora a adoptar para una futura evolucion del dispositivo hacia un producto de interés
comercial.

Resum

Aquest escrit recull el treball dut a terme per al projecte final del Grau en Enginyeria de
Tecnologies i Serveis de Telecomunicacié, dins de la branca de sistemes de telecomunicacions.
El proposit del treball és el desenvolupament teoric i practic per a la implementacio d'un sistema
de caracteritzaci6 dieléctrica abocat al sector de les microones.

L'element principal en el qual queda orientat tot el document és la implementacié d'un dispositiu
basat en guies d'ona coplanars que poden transmetre senyals entre els seus dos portsd'entrada i
eixida. Aquestsenyal seraemesa per unanalitzador de xarxes que ens permetra capturar i mesurar
els parametres de Scattering en els planols de referéncia de la mostra dieléctrica col-locada sobre
la guia.

El treball culmina amb la fabricacié fisica del prototip coplanar i les conclusions i mesures de
millora a adoptar per a una futura evolucio del dispositiu cap a un producte d’interés comercial.

Abstract

This document talks about the work realized as final project for “Ingenieria de Tecnologias y
Servicios de Telecomunicacion” degree, in the specialization of telecommunications systems. The
purpose of this work is the theoretical and practical development for the implementation of a
dielectric characterisation system focused on the microwave sector.

The main element in which the document is oriented in the implementation of a device based on
coplanar waveguides capable of transmitting signals between both input and output ports. The
signal will be emitted by a VNA (Vector Network Analyzer) that will allow us to capture and
measure the Scattering parameters in the reference planes of the dielectric sample placed on the
waveguide.

The work finishes with the physical manufacture of the coplanar prototype and the conclusions
and improvement to be applied for a future evolution of the device towards a product of
commercial interest.
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Introduccion

Este proyecto de fin de grado es fruto de la colaboracion entre la empresa de investigacion y
desarrollo MicrobiotechS.Ly los alumnos decuarto cursodel Gradoen Ingenieriade Tecnologias
y Servicios de Telecomunicacion Alvaro Mir6 Merino y Samuel Soriano Gémez durante su
estancia en practicas.

El trabajo propuesto ha consistido en la investigaciony el desarrollo de un dispositivo
multifuncional compuesto a partir de una guia coplanar que funcione en el rango del espectro
electromagnético de las microondas. Dicho trabajo esta desarrollado bajo una serie de directrices
que tienen como objetivo llevar el producto final a la realidad para servir de herramienta o formar
parte de futuros proyectos de Microbiotech S.L.

El dispositivo coplanar ha sido concebido para desplegar dos tipos de aplicaciones. Un sistema
de caracterizacion dieléctrica desarrollado por Samuel Soriano Gomez y un sistema de adaptacion
de impedancias desarrollado por Alvaro Mir6 Merino. Esta memoria recoge la totalidad de
conocimientos desplegados tanto de forma conjunta como individualmente.

Este producto se ha desenvuelto bajo un panorama industrial actual donde la demanda energética
es muy elevada. Investigar, desarrollar y hacer uso de tecnologias capaces de aprovechar al
méaximo dichaenergia, sin generar residuos, es esencial. Las aplicacionesde las microondas en el
ambito industrial son numerosas, ademas de proporcionar eficiencias elevadas y cero emisiones.
Actualmente hay empresas dedicadas a investigar y desarrollar soluciones industriales mediante
aplicaciones de calentamiento o sistemas de control de calidad, haciendo uso de las microondas.
Estas, son aplicadas directamente sobre el producto o, indirectamente, sobre materiales ceramicos
capaces de absorber la energia de dicha onda y disipar calor. El uso de estos métodos hace
necesario implementar sistemas simples, intuitivos, rapidos y no destructivos de caracterizacion
de los productos tratados con microondas. Esta caracterizacion consiste en medir las propiedades
dieléctricas de un determinado material para verificar su comportamiento al ser tratado con
microondas. Dichas propiedades dieléctricas nos van a aportar dos tipos de informacion, la
capacidad del material para almacenar energia del campo eléctrico, y la capacidad del material
para absorber o disipar energia, es decir, para convertir la energia del campo eléctrico en energia
térmica. Medir con precision y rapidez estas propiedades nos puede aportar ahorro, calidad y
fluidez a la hora de desarrollar futuros proyectos.

Este proyecto de fin de grado se ha concebido partiendo de los conocimientos, adquiridos durante
el grado y la estancia de practicas en empresas, en analisis de redesy teoria electromagnética. A
partir de ellos se ha desarrollado un dispositivo coplanar capaz de medir los pardmetros
electromagnéticos de materiales dieléctricos, mediante los datos recogidos por un analizador de
redes.
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Figura. 1 Representacion completa del proyecto

La memoria queda dividida en cinco capitulos. Parte de un primer capitulo que aborda el marco
tedrico incluyendo el estado del arte y las bases tedricas bajo las que se desarrolla el proyecto. A
continuacion, en el segundo capitulo se lleva a cabo la descripcidn de los componentes necesarios
para completar el sistema. Incluye las herramientas computacionales a partir de las cuales se ha
desarrollado el dispositivo coplanar. Ademas, incorpora los procesos de simulacion por los que
obtenemos el comportamiento de la linea en medidas de permitividades dieléctricas. EIl tercer
capitulo recoge el pliego de condiciones donde se desarrolla los planos finales del prototipo para
el posterior mecanizado y el presupuestoestimado de los componentes. Seguidamente enel cuarto
capitulo se recogelos resultados de las medidas obtenidas a partir del dispositivoreal. Finalmente,
el quinto capitulo contiene las conclusiones del proyectoy las lineas futuras en las que se podria
enfocar el prototipo y mejoras a aplicar con el objetivo final de convertirse en un producto de
mercado.
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Capitulo 1. Marco tedrico

En este primer capitulose vaatratar los diferentes sistemas de medida de propiedadesdieléctricas
que hay en el mercado actual, fijando sus principales caracteristicas. Mostraremos los aspectos
mas tedricos de nuestro sistema basado en guias coplanares, indagando en la teoria
electromagnética de dieléctricos y el comportamiento de la guia de onda coplanar frentea las
perturbacioneselectromagnéticas. Ademas, introduciremos una seriade argumentos tedricos muy
utilizados en la caracterizacion de dispositivosen la industria de las microondas, como son los
pardmetros de dispersién o pardmetros S y como éstos seran tratados para obtener nuestros
resultados finales.

1.1 Estado del arte

Dada la necesidad de medir propiedades dieléctricas, vamos a deparar en las diferentes técnicas
desarrolladas para cubrir dichanecesidad. El uso de una técnica u otra depende principalmente
del margen de frecuencia para la caracterizacion, la precision de medida requerida, las
propiedades del material, la forma del material, restricciones en el tamafio de la muestra, etc.

Los métodos basados en cavidades resonantes se suelen utilizar para caracterizar materiales con
pocas pérdidas. La constante dieléctrica en las muestras se obtiene midiendo el cambio en la
frecuencia de resonanciaal introducir el material en la cavidad. El inconveniente de este método
es que solo trabaja a unafrecuencia, es decir, la frecuencia de resonancia de la cavidad [1]. Para
medir muestras a distintas frecuencias necesitamos diferentes tamafios de la cavidad, obligando a
realizar cavidades de gran tamafio para frecuencias bajas.

Sample
Ins-coupled end plates

Figura. 2 Métodos en cavidades resonantes

Por otro lado, las técnicas en espacio libre miden el efecto producido por un material sobre una
onda que se propaga en el espacio libre desde una antena a otra, lo que obliga a controlar las
pérdidas sufridas por la sefial durante el trayecto. Este método suele utilizarse a frecuencias
superiores a los 3GHz, ademas de necesitar muestras los suficientemente grandes como para
cubrir el haz de la sefial entre las antenas [1]. Esta técnica tiene un precision limitada debido a
efectos dedifraccion en los bordesy dispersiones no deseadas [2].

I Sample
Sample =
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Figura. 3 Método en espacio libre

Los métodos mediante lineas de transmision utilizan el material que se desea medir como parte
de una linea de transmision cerrada y estudia el comportamiento de los campos que se propagan

5
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por la linea. Las lineas a utilizar pueden ser guias de onda rectangular, coaxial o planar, por lo
que las ventajas e inconvenientes varian en funcién de la guia utilizada. Estas técnicas pueden
cubrir un gran ancho de banda, pero se debe tener en cuenta la posibilidad de excitar modos de
orden superior. Lageometria de la muestra depende del tipo de linea utilizada, siendo dificiles de
mecanizar en el caso de lineas coaxiales. Ademas, presentan resolucién limitada para materiales
de muy bajas pérdidas [1].

Waveguide

Sample
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Figura. 4 Métodos en lineas de transmision

Existen técnicas mediante lineas de transmisién cortadas. Es el caso de las sondas coaxiales
acabadas en abierto. Este métodoes efectivoen materiales liquidos o en polvo, funcionaen banda
ancha y es simple y practico. El principal inconveniente es que la muestra debe ser lo
suficientemente gruesa para que parezca infinita [2].

— Solids ?
F-"'

Semisolids (powder)
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| n 1 -
S |5'||'
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Figura. 5 Método basado en sondas coaxiales en abierto

1.2 Bases tedricas

121 Teoria electromagnética

Losprincipios tedricos, matematicosy fisicos a nivel macroscépico de los fenémenosmagnéticos
y eléctricos estan descritos por las ecuaciones de Maxwell. Su trabajo, junto con los estudios
tedricos y empiricos desarrollados por Gauss, Ampere, Faraday y Hertz entre otros, sentaron las
bases del Electromagnetismo.
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1.2.1.1 Ecuacionesde Maxwelly caracterizacion dieléctrica de un medio dieléctrico

Mediante la teoria electromagnética aplicadaa medios materiales es posible encontrar o definir
variables, procedentes de las ecuaciones de Maxwell, que nos ayuden a relacionar los campos
electromagnéticos con el comportamiento fisico de los materiales por los que se propagan dichos
campos. Este apartado desarrolla los puntos principales de la teoria electromagnética a través de
las ecuaciones de Maxwell en medios materiales, particularmente en medios dieléctricos.

Desde un punto de vista de vista electromagnético la materia estd constituida de cargas y
corrientes. Como tal, los campos electromagnéticos afectaran al medio desplazando las cargas y
modificando las corrientes. A su vez, la nuevadisposicion de cargas y corrientes modificara los
campos. Esto hace necesario obtener unas ecuaciones de Maxwell que incluyan de formasencilla
estas cargasy corrientes. Comoresultado, disponemos de las ecuaciones de Maxwell para medios
materiales [3]. Partiendo en forma diferencial:

Ley de Ampére-Maxwell:

_ . aD
VXH=] +— 1.1
J 3 (1.1)
Ley de Faraday:
L, 0B
VXE=—— (1.2)
at
Leyes de Gauss:
V-B=0 (1.3)

donde

E esel campo eléctrico, en voltios por metro (V /m).

Hesel campo magnético, en amperios por metro (4/m).

D esla densidad de flujo eléctrico, en culombios por metro cuadrado (C/m?).
B es la densidad de flujo magnético, en webers por metro cuadrado (Wb/m?).
J es la densidad de corriente eléctrica, en amperios por metro cuadrado (4/m?2).
p es ladensidad de carga eléctrica, en culombios por metro ctbico (C/m3).

A estas ecuaciones se les debe afiadir las ecuaciones denominadas relaciones constitutivas de la
materia. Estas determinan las propiedades electromagnéticas de un determinado medio, es decir,
la respuesta del material [3]. En materiales dieléctricos, el efecto al aplicar un campo eléctrico se
limita a un pequefio desplazamiento de las cargas respecto sus posiciones originales. Esto se debe
a queson incapaces decrear corrientes de conduccion yaque sus electrones no puedentrasladarse
libremente, es decir, son materiales aislantes [3]. Dicho efecto de desplazamiento de cargas
también llamado polarizacion o momentodipolar eléctrico, aumenta la densidadde flujo eléctrico
0 vector de desplazamiento eléctrico D. Este vector de polarizacién adicional es llamado

polarizacion eléctrica P [4].
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Figura. 6 Ejemplo de polarizacion eléctrica [3]

La expresidn del vector de desplazamiento eléctrico quedatal que,
D=¢,E+P (1.5)

donde ¢, es la permitividad del vacio cuyo valor es 8.854 x 10712 f/m, E es el vector de campo
eléctrico y P es el vector de polarizacion eléctrica.

En un medio lineal, la polarizacion eléctrica esta relacionada linealmente con el campo eléctrico
aplicado como,

P= so)(eﬁ (1.6)
siendo y, la susceptibilidad eléctrica que puede tomar valores complejos. Entonces,
B=£05+I3=£O(1 +)(e)E=€E .7)

donde
e=¢ —je"=¢g,(1+xe) (1.8)

es la permitividad compleja del medio [4]. Como se puede apreciar de la ecuacion (1.8), la
caracterizacion del medio viene determinada por la susceptibilidad eléctrica y,, es decir, el valor
de este depende Unicamente del medio. Entonces la susceptibilidad eléctrica puede redefinirse
como

e =1+xe) (1.9)

siendo &, la permitividad relativa del medio o también llamada constante dieléctrica, por la cual
pueden ser caracterizados los medios dieléctricos [3].

Combinando las ecuaciones (1.8) y (1.9) obtenemos la relacion entre la permitividad del medio y
la permitividad relativa,
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e=¢ — je" = ¢g,¢,

Si despejamos la permitividad relativa de la ecuacion (1.10), podemos expresarlacomo un valor
complejo formado por su parte real e imaginaria.

g =—="J" =g e (1.11)

donde &', es la parte real de la permitividad relativa llamada constante dieléctricay &",. es la parte
imaginaria de la permitividad relativa llamada factor de pérdidas.

La constante dieléctrica €', esta asociada con la capacidad de un material para almacenar energia
del campo eléctrico que se propaga por dicho material, y el factor de pérdidas ", esta asociado
con la capacidad del material para absorber o disipar energia, es decir, para convertir la energia
eléctrica en energia calorifica. Este factor de pérdidas, por ejemplo, es un indice de la tendencia
de un material a calentarse en un horno microondas. La constante dieléctrica también es
importante debido a su influencia en la distribucién de los campos eléctricos. Por ejemplo, la
capacidad eléctrica de un condensador puede ser multiplicada por el valor de la constante
dieléctrica de un material dieléctrico si el condensador es rellenado con dicho material [5].

Por otra parte, de la ecuacion de Ampere-Maxwell (1.1), haciendo uso del término densidad de
corriente de desplazamiento en forma de derivada temporal y aplicando la ecuacion (1.7),
podemos obtener la densidad de corriente de desplazamiento en funcion de la permitividad del
medio y el vector de campo eléctrico:

D  OF
Ih=— = g— 1.12
D=5 T ot (1.12)

Si escribimos la ecuacion anterior en forma fasorial, dotandola de dependencia arbitraria con el
tiempo, y aplicamos la ecuacion (1.11), obtenemos

7p = jweE = jweye,E = (jwe', + we",)eoE (1.13)

siendo w = 2mtf. De la ecuacion anterior, vemos como el producto de la frecuenciaangular con
el factor de pérdidas formanlaparte real de la corriente de desplazamiento llamada conductividad
dieléctrica. Esta conductividad dieléctrica suma todos los efectos disipativos del material [6]. De
aqui podemos justificar la asociacion de £",. con las pérdidas.

jwe'E J

(=

we”E

Figura. 7 Componentes real e imaginaria del vector densidad de corriente de desplazamiento [6]
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Si representamos el nimero complejodado por laecuacion (1.13), podemos determinar la relacion
trigonométricaentre el vector densidad de corriente de desplazamiento y la constante dieléctrica
y el factor de pérdidas (Figura. 7). Esta relacion es llamada tangente de pérdidas dieléctrica o
tangente de delta, y es comunmente utilizada para describir pardmetros dieléctricos. Viene dada
por:

n
r

tand, = — (1.14)

M

M
<

La ecuacién (1.14) relaciona Unicamente los parametros dieléctricos, por lo que podemos
aplicarlo en la ecuacién (1.11) que queda de la siguiente manera:

& =¢&r— je',=¢€,(1—jtans,) (1.15)

Laecuacion(1.15) muestra los principales indices de caracterizacionde los materiales dieléctricos
en electronicade microondas [6], sentando las bases y los objetivos por lo que se rige nuestro
proyecto.

1.2.2 Guiade onda coplanar

Esta seccion estéa dedicada al desarrollo tedrico de la linea de transmisién coplanar convencional
0 comunmente llamada por sus siglas en inglés CPW (Coplanar Waveguide). Este desarrollo
tedrico incluye el estudio de sus principales caracteristicas y comportamientos electromagnéticos
desde su configuracion convencional, hasta configuraciones mas practicasy reales. Ademas, de
detallar cada una de las partes principales que conforma la guia de onda y como éstas influyen en
la propagacion de la onda electromagnética.

1.2.2.1 Guiadeondacoplanar convencional

La guia de onda Coplanar convencional estd formada fundamentalmente por dos elementos
conductores y uno dieléctrico. Tenemos la tira conductora y los planos de masa, ambos sobre el
material dieléctrico, formando asi una guia plana. Ambos separados por dos ranuras 0 gaps,
aportandole su forma caracteristica (Figura. 8).

Figura. 8 Esquematico de la guia coplanar convencional [7]

10



ST _ TELECOM ESCUELA
Gsa, UNIVERSITAT TECNICA VLC SUPERIOR
7] POLITECNICA DE INGENIERIA DE,

DE VALENCIA TELECOMUNICACION

Las dimensionesde la tira central (w), los gaps (g), el grosor () y la permitividad del sustrato
dieléctrico determinan la constante dieléctrica efectiva, la impedancia caracteristica y la
atenuacion de la linea. Esta estructura bésica se conoce como CPW convencional [7].

Debido a que, en principio, es una linea de tres conductores, puede transportar dos modos
fundamentales confrecuenciade corte cero: elllamado "modopar", que tiene el mismo potencial
en los planos de tierra, y el llamado "modo impar"”, que tiene potenciales de tierra de diferentes
signos, pero de igual magnitud [8]. Ambos modos fundamentales son llamados cuasi-TEM y
tienen diferentes constantes dieléctricas efectivas y diferentes propiedades de dispersion debido
a las diferentes estructuras de campo eléctrico y magnético.

—emae~___ magnetic field
-~ N electric field
,

""" Ao )
N i S
A SR
S
electric field ©o magnetic field

S~ i ; ~—. —
e ®®
Figura. 9 Distribucién del campo electromagnético del modo par a) y del modo impar b) [8]

Como bien podemos ver en la Figura. 9, el modo par es simétrico con respecto al plano de
simetria, su dispersion es muy baja, y normalmente se utiliza en el disefio de circuitos. Sus lineas
de campo eléctrico comienzan (o terminan) en el conductor central y terminan (o comienzan) en
los dos planos de tierra. Las lineas de campo magnético encierran el conductor central. Si la
corriente se transporta en el conductor central, las densidades de corriente en los planos de tierra
tienen direccion opuesta. Las lineas de campo eléctrico del modo impar comienzan en un plano
detierray terminan enelotro planode tierra, lo que significaque los potenciales delos dos planos
de tierra tienen signos opuestos o dicho de otro modo, tienen diferente potencial [8].

Las caracteristicas del modo fundamental par conllevan que sus pérdidas sean mayores que las
del modo fundamental impar. Esto se debe a que el campo electromagnético del modo par esta
tan concentrado en los espacios entre los conductores que la corriente dentro la tira central y los
planos de tierra esta muy concentrada en los bordes de los conductores, lo que provoca mayores
pérdidas. Entonces para disefios de bajas pérdidas, se necesitan gaps anchos, pero esto da lugar a
una mayor dispersion del campo electromagnético [8].

Los modos fundamentales de la guia CPW son definidos como cuasi-TEM debido a que su
estructura no forma un medio totalmente homogéneo. Como bien sabemos la guia coplanar esta
formada por diferentes medios o interfaces. Sirealizamos un corte de manera transversal a la guia,
podemos distinguir varios medios.
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Figura. 10 Seccidn trasversal de la guia coplanar con sus diferentes interfaces. [9]

Viendo la Figura. 10 podemos distinguir el sustrato dieléctrico inferior sobre el que descansan los
conductores, el medio dieléctrico de los gaps y el sustrato superior situado sobre los conductores,
el cual puede estar formado tanto poraire como por otros componentes dieléctricos 0 magneéticos.

Aplicando un sustrato dieléctrico sobre la linea coplanar (Figura. 11), podemos definir
teoricamente la impedancia caracteristica mediante la expresion (1.16).

(¥
$ AN

\

€0
Figura. 11 Linea coplanar con dos sustratos dieléctricos [7]
o = 30T K(ko)
0=—F—=—7—7=
gerrK(ko) (1.16)

siendo K(k) laintegral eliptica de primeraespecie, que dependen de la geometriade la linea, y
g5 la permitividad efectiva del conjunto de la guia [7], [10].

Debido a los diferentes medios, solo un modo con una velocidad de fase comdn en todos los
medios puede propagarse a lo largo de la linea, de modo que se crea un modo hibrido que no solo
tiene componentes de campo transversal, sino también componentes longitudinales de campo
eléctrico y magnético. En el caso del modo fundamental, estas componentes de campo son
pequefias en comparacion con los componentes transversales, especialmente a bajas frecuencias.
Pero con el aumentode la frecuencia, la influencia de estas componentes longitudinal se hace

12



_TELECOM ESCUELA
UNIVERSITAT TECNICA VLC SUPERIOR

POLITECNICA DE INGENIERVA DE,
DE VALENCIA TELECOMUNICACION

mayor. Esto significa que la propagacion de la ondaa lo largo de la linea yano puede describirse
utilizando parametros caracteristicos independientes de la frecuencia [8].

Esta dependenciade la frecuencia se llama dispersionde los parametros de linea, dependeen gran
medida de la distribucion del campo y los parametros geométricos de la linea coplanar, y afecta
directamente a la permitividad efectiva de la guia coplanar.

Cuando una onda electromagnética se propaga en una CPW, los campos eléctricos sobre los
conductores experimentan la permitividad del componente superior, por ejemplo, aire, mientras
que aquellos debajo de los conductores experimentan la permitividad del sustrato. La
permitividad efectiva adquiere asi un valor entre el del aire y el sustrato. Cuando la frecuencia de
la onda de propagacion aumenta, la permitividad efectiva se acercaa la del sustrato, a medida que
la densidad de las lineas de campo eléctrico debajo de los conductores aumenta [11]. Esta
diferencia en la permitividad efectiva a diferentes frecuencias debido a la dispersion de los
parametros de linea se puede describir con una constante de fase dependiente de la frecuencia:

2
B= il VEers (1.17)

Co

siendo f la frecuencia de trabajo, ¢, la velocidad de la luz en el vacio y .5 la permitividad
efectivade todo el conjunto de la guia.

La constante dieléctrica efectiva del modo par, especialmente para anchos de gap pequefios,
depende menos de la frecuencia que la del modo impar. Esto se debe al hecho de que los campos
del modo impar estan mucho mas dispersos en el espacio que rodea a los conductores que los del
modo par. Ademas, la constante dieléctricaefectivadel modo par, es de mayor interés para los
disefiadoresde circuitos, ya que se venmenos afectadospor elanchode los planos de tierradebido
a que, como se ha indicado al principio del apartado, el campo electromagnético se concentra
principalmente dentro de los gaps entre los planos de tierra y la franja central [8].

Como conclusion de este apartado, hemos establecido las principales caracteristicas de la guia de
onda coplanar bajo condiciones de sustrato dieléctricoy planos de masa infinitos. Esto nos ha
permitido identificar los parametros de interés de la linea de transmision, ademas de
proporcionarnos una muy buenaaproximacion del comportamiento electromagnético del modo
de propagacion fundamental de la guia. Esta informacion nos permite continuar el estudio
estableciendo limitesy condiciones reales a la estructura.

1.2.2.2 Modos de orden superiory configuraciones de la guia coplanar

El hecho de modificar las condiciones de la guia o trabajar con frecuencias altas puede dar lugar
a que sobre la linea coplanar se propaguen modos de orden superior (indeseados) a parte de sus
dos modos fundamentales. Esta seccién va a tratar el comportamiento de la linea cuando
modificamos la configuracién de su estructura, y como esto puede influir en la propagacion tanto
del modo fundamental como de los modos de orden superior. La estructurase va a ir adecuando
a un formato méaspréacticoy realistacon el que trabajar, hasta quedar delimitada por conductores
tanto en la parte inferior como en los laterales del sustrato, conforme a las necesidades de disefio.

Los modos de orden superior surgen cuando, para una serie de condiciones determinadas de la
linea de transmisidn, se superacierta de frecuencia de corte. Estos modos pueden surgir debido
al aumentode la frecuenciade trabajo, o incluso surgir a frecuencias bajas cuando la permitividad
del dieléctrico inferior o superior de la guia es de un valor elevado. La aparicion de estos modos
contribuyen a la variacion, normalmente al aumento, de la constante de fase 8 y la constante de
atenuacion a de la onda del modo fundamental [12]. Como consecuencia, debido a la expresion
(1.18), la permitividad efectivaaumenta también. Esto puede traducirse en errores de medidas a
la hora de usar la guia coplanar en fines préacticos.
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La onda de superficie o de orden superior es diferente cuando el ancho de los planos de masaes
finito o infinito. En condiciones reales, los planos de masa son finitos por lo que el modo de orden
superior mas bajo que puede soportar la lineaes el TE;, [12].

Siincluimos un plano metalicoen la parte inferior de la guia (Figura. 12) podemos observar como
el campo eléctrico del modo fundamental se dispersa a través del dieléctrico inferior. Esta
dispersion es llamada “placas paralelas” y es un modo parasito que solo afectaa la permitividad
efectivadel modo fundamental a frecuencias muy elevadas [13]. Por otro lado, para garantizar
que la linea solo admite el modo fundamental, este modo paréasito puede ser suprimido, como
veremos mas adelante. Ademas, este plano metélico proporciona una disminucion considerable
de la atenuacion debido a la radiacion [13].

Figura. 12 Campoeléctrico del modo fundamental de la guia coplanar con conductor inferior [7]

Podemos definir tedricamente el valor de la impedancia caracteristica para estas condiciones de
la linea mediante la expresién (1.18).

607 [K(k) K(k3)1 "
Jeerr LK(K) - K(K'3)

Zo = (1.18)

siendo K(k) laintegral eliptica de primera especie, que dependen directamente de la geometria
de lalinea, y .7 la permitividad efectiva del conjunto de la guia [7] [10].

Seguidamente vamos a incluir paredes laterales conductoras a la estructura anterior (Figura. 13).
Esta configuracion une los planos de tierra superiores con el plano de tierra inferior, lo que
provoca que los campos eléctricos del modo parasito llamado “placas paralelas”, mencionado
anteriormente, quede cortocircuitado o, dicho de otro modo, se suprima su propagacion. Este
modo paréasito no afecta a la permitividad efectiva de la guia a nuestras frecuencias de trabajo,
pero garantizamos que la linea solo admite el modo fundamental.
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Figura. 13 Esquemade la guia coplanar con paredes laterales conductoras [7]

Laseparacionentrelas paredesconductorasy los gaps, quese muestracon laletra S’ (Figura.13),
juega un papel muy importante ya que, dependiendo de la distancia de separacion, las paredes
interactdan con los campos guiados por la estructura y modifican sus caracteristicas de
propagacion. Una separacion adecuada entre los gaps y las paredes laterales asegura que las
paredes laterales tengan un efecto minimo en la propagacién del modo fundamental [7].

La expresion aproximada de la impedancia caracteristica que nos aporta esta configuracién de la
guia coplanarviene dada por la expresion (1.19).

_30m K(K)
O T K(K) (1.19)

siendo K(k) laintegral eliptica, que dependen de la geometria de la linea, y &.¢ ¢ la permitividad
efectivadel conjunto de la guia [7] [10].

Para esta Gltimaestructura, es importanteindicar que la frecuencia de corte de los modos de orden
superior depende de la distancia entre las paredes laterales. Por lo que la anchura de la guia
coplanar sera determinante para atrasar lo maximo posible la frecuencia de corte del primer modo
de orden superior, que como se indica en [12] esel modo TE,.

123 Parametros S

Historicamente la teoria de circuitos de microondas surge por la necesidad de dar un tratamiento
sencillo a los sistemas en guias de ondas y cavidades resonantes, que inicialmente sélo son
tratables a través de su descripcion electromagnética. La solucién en guias como combinacion de
modos que se propagan en sentido positivo y negativo sugiere una descripcion denominada
pardmetros de dispersion o pardmetros S (de Scattering en inglés). La importancia de estos
parametros S es grande ya que su medida puede hacerse de maneramas directa y sencilla que la
de impedancias 0 admitancias. Por medio de estos parametros, se formala matriz de dispersion.
Esta proporciona una descripcion completa de la red para cada uno de sus N puertos [4].
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La matriz de dispersién esta formada por el juego de parametros S, [a,,] y [b,] que son los
vectores n X 1 de las ondas de tension incidentes y reflejadas a cada puerto [14].

Si consideramos un dispositivo de 2 puertos, podemos escribir en notacion matricial:

S11 Si2\[M

Zﬂ - <521 522>[a2] (1.20)

Este sistema de ecuaciones describe a las ondas reflejadas (salientes) de ambospuertos en funcion
de las ondas incidentes multiplicadas por los coeficientes definidos como los parametros S del
dispositivo [14]. El dispositivo de dos puertos puede ser modelizado por un diagrama de flujo
como el siguiente:

a = b, —»

Si S2

<, ay 4+

Figura. 14 Diagrama de flujo de sefial para un dispositivo de dos puertos [14]

Del diagrama podemos observar la existencia de parametros de reflexion Sy, que cuantifican la
sefial reflejada en funcion de la incidente y parametros de transmision Sy ;(j # k) que cuantifican
la sefial que se transmite entre los puertos. Todos son cantidades complejas formadas por su parte
real e imaginaria [14].

Nuestro proposito es hacer uso de los parametros S para calcular la permitividad compleja (1.10)
de una linea de transmision de dos puertos con pérdidasen funcion de la matriz de dispersion
medida entre los planos de referencia. El esquema de sefial equivalente de una guia de onda
coplanar con unamuestra dieléctrica de longitud L es:

! 2
a, —» §=a1’+ ' 1—a2’=§ -« a,
~§ 0 4 Y-
Zo Yo z?V' Z, Yo
~{ Jago) Jaas) o
<+ b ' <D by ' b,—»

Figura. 15 Esquema de sefial equivalente de una guia de onda coplanar con muestra

El esquema conforma unared simétrica con pérdidas en la linea entre los planos 1 y 2, es decir,
que tenemos diferentes impedancias caracteristicas y diferentes constantes de propagacion.

La matriz de dispersion de la linea con pérdidas con respecto a Z es:

51=1,5. ¢y (.21)
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Vamos a calcular la matriz de dispersion medida conrespectoa Z, en los planos de referencia 1
y 2. Se van a mostrar los principales calculos sin indagar en demostraciones y desarrollos
numeéricos extensos.

Sabiendo,
Vi=(a;+ bi)VZoi (1.22)
[ = a; + bi
i 7o (1.23)

igualamos tensiones y corrientes totales en losplanos1y 2:

(a1 +b)\Z, = (aj + b)VZ (1.24)
_ b ! _ bl

al\/Z—ol = alﬁ : (1.25)

(ay +b)\Z, = (ay+ byWZ (1.26)

az—bz_alz_bé

\/Z—o N (1.27)

Seguidamente sumamos y restamos las ecuaciones (1.24) (1.25) y (1.26) (1.27), reordenando y
aplicando las condiciones

Z__Z

=7 (1.28)
2 1+Z L 29
1+p Z (1.29)
20 Z-1
1—+,0_T (1.30)

obtenemos dos sistemas de ecuaciones, para cada puerto, en los cuales las ondas de tension
entrantes y salientes de la linea sin pérdidas van en funcién de las ondas de tensidn entrantes y
salientes de los planos 1y 2. Escribiéndolas en notacién matricial:
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2 2p
[%]_Q 1+p 1+4p a{]
1= 220 2 |lb (1.31)
1+p 1+p
2 2p
[az]_@ 1+p 1+4p a’z]
bl =2 | 2o 2 |lb; (1.32)

1+p 1+p

Como queremos que las ondas de tension entre los planos 1 y 2 vayan en funcion de las ondas de
tension de la linea adaptada, llamamos [A] a la matriz central de las ecuaciones (1.31) y (1.32) y
realizamos su inversa:

1 —p
w2 Y2 |THp T =‘/E_[a1_11 a;;] 1.33
[al| —p 1 [TTallag a3 (1.33)
1+p 1+p
Si despejamos
] - et aid] o 130
lal a a1_11 by

a’z] JZ ary al‘zl][az] (1.35)

-1
|A| a12 a1

y reordenamos las ondas de tensidn entre los planos 1 y 2 teniendo en cuenta que,

5l=1[) .39

podemos obtenerdos matrices [B] y [C] en funcién de los parametros de dispersion de la linea
con pérdidas con respectoa Z, si forzamos que cumplan con la condicion dada por (1.21).

Ordenando (1.34) y (1.35) conforme las condiciones de (1.36) obtenemos las ecuaciones

!

Si2
|A| (az o+ ah) = |A| (an a; +ag b)) + 75 TAl (an a; + agy;by) (1.37)

!

Sii
| (an a;+ a; b))+

1
Tal (agyaz+ aiby) = A

|A | (all a; + a12 bz) (1-38)
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las cuales, ordenandolas conforme a las ondas de tensidn de la linea adaptada y a los parametros

S’, podemos formar el siguiente sistema matricial:

bl] _ a,
8], | = 1e1 ]3] (1.39)
siendo [B] y [C], las siguientes matrices 2x2
(a7l —S! a7} —Sl a7
[B] — 11 , 11_ 12 _ 12 ’12_ 1.40
=512 a121 a111 - 511a121_ ( )
S/ a7t — a7} Slat
[C] — 11 %1 B 12 , 1_2 11 _ 1.41
Si2 a111 511‘1111 - a121. ( )
Si despajamos adecuadamente del sistema (1.39),
b a
2| = 1811113 (1.42)

vemos como el producto de la matriz inversa [B]~1 por la matriz [C] esta relacionada con la
matriz de dispersionde lalinea con pérdidas en funcién de laimpedanciacaracteristica de la linea
adaptada, de la siguiente manera:

[S] = [B]~*[C] (1.43)

Si forzamosambas matrices [B]y [C] a que cumplan (1.21), estas quedan de la siguiente forma:

a;t —ajte V'L
(8] = [ Sl (L44)
—a;p € aip
_a—l a—le—ylL
cl = 12 11
[C] [aﬂle‘y’L a} (1.45)
Operando la expresion (1.43), [S] esigual a:
1
[S]=— - T *
(a111)2 - (alzl)ze—z)/ L (146)

—(a;,)?e VL + (ajf)?e V't

o Z1 -1 -1,-1_-2yIL
aj; a;; +ag;a; e

11 -1.-1,-2pIL
N aj;a;, +aja;e

—-1\2 ,—vy’L —-1\2,—vy’L
—(ap)?e ™Vl + (ag; )%™
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La matriz resultante es simétrica, por lo que obtenemos dos parametros Unicos de transmisién y
reflexion:

-1 -1, —
apj;ap (e " —1)

(al—ll)z _ (al—zl)ze—Z]/’L

S11 (1.47)

P (o (a;)?]e '™
12

~(ag)? - (ag)ze 't (1.48)

Si sustituimos los valores de aj' y ar,, por sus valores iniciales dados en (1.33), en las
ecuaciones (1.47)y (1.48),y las arreglamos, obtenemos:

p—pe 't
Su = 1= p2e—2r'L (1.49)
(1—p2e V't
12 = m (150)
De estas ecuaciones teniendo en cuenta que
_Z-1 1.51
P=7+1 (1.51)
se puede demostrar quesi Z = Z,, S11 Y S12 cumplen con la matriz (1.21).
Por ultimo, si hacemos la siguiente sustitucion en las ecuaciones (1.49) y (1.50),
x=e VL (1.52)

tenemos disponible un sistema de ecuaciones no lineales formado por las siguientes expresiones:

p—px

Sll = 1 _pzxz (153)
x — xp?

S12 =7 7,7 P, (1.54)

Estas ecuaciones relacionan los parametros de reflexion y transmision obtenidos entre los planos
1y 2 dela Figura. 15, con los diferentes medios y caracteristicas de la linea de transmision. La
resolucion de este sistema de ecuaciones serd mostradaen el siguiente apartado, y se realizara
mediante un método iterativo, el cual serd explicado de manera extensay detallada.
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124 Obtenciéntedricade la permitividad relativay la tangente de pérdidas

Esta seccion presenta el procedimiento para la obtencion de la permitividad relativa y tangente de
pérdidas de la muestra bajo estudio. El procedimiento se vaa llevar a cabo mediante la aplicacion
del algoritmo Nicolson-Ross-Weir, el cual es un método de transmision/reflexion, es decir, hace
uso de los parametros de dispersion de transmision y reflexion obtenidos directamente de la linea
de transmision utilizada. Se presentaran las ecuaciones aplicadas, ademas de tratar las principales
limitaciones que conlleva utilizar este método y que posibles soluciones pueden aplicarse para
reducir o eliminar dichas limitaciones.

1.2.4.1 Algoritmo Nicolson - Ross - Weir

Este algoritmo comUnmente llamado NRW, aporta un calculo directo de la permitividad relativa
de materiales dieléctricos a partir de los parametros de dispersion de la linea de transmision,
calculados en los planos de referencia de las muestras bajo estudio.

El procedimiento basico se realiza mediante el uso de un analizador de redes (VNA, vector
network analyzer), utilizado para medir los parametros de dispersidn de unaseccion de linea de
transmision que contiene la muestra de material dieléctrico (Figura. 16). Este método soporta
lineas de transmision haciendo uso de modos TEM, lo que significa que es importante que las
seccionesde linea que se encuentran a ambos lados de la muestra estén debidamente adaptadas
para evitar la aparicion de modosde orden superior 0, dicho de otra manera, que estos modos
superiores sean significativamente atenuados antes de alcanzar la muestra [15].

Network analyzer

i

)
[=]
S sssssassmas
L %]

Fort 1
1 2

Figura. 16 Esquemade conexion VNA-CPW [16]

Mediante el analizador de redes, haciendo la debida calibracion o correccion de fase a los planos
1y 2delaFigura. 16, se puedenobtener las medidas de los parametros de dispersionen los planos
de la muestra. Especificamente este procedimiento hace uso del coeficiente de reflexion S;; enla
interfaz aire-dieléctrico y el coeficiente de transmision S,, 0 S;, a través del dieléctrico [15]. A
partir de estos parametros y combinando unaserie de ecuaciones podemos calcular la constante
de propagacionde la onda que se propaga por la lineade transmisién, y finalmente determinar la
constante dieléctrica, asi como la tangente de pérdidas del material dieléctrico a estudio.

Es importante indicar algunas de las limitaciones al utilizar este procedimiento. Pueden existir
ambiguedades de fase como resultado de utilizar longitudes de muestra mayores que una longitud
de onda en el dieléctrico [15]. Unasolucién adecuada seria utilizar longitudes de muestra menor
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que la longitud de onda en el propio material. Sin embargo, esto puede provocar cierta
incertidumbre en los resultados, sobre todo a frecuencias altas, debido a las longitudes cortas.
Ademas, para muestras con pérdidas bajas, cuando la longitud de dicho material es un maltiplo
de la mitad de longitud de onda sobre muestra, surgen problemas de precision debido a que el
parametro |S;,| se vuelve muy pequefio, como consecuencia se produce incertidumbre en las
mediciones [6].

El método NRW, combinando una serie de ecuaciones, resuelve el sistema de ecuaciones dado
por las expresiones (1.55) y (1.56).

p — px®

511 = 1 _pzxz (155)
x — xp?

512 = 1 _pzxz (156)

Siendo x el factor de propagacion:

x = e VL = g—(a+jpIL (1.57)
donde
L es la longitud de la muestra en metros,
a es la constante de atenuacion en neppers/m,
B es la constante de fase en rad/m.
La constante de fasees igual a

2
B = 1 (1.58)

donde A4 es la longitud de ondade la linea de transmision. Esta a su vez esta relacionada con la

constantedieléctricaefectivacomose puede veren laecuacion (1.17), que en términos de su parte
real e imaginaria queda de la siguiente manera:

e =(e'—je") (1.59)

El coeficiente de reflexion (p) es la relacion entre la parte de la linea rellena de aire y la parte
rellena del material dieléctrico.

p=K++JK?2-1 (1.60)

El valor de la expresion (1.60) es escogido conformea |pl < 1[17]. Ademas, el valor de K viene
dado por la siguiente expresion:
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_5121—5122+1

K

(1.61)

El factor de propagacion lo encontramos a partir del coeficiente de reflexion y los parametros de
dispersion de reflexiony transmision.

‘= Si1+S12—p 162
1—(S11 +S12)p (1.62)

Finalmente podemos obtener la constante de propagacion y despejando apropiadamente de la
ecuacion (1.57).

y =%* In (%) (1.63)

La ecuacion (1.63) puede ser ambigua debido a que la fase del factor de propagacion (x) no
cambia cuando la longitud de la muestra es superior a la longitud de onda en la propia muestra
[15]. Entraremosen masen detalle sobre ello en el siguiente apartado.

De la ecuacion (1.57) sabemos que la constante de propagacion tiene parte real y parte imaginaria
en lineas de transmisién con pérdidas, por lo que la ecuacién (1.63) es equivalente a:

1

y=7ein(>)=a+)s (1.64)

Podemos relacionar @ y 8 con las propiedades dieléctricas de la linea de transmision, mediante
las ecuaciones (1.58) y (1.59). Obteniendo asi las siguientes expresiones [5]:

a=2—n\/%’(\/1+tan26—1) (1.65)

7o
p=22 & (VTHtan?s +1) (1.66)
1,42 an '

Como puede observarse, en las ecuaciones anteriores aparecen la permitividad efectiva (¢) y la
tangente de delta o tangentede pérdidas (tand), la cual esta relacionadadirectamente conla parte
real e imaginaria de la permitividad de la linea de transmision en materiales dieléctricos no
magnéticos, tal y como se contd en el apartado 1.2.1.1 Ecuaciones de Maxwell y caracterizacion
dieléctrica de un medio dieléctrico mediante la ecuacion (1.14).

Despejando apropiadamente de las ecuaciones (1.65) y (1.66), obtenemos .55 en funcion de a,
By la frecuencia de trabajo:
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c 2
Eeff = (2153,) (B? —a?) (1.67)

y tand.sr en funcionde a, .5y la frecuencia de trabajo:

2
tand ;= (ﬂ)z L o11) -1 (1.68)
off T[fo ZEeff

Como se ha podido comprobar, somos capaces de obtener las propiedades dieléctricas de la linea
de transmision e.¢¢ y tand, s mediante el algoritmo Nicolson-Ross-Weir.

En una linea de transmision homogéneaen la cual la onda solo se propaga por un Gnico medio,
las propiedades dieléctricas obtenidas de las ecuaciones (1.67) y (1.68) pertenecerian inicamente
al material o muestra bajo prueba. En nuestro caso, hacemos uso de una guia de onda coplanar
que como se hablo en el apartado 1.2.2.1 Guia de onda coplanar, estd formada por diferentes
medios dieléctricos.

h

mut ¢ r.mut lu()

h.\'ub Fr,sub lu()

Figura. 17 Seccién transversal guia coplanar con dos sustratos dieléctricos

Si los gaps estan rellenos del mismo sustrato que el dieléctrico inferior y, ademas, el sustrato
superior es lo suficientemente alto, la onda solo se propaga por dos medios dieléctricos diferentes
(Figura. 17). Entonces la permitividad y tangente de pérdidas efectivas obtenidas de las
ecuaciones (1.67)y (1.68) son fruto de la combinacion de ambos dieléctricos.

¢Como obtenemos la permitividad relativa (&,)) del dieléctrico superior o0 muestra a partir de la
permitividad efectiva (e, ) del conjunto de la guia?

Fijando la permitividad relativa del sustrato dieléctrico inferior y la geometria transversal de la
guia coplanar, la ecuacion (1.19) de la impedancia caracteristica de la guia puede escribirse tal
que asi:

30m

v Eeff

70 = * geometria cte (1.69)

por lo que podemos atribuir la variacién de impedancia caracteristica al valor de la permitividad
relativadel dieléctricosuperior (Zo(e,)). Esto nos permite establecerunarelacionentre e,y .,
es decir, para cada valor de &, el correspondiente valor de &.5¢. Sabiendo esto, con ayuda de
herramientas computacionales, es posible establecer unaley o ecuacion matematica querelacione
ambas permitividades. Como veremos en capitulos siguientes, la relacién entre ambas
permitividades tendrd un comportamiento lineal, tal que asi:
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Eeff =MErt+n (1.70)

siendo m la pendiente y n el término independiente de la recta.

Finalmente despejando apropiadamente de la ecuacion (1.70) obtenemos la permitividad relativa
de la muestra en funcion de la permitividad efectiva del conjunto de la guia.

& —n
g =L~ (1.71)
m

Por otra parte, ;Como obtenemos la tangente de pérdidas de la muestra (tand) a partir de la
tangente de pérdidas efectiva (tandy)?

Como veremos en capitulos siguientes, para una guia coplanar con pocas pérdidas, si las pérdidas
del dieléctrico superior son altas, podemos suponer que la tangente de pérdidas efectiva obtenida
a partir de la ecuacién (1.68) es aproximadamente la tangente de pérdidas de la muestra. Es decir,
como las pérdidas del dieléctrico superior (muestra) son tan superiores a las pérdidas del
dieléctrico inferior, la tangente de pérdidas obtenida puede considerarse la de la muestra.

Finalmente, la expresion de la tangente de pérdidas de la muestra es:

2
coa\? 1
tand ~ tandepp = j ((HOT) 2Eeﬁ+ 1) -1 (1.72)

1.2.4.2 Problemas del algoritmo NRW: Ambigiiedad en la fase del factor de
propagacion

Cuando hacemos uso de las ecuaciones del algoritmo Nicolson-Ross-Weir esimportante tener en
cuenta unaspecto clave que a la vez supone el principal problema o inconveniente al utilizar este
método. Este problema reside en el hecho de que el factor de propagacion (x), dado por la
ecuacion (1.62), puede hacer que la constante de propagacion (y), dada por la ecuacion (1.63),
sea ambigua o errénea, lo cual supone que las propiedades dieléctricas obtenidas de la muestra
sean erroneas.

Esto sucede debido a que la ecuacion (1.63) de la constante de propagacién notiene en cuenta la
variacion de la fase del factor de propagacion cuando la longitud de la muestra bajo estudio es
superior a la longitud de onda en la propia muestra. En otras palabras, la ambigliedad sucede
debido a que la fase del factor de propagacion nuncacambia[15].

VVamos a analizar mejor el problema visualizando la forma de la fase del factor de propagacion
(Figura. 18).
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Figura. 18 Fase del factor de propagacion [6]

A partir de la Figura. 18, podemos observar la respuesta de la fase del factor de propagacion. Esta
toma valores entre +m ademas de sufrir cambios bruscos de valor 2t a lo largo del eje de
frecuencias provocando un comportamiento ciclico de periodo p. Esto nos permite concluir que,
para una determinada longitud de muestra, nos encontraremos en un periodo n de la fase, en
funcidn de la frecuencia de trabajo utilizada.

Aplicando lo anterior, la parte compleja de la ecuacion (1.63) pasa a depender del valor 27n,
donde n es un numero entero que corresponde al numero de periodo de la fase del factor de
propagacion [15]. Reescribiendo la ecuacion de la constante de propagacion obtenemos:

Y = %(ln(%) +j(2nm— fase(x))) (1.73)

Dicho esto, si somos capaces de obtener el periodo n en el que nos encontramos para una
frecuencia de trabajo determinada, seremos capaces de resolver dichaambigliedad. Ademas, se
puede apreciar como para n = 0, nos encontramos en un rango de frecuencias cuyas longitudes
de onda en la muestra, es menor que la longitud fisica de dicha muestra, por ello no existe
ambiguedad en la fase y la ecuacion resultante es (1.63).

El método mas comun para hallar el periodo es mediante la obtencion de la pendiente negativa de
una de las rectas descendentes que forman la fase del factor de propagacion en funcién de la
frecuencia (Figura. 19) [15]. Este método supone una pérdida de la automatizacion en el analisis
de los datos ya que para obtener resultados fiables se necesita realizar un procedimiento analitico
sobre la graficadel factor de propagacion.

@ A

T ___Exl'}l) _______
0 N

—T === I ________
f1

Figura. 19 Pendiente de la gréafica fase de la constante de propagacion vs frecuencia
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El hecho de realizar un barrido lo suficientemente largo, permite establecer puntos al principio y
al final del periodo sobre el que se encuentra la frecuencia de trabajo, aumentando la precision al
obtener la pendiente m. Por ello se hace necesario un procedimiento analitico en cuanto al
posicionamiento de los puntos (x4,y1), (x2,v,). Tras saber el valor de la pendiente, es posible
saber longitud de un periodo (p) y tras ello encontrar el nGmero de periodo (n) [18].

Las desventajas principales de este procedimiento son la automatizacién del proceso, como se
indic6 anteriormente, y la restriccion en la obtencién de resultados al rango de frecuencias dado
por el nimero de periodo n. Esto Gltimo implica limitaciones en andlisis de datos con barridos
largos en frecuencia, ademas de obligar a tener un control estricto sobre las longitudes de las
muestras bajo estudio.

Las limitaciones dadas por el procedimiento anteriory la ecuacién (1.73) pueden ser resuelias
facilmente desenvolviendo la fase del factor de propagacion, tal y como aparece en la Figura. 20.
La fase se puede desenvolver detectando saltos en los valores de la fase de, digamos, més de m de
una frecuencia de medicion a la siguiente y seguidamente sumando 27tn a los valores siguiente
de fase. Siendo n el namero de periodo [6].

Aplicando el procedimiento anterior la ecuacién de la constante de propagacion resultante es la

siguiente:
Y= % (ln (ﬁ) —jQ> (1.74)

siendo Q la fase del factor de propagacion desenvuelta. Es evidente que esta expresion funciona
de manera independiente a n.

oy

0 }M\]\]\\ i

Figura. 20 Desenvoltura de la fase del factor de propagacion [6]

Este altimo método es comunmente utilizado. Permite realizar analisis de resultados en barridos
largos de frecuencia, disponer de una mayor libertad a la hora de elegir las longitudes de las
muestras y agiliza el proceso de tratamiento de los datos ya que no se hace necesario incluir un
procedimiento analitico. Como resultado de sus ventajas, en el capitulo siguiente veremos
graficamente los resultados obtenidos mediante este tltimo método.
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Capitulo 2. Implementacion

Nuestro sistema de trabajo esta formado por diferentes componentes fisicos, ademas de incluir el
uso de herramientas computacionales para el tratamiento final de los datos. En este capitulo vamos
a tratar con los elementos principales de nuestrosistemade medida, los cuales nos permiten llevar
a la practica todo el desarrollo teérico anterior.

2.1 Componentes del sistema

Los instrumentos de trabajo varian en funcion de la fase de desarrollo en la que nos encontramos.

En la fase de desarrollo vamos a utilizar herramientas computaciones, tratadas en el apartado 2.2
Software, paramodelary analizarel prototipo por ordenador. Unavez obtenidoel prototipofisico,
para examinar nuestra guia coplanar se hara uso de un Analizador de Redes Vectorial que nos
proporcionara los datos a ser tratados computacionalmente para mostrar los resultados finales.

2.1.1 Analizador de Redes Vectorial, VNA (Vector Network Analyzer)

Gracias a la escuela de ingenieros de Telecomunicacion de la UPV tenemos disponible un
analizador de redes portatil de gran precision y calidad, utilizado actualmente por los
profesionales del sector. EI modelo utilizado es FieldFox Microwave Analyzer N9917A de la
compafia KEYSIGHT Technologies. Este analizador de redesaporta precision mediante la entrega
precisa de resultados en mediciones de microondasy RF. Con FieldFox es posible realizar
multitud de mediciones en el rango entre 30kHz y 18GHz. Nos permite medir todos los
parametros S en modulo y fase de forma simultanea entre otras muchas tareas [19]. Para la
extraccién de los datos no es necesario el uso complementario de un ordenador ya que este
analizador permite conectar directamente dispositivos de memorias externa.

| | |
v )\l'/ ﬂl{ﬁ.\" »-41 "I'f-il(l

iy

Figura. 21 Analizador de redes portatil FieldFox [19] y kit de calibracién

La calibracion la llevamos a cabo manualmente mediante un kit de calibracion OPEN, SHORT,
LOAD y THRU, con la que eliminamos los errores producidos por los cables y las conexiones.
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2.2 Software

Previamente a explicar el desarrollo paramétrico de nuestro prototipo, es necesario hablar sobre
los programas informaticos utilizados para su investigacion y desarrollo, ademas de indicar las
caracteristicas que nos han sido esenciales en ellos. Estos son HFSS de la compafiia Ansysy
MATLAB de la compafiia MathWorks. Ambos son muy utilizados en entornos universitarios,
aportando la opcién de adquirirlos gratuitamente mediante el uso licencias educativas.

221 HFSS

HFSS (High Frequency Structure Simulator) es, tal y como indican sus siglas en inglés, un
simulador de estructuras de alta frecuencia desarrollado por la empresatecnoldgica Ansys. Este
simulador de campos electromagnéticos trabaja sobre estructuras pasivas 3D aprovechando la
interfaz de usuario de Microsoft Windows. HFSS resuelve los problemas de campos
electromagnéticos de manera rapida y precisa, gracias al empleo de métodos de elementos finitos
y mallas adaptativas entre otros [20].

Esta herramienta informatica, nos ha permitido desarrollar y estudiar nuestro prototipo de forma
completa, avanzada y precisa. Este programa posibilita la construccion de estructuras mediante
piezastridimensionales sencillascomosoncubos, esferas, cilindros y otros elementos. De manera
similar, es posible trabajar en formato 2D mediante piezas planasy posteriormente afiadir una
dimensién adicional proporcionando volumen al disefio.

La posibilidad de parametrizar el disefio es un elemento clave para agilizar el proceso de
construcciony estudio, ademas de proporcionar comodidad a la hora de explorar alternativas en
el disefio. Si parametrizamos cada una de las piezas que componen nuestro prototipo y aplicamos
dichos pardmetros en las definiciones de sus posiciones relativas y longitudes, seremos capaces
de modificar posiciones y dimensiones de todo el conjunto de manera automatica, cambiando el
valor de uno o méas parametros.

Por ultimo, HFSS nos permite desarrollar o sintetizar materiales definiendo sus caracteristicas a
nuestro gusto, lo que nosva a proporcionar versatilidad en el estudio y en el comportamiento de
la pieza creada.

222 MATLAB

MATLAB (MATrix LABoratory) es una plataformainformatica y cientifica, propietaria de la
compafia MathWorks, que combina un entorno de escritorio para el analisis y los procesos de
disefio con un lenguaje de programacién que expresa las matematicas de matrices y arrays [21].

Este software nos aporta la posibilidad de cargar o importar datos procedentes de entornos de
simulacién para estudiarlos, tratarlos hasta obtener los resultados deseados y finalmente
visualizarlos; todo ello, gracias a sus amplios paquetes de herramientas y documentaciones que
expanden ampliamente sus prestaciones.

Un elemento diferencial que nos aporta esta plataforma es la capacidad de desarrollar programas
o0 Scripts con los que podemos automatizar nuestro trabajo y agilizar los procesos de estudio e
investigacion.

2.3 Estudio paramétrico

El desarrollo de nuestro prototipo de caracterizacion dieléctrica mediante linea coplanar se ha
llevado a cabo teniendo en cuenta una serie de condiciones iniciales, en cuanto a dimensiones se
refiere, ya que nuestro proposito final es poder llevar a la realidad un prototipo fisico facilmente
mecanizable que no dificulte el proceso de fabricacién. Todo el proceso de parametrizado se ha
realizado mediante el software de disefio de estructuras electromagnéticas HFSS.
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2.3.1 Construcciéon del modelo 2Dy 3D

En este apartado vamos a trabajar en el modelado 2D y 3D de nuestra guia, ademas de hablar
detenidamente de cada unade las partes y de los materiales que las componen.

Partiendo del modelo 2D (Figura. 22), la guia esta formada por dos componentes principalmente,
uno dieléctricoy otro conductor. El conductor queda dividido en dos partes, el activo o conductor
central y el plano de masa. Ambos quedan separados por dos pequefias ranuraso gaps que, en
nuestro caso, estan rellenos por el mismo dieléctrico. El plano de masarecubre la estructura del
material dieléctrico incluido la parte lateral e inferior. Esto nos vaa aportar una reduccion de las
pérdidas por radiacion, disminuye la posibilidad de propagacion de modos de orden superior a
frecuencias bajas, ademas de servirnos para aislar el sustrato dieléctrico interior y mantener las
caracteristicas de la guia fijas.
g w Y

o e =
| L1 |

k2
t
-

a

Figura. 22 Cotade la estructura transversal de la linea coplanar

El comportamiento de la guia va a depender directamente de las dimensiones de los gaps (g), el
conductor central (w), el ancho (a) y alto (k) del dieléctrico, asi como por el grosor de la
metalizacion (t) que va a quedar establecido en Imm. El hecho de disponer de dos grados de
libertad en el disefio como son las dimensiones de los gaps y el conductor central nos ofrece la
posibilidad de estudiar diferentes configuraciones y posibilidades.

Asi mismo, definimos una estructurarellena de aire sobre la linea, que forma el sustrato superior
que es parte del conjunto de la estructura sobre el que realizaremos las simulaciones y sobre las
que se estableceran una serie de variaciones que afectaran directamente a las caracteristicas de la
guia.

En la Figura. 23, se muestra el modelo transversal 2D de la guia. La estructura transversal se
puede construir facilmente en HFSS, mediante rectdngulos, dandoles una medida determinada y
luego, generando unionesy separaciones entre ellos hasta formar la configu racion deseada.

El dieléctrico elegido para formar parte del sustrato inferior es Teflon (PTFE,
politetrafluoroetileno). Este material es facilmente mecanizable, barato, y ademas dispone de
unas caracteristicas dieléctricas idoneas para el prototipo ya que dispone de pocas pérdidas
dieléctricas y tiene una permitividad relativade valor 2.1, que permiten una buena distribucion y
propagacioén del campo electromagnético. En cuanto a la parte metalica elegimos cobre o latdn,
dos metales con buenas propiedades conductorasy mecanicas.
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Figura. 23 Modelo 2D de la estructura transversal de la linea coplanar

Una vez formada la estructura 'y ser debidamente

parametrizada, afiadimos las excitaciones.

Siendo el conductor central el elemento activo y el plano de masa el elemento pasivo (Figura. 24).

T

|

a)

|

activo

b)

Figura. 24 Esquema de excitacion a), excitaciones del modelo 2D en HFSS b)

Teniendo el modelo 2D preparado pararealizar simulaciones y estudios, las cuales se realizaran
en apartados posteriores, podemos dar paso a la construccién 3D de la guia, afiadiendo una

dimension extra que aportaréa profundidad a la pieza.

En nuestro caso esta dimensidn extra se va

a extender a lo largo del eje Z. Si nos dirigimos al apartado 2D Extractor de HFSS, tenemos la
opcidn de crearun disefio 3D a partir del 2D actual (Figura. 25).

2D Extractor  Tools
List...

Validation Check...
il Analyze Al
Submit Job...

Edit Motes...
Toolkit

2D Medel Editor
Create 3D Design...

Window Help

Figura. 25 Ventana de opciones para generar modelo 3D

Tras seleccionar dichaopcion, nos aparece una ventana que nos permite elegir la dimension del
disefio a lo largo del eje Z y la opcion de parametrizar dichadimension (Figura. 26).
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Figura. 26 Ventanade creacion del modelo 3D

Tras pulsar OK el modelo 3D de la guia coplanar queda de la siguiente manera:

Y
&

N

N N
S—

Figura. 27 Modelo 3D de la guia coplanar

Tenemos disponible un modelo de guia coplanar tridimensional totalmente parametrizable y casi
listo para iniciar nuestros estudios y simulaciones.

Por ultimo, debemos definir las condiciones de contorno de la guia. Estas Gltimas son muy
importantes para obtener resultados correctos en simulaciones de radiacion, ya que para HFSS,
es necesario definir un dominio adecuadamente acotado para dar solucion a las ecuaciones de
Maxwell. La ecuacion de onda que resuelve HFSS se deriva de la forma diferencial de las
ecuaciones de Maxwell, por lo que para que sean validas necesitamos definir el comportamiento
del campo en las discontinuidades [20].

Cualquier superficie de objeto que toque el fondo, la regién que rodea al modelo geométrico,
HFSS de manera automaticalo define comoun conductor eléctrico perfecto (Perfect Eboundary),
aunque podemos cambiar las propiedades si es necesario [20]. La superficie de la guia se asume
automaéticamente como conductor perfecto, pero al definirlo como cobre, estamos ante un
conductor con pérdidas. Las superficies laterales del cubo relleno de aire las definimos como
conductor eléctrico perfecto (Figura. 28), ya que no nos interesa modelar el comportamiento
electromagnéticoen esas regiones,ademas mas adelante cuando avancemos enel disefio, veremos
como quedaran cubiertas por una pared metalica.
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Figura. 28 Condiciones de contorno para las superficies laterales

Las superficies delanteras y la superficie superior las definimos como limites de radiacion o
limites absorbentes (Figura. 29). Esto hace que HFSS modele una superficie abierta
eléctricamente, es decir, las ondas pueden irradiarse fuera de la estructura hacia el limite de
radiacion. Al incluir limites de radiacién, se realizan calculos de campo lejano como parte de la
simulacién, ademas los parametros S calculados incluyenlos efectos de las pérdidas por radiacién
[20].

Y
&

Figura. 29 Condiciones de contorno para las superficies delantera y superior

Finalmente definimos los puertos de la guia como dos planos del mismo tamafio que la seccion
transversal de la guia (Figura. 30). Los puertos son un tipo de condicién de contorno que permite
que la energia fluyadentro y fuera de la estructura. El programa supone que los puertos definidos
estan conectados a una guia de onda semi infinitaque tiene las mismas propiedades de seccion
transversal y material que los puertos. Cada puerto se excita individualmente y cada modo
electromagnético contiene un vatio de potencia promediado en el tiempo. Los puertos calculan la
impedancia caracteristica, laconstante de propagacion complejay los parametros S generalizados
[20].
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Figura. 30 Puertos de la guia coplanar

Ya tenemos definidos las condiciones de contorno para poder realizar simulaciones y establecer
las dimensionadas adecuadas para que nuestro sistema funcione conforme unos requisitos. Estos
seran comentados en el siguiente apartado.

2.3.2 Condiciones de funcionamiento y dimensionado

En esta etapa de desarrollo radica una de las partes mas importantes del disefio. Vamos a adecuar
las dimensiones transversales de la guia a una serie de condiciones de funcionamiento que nos
permitan desplegar apropiadamente nuestro sistema tanto en simulaciones como fisicamente en
etapas posteriores. Como ya hemos comentado, las caracteristicas de la guia dependen
directamente de las dimensiones transversales, pero no tanto de las dimensiones longitudinales.

Los elementos a dimensionar van a depender de una serie de criterios de disefio. Estableciendo
razonablemente las dimensiones del conductor central (w), el ancho (a) y alto (k) del dieléctrico,
y el grosor de la metalizacion (t), fijo en Imm, debemos encontrar las dimensiones de los gaps
(g) que nos aporte las siguientes caracteristicas:

e Impedancia caracteristica del modo TEM fundamental de 50 ohmios,
independientemente de la frecuencia. El disefio final estard alimentado por coaxiales, los
cuales tienen la impedancia caracteristica estandar en radiofrecuencia de 50 ohmios, por
lo que necesitamos que la salida del coaxial quede adaptada a la guia coplanar.

e Las frecuencias a utilizar estan en el rango de las microondas. Debe funcionar
adecuadamenteen el rango entre 433MHz, 915MHz y 2450MHz, queson las frecuencias
de trabajo a las que se analizaran los resultados. (En un principio también incluiamos
5800MHz la cual como veremos mas adelante serarechazada). Estas pertenecenal rango
de frecuencias ISM (Industrial, Scientific and Medical applications), es decir, son
frecuencias libres no licenciadas. Son muy usadasen la industria de calentamiento por
microondas, especialmente la frecuencia de 2450MHz.

e Los modos de orden superior deben propagarse a frecuencias superiores a 3GHz. En
nuestro caso debemos retrasar lo maximo posible la frecuencia de corte del modo TEM
impary el primer modo de orden superior TE;,, manteniendo el modo TEM par a 50
ohmios.

Estas caracteristicas se establecen parala guia rellena de aire. Cuando se apliquen muestras con
permitividades diferentes, las frecuencias de corte de los modos superiores indeseados pueden
variar, provocando que se exciten antes desde los planos de la muestra, principalmente si su
permitividad relativa es alta.
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Habilitando en HFSS los tres modos de propagacion a estudiar, es posible disponer de diferentes
datos sobre ellos siemprey cuando estos se obtengan a frecuencias superiores a sus respectivas
frecuencias de corte. Desde los puertos podemos visualizar la direccion vectorial de los campos
electromagnéticos que tiene cada uno de los modos habilitados (Figura. 31) (Figura. 32).
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Vamos a partir de varios conjuntos de dimensiones iniciales de conductor central (w), ancho (a)
y alto (h) de la guia, que permitan facilitar su posterior fabricacion. Para cada uno de estos
conjuntos de dimensiones procedemos a estudiar si es posible encontrar una medida de los gaps
(g) que cumplan con las caracteristicas del disefio. La dimension longitudinal y el grosor de la
metalizacion quedan fijadas inicialmente en 150mmy 1mm respectivamente.

Se nos proponen dos modelos iniciales con pruebas a una frecuencia adicional, a parte de las
propuestas anteriormente, esta es 5800MHz. Establecemos cuatro frecuencias de trabajo o setup

en la opcién Analysis tanto en el modelo 3D como en el 2D. Estas son 433MHz ,915MHz,
2450MHz y 5800MHz.

Las dimensiones del primer modelo quedan recogidasen la Tabla. 1:

Ancho (a) 60mm
Alto (h) 8mm
Conductor central (w) 5mm
Grosor de la metalizacion (t) 1lmm
Longitud (L) 150mm

Tabla 1. Dimensionado del primer modelo

Con las dimensiones establecidas en el modelo por ordenador, procedemos a encontrar las
dimensionesde los gaps que nos aporten, en primera instancia, una impedancia caracteristica de
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50 ohmios en los puertos. En estas primeras pruebas, este procedimiento se realizara
representando en una grafica los datos de la impedancia caracteristica en funcion de las
dimensionesde los gaps 'y escogiendo el gap que nos aporte dichaimpedancia caracteristica de
50 ohmios. Para poder realizar esta grafica, HFSS nos permite realizar barridos con cualquier
pardmetro dimensional del objeto construido, siempre y cuando esté parametrizado. En otras
palabras, podemos realizar simultaneamente varias simulaciones para diferentes dimensiones del
parametro gap.

Dirigiéndonos a la ventana Project Manager, del modelo 2D, encontramos la opcion Optimetrics
que nos permite realizar analisis de barridos. En él establecemos un nuevo barrido y la llamamos
‘gap’ (Figura. 33).

Project Manager o

|_:_|i 2DExtractorDesignl (Open)
é 30 Components

----- i Model

- [ Boundaries

- Conductors

----- BE Mesh Operations

Eg..l:l:il Reduce Matrix

- JF Analysis

[-]@ Optimetrics

. ﬁ; aap

Figura. 33 Ventana Project Manager de HFSS

Pulsando sobre ‘gap’, nos aparece las opciones de barrido. Estas nos permiten elegir el tipo de
barrido, el valor inicial y final de barrido, asi como el paso. Dichos valores quedan establecidos
tal y como aparecen en la Figura. 34.

Start; |D.5 |mm j

Step: |EI.1 |mm ﬂ

Figura. 34 Ventanade edicion del barrido

Seguidamenteya podemosiniciar lasimulaciénutilizando 2450MHz como frecuencia de trabajo.
Representando la impedancia caracteristica de la seccién transversal de la guia en funcion del gap
(Figura. 35), el valor del gap que nos aporta una impedancia caracteristica de 50 ohmios es
1.21mm. Por motivos del mecanizado es conveniente aproximar al valor de las décimas de
milimetro, es decir, que utilizaremos 1.20mm para nuestras simulaciones.
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Characteristic Impedance 2DExtractorDesign1
60.00 Curve Info
—— mag(Z0(activo,activo))
2450MHz : LastAdaptive
Freq="2.45GHz'
55.00 ;

4500 —

mag(Z0{activo,activo))

40.00 H

35.00

30.00 T T T T T T T T T T T T T
0.50 U.JPS 1.!]0 1.&5 1.0
$gap [mm]

Figura. 35 Representacion de la impedancia caracteristica en funcién de las dimensiones de los gaps

Obtenidas las dimensiones de los gaps adecuadas, podemos iniciar las simulaciones que nos
ayuden a verificar si este disefio cumple con las caracteristicas establecidas. Los analisis constan
de unas series de graficas en las que se incluyen diferentes barridos en torno a las frecuencias de
trabajo, es decir, se realiza un barrido entorno a cada frecuencia de trabajo y luego se juntan en
una misma grafica. Se procede de este modo ya que asi HFSS aporta mejor precision en las
mediciones.

Como principal instancia, la verificacion se realiza mediante el disefio en 3D y representando la
impedancia caracteristicaen los puertos de los tres modos principales a estudio. Nuestro objetivo
es comprobar que el modo fundamental o modo TEM par esta adaptado a 50 ohmios durante todo
el barrido en frecuencias y que el modo TEM impar y el modo TE;, se encuentran
significativamente desadaptados, es decir, que existaunanula o casi nula propagacion.

Modos TEM (PAR - IMPAR) HFSSDesignd 4
80.00 ] [ ] Curve Info
—— re{Zo({puerto1:1)}
70.00
4 re(Zo(puerto1:2))
60.00 - |
1 / 57 41
] —< 5300 FORT—____\ . FI5d
50.00 -
§ 4000
] 3652
30,00
2000 ]
10.00 -
0.00 =001}~ 0.02 -——————r———————— [+
0.00 1.00 200 3.00 400 5.00 6.00
Freq [GHz]
043 048 |
092 153 -
245 335 -
5.80

Figura. 36 Impedancia caracteristica de los modos TEM par e impar

Elmodo TEM par (Z,(puerto 1: 1)) dispone deunabuenaadaptaciénentorno a las tres primeras
frecuencias, sufriendo una total desadaptacion a frecuencias superiores a 3GHz, es decir, en este
dimensionado la frecuencia de 5800MHz queda en desuso. En cuanto al modo TEM impar
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(Z,(puerto 1:2)), debido a la configuracion de la guia, hemos conseguido retrasar la frecuencia
de corte desde 0GHz hasta aproximadamente 1.4GHz. Seria conveniente intentar retrasar su
aparicién ain mas.

Modo TE10 HFSSDesignd
80.00 4 Curve Info
] re(Zo(puerto1:3))_3
70.00 -
60.00 -]
5000 4360
g 40.00
30.00 - SR
2000 -
10.00
000 H————1=[0.00} = 0.08 -——r—
0.00 1.00 2.00 3.00 400 5.00 6.00
Freq [GHz]
043— 048 —
092 153 L
245 335 L
580

Figura. 37 Impedancia caracteristica del modo TE1o

El modo de orden superior sufre una propagacion temprana, con frecuencia de corte anterior a
2GHz, lo que nos impediria trabajar en las condiciones establecidas para las dos Gltimas
frecuencias de trabajo. Como vimos en el apartado 1.2.2.2 Modos de orden superior y
configuraciones de la guia coplanar, la anchurade la guia coplanar influye principalmente en la
frecuencia de corte de los modos de orden superior, es decir, reduciendo la anchurade la guia
lograremos retrasar el modo TE;oy el modo TEM impar. Claro esta que la anchura del dispositivo
no puede ser demasiada estrecha ya que influiria negativamente en el proceso de fabricacion del
prototipo y con elloen el precio.

Pasamos a analizar el segundo disefio propuesto, cuyas dimensiones vienen dadas en la Tabla. 2:

Ancho (a) 40mm
Alto (h) mm
Conductor central (w) 5mm
Grosor de la metalizacion (t) lmm
Longitud (L) 150mm

Tabla. 2 Dimensionado del segundo modelo

Procediendo de manera similar obtenemos las dimensiones de los gaps para que la impedancia
caracteristica sea de 50 ohmios (Figura. 38). El valor del gap obtenido es de 1.24mm, pero
utilizaremos 1.25mm para las simulaciones ya que es un valor medio entre 1.20mm y 1.30mm,
ademas de este modelo nos interesa comprobar principalmente las frecuencias de corte de los
modos indeseados.
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Figura. 38 Representacion de la impedancia caracteristica en funcion de las dimensiones de los gaps

Damos paso a observar la impedancia caracteristicade los modos a estudio.
Modos TEM (PAR - IMPAR) HFSSDesignd

80.00 Curve Info
] —— re(Zo(puerto1:1))

1 7222
70.00 re(Zo(puertol:2))

] /@E
60.00 - /
——{ 5351 5317 i

50.00 - L

Q 40.00 —f
30.00 é
20.00 —f
10.00 —f

0.00 —:—.— e 0.01 0.01

r T T T T T T T T T T T T T T T T T T
0.00 1.00 200 300 400 500 6.00

Freq[GHz)
043— 048 —
092 153

245 335

Figura. 39 Impedancia caracteristica de los modos TEM par e impar

Para el modo TEM par (Z,(puerto 1: 1), la adaptacion a las tres primeras frecuencias de trabajo
es adecuada exceptuando 5800MHz. Por lo que podemos descartar el uso de esta frecuencia para
nuestro prototipo. EI modo TEM impar (Z,(puerto 1:2) sigue propagandose a frecuencias
tempranas, aunqueen este caso lafrecuencia de corte ha subido hasta aproximadamente los 2GHz.
Ademas, sufre un valor alto de impedancia caracteristicaa 2450MHz algo que interesa que no
suceda.
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Figura. 40 Impedancia caracteristica del modo TE1o

Finalmente, para el modo TEj,, hemos conseguido retrasar su aparicion a practicamente los
2450MHz, aunque a dicha frecuencia ya comienza a propagarse. Tal y como se indica en las
especificaciones del disefio, es conveniente retrasar su frecuencia de corte aaproximadamente los
3GHz ya que esto nos daria un amplio margen de seguridad.

Tras analizar ambos modelos, salta a la vista que el segundo modelo cumple mejor con las
condiciones impuestas al principio del apartado. Dicho modelo nos proporciona unas condiciones
de funcionamiento prometedoras, pero que pueden ser mejoradas. De €l nos interesa
principalmente sus dimensiones de altura 'y anchura. En cuanto a las dimensiones de la tira
conductoray los gaps, estudiar un nuevo dimensionado puede hacer que las caracteristicas de la
guia mejoren, ademas hemos de introducir unanueva restriccion producida por la configuracion
final del prototipo y los puertos coaxiales. Todo ello va a ser explicado detenidamente en el
siguiente subapartado.

2.3.2.1 Dimensionado final

En este subapartado vamos a hablar de como los elementos coaxiales condicionan la anchura de
la tira conductoraen relacion con el modelo final, ademas de establecer su dimension definitiva.
Tras ello, junto con las medidas de anchura y altura de la guia proporcionadas en el apartado
anterior, estableceremos los tamafios de los gaps mediante un nuevo proceso de optimizacion.
Finalmente realizaremos el debido estudio de comportamiento de este Ultimo modelo y
comentarios de los resultados.

La configuracidn final de la guia coplanar incluye paredes metalicas de aluminio que bordean por
completo la linea. La altura de las paredes es tal, que cubren el borde exterior del conductory el
sustrato superior de la guia. EI conector coaxial queda incrustado en ambas paredes situadas en
los puertos de la guia, de manera que el vivo del coaxial estd en contacto con la tira conductora.
Esta configuracion es esencial de analizar para poder hacer un uso adecuado del prototipo fisico,
pero no es critico su uso para nuestras simulaciones por ordenador, por lo que las pruebas de
caracterizacion dieléctrica se realizaran con la configuracion inicial.

Si medimos los didmetros del aislante (Teflon) y el ntcleo de cobre de los conectores coaxiales
con laayudade un calibre, obtenemos las siguientes medidas:
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Vivo 1.25mm
Aislante 4.1mm

Tabla. 3 Didmetro del vivo y aislante del
conector coaxial

Figura. 41 Medida del diametro del
aislante del conector coaxial

Trasladando las medidas a los coaxiales del modelo en HFSS y configurando las paredes
metalicas, la linea quedade la siguiente forma:

Figura. 42 Conexion del coaxial a la tira conductora

Si visualizamos en detalle dicha conexién para una anchurade la tira conductora (w) de 5mm
(Figura. 43), podemos cerciorarnos de que el diametro del teflén del coaxial es menor que la
anchurade la tira conductora. Esto provoca que la tira central entre en contacto con los planos de
masa por medio de las paredes metélicas, causando un corto circuito cuando la linea es
alimentada. Comoaparece en la Tabla. 3, el didmetro del aislante es de 4.1mm, entonces debemos
elegir una anchura (w) menor que dicho diametro para evitar el corto circuito. Con una anchura
de 3mm (Figura. 43) logramos evitar dicho inconveniente, aunque con poco margen, lo que no
supone problemas en el comportamiento en las simulaciones por ordenador pero que si puede
implicar problemasen el prototipofisico. Comoveremos en capitulossiguientes, el margen puede
aumentarse rebajando los picos del activo.
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a) b)

Figura. 43 Detalle de conexién coaxial-tira conductora, w=5mm a), w=3mm b)

Con ladimension de w elegida, procedemos a adquirir las dimensiones de los gaps mediante un
procedimiento de optimizacion. Desde la ventana Project Manager y la opcidn Optimatrics,
creamos una nueva variable de optimizacién. En la ventana Setup Optimization podemos
establecer los objetivos. En nuestro caso establecemos en la pestafia Goals, para las tres
frecuencias de trabajo, que la impedancia de caracteristicade los puertos valga 50 ohmios.

Goals |\|"ariab|es I General I Options I

0Pl Cuasi Newton(Gradient)

Max. No. of fterations: |1DDD

Cost Function:

Cale. Solution | Caleulation I Calc. Range ICnnd'rtinnI Goal I Weight I
2450MHz : PortOnly re(Zofpuerta:1)) Freq(2 45GHz:2 45GHz) = [500 [11
433MHz : PortOnly re(Zofpuerto1:1)) Freq(0.433GHz:0.433GHz) = [500 [11
515MHz : PortOnly re{Zolpuerta:1)) Freq(0.915GHz:0.915GHz) = [50] 11

Figura. 44 Ventana Setup Optimization, Goals

A continuacion, en la pestafa Variables (Figura. 45) incluimos en el proceso de optimizacion la
variable ‘gap’ creada anteriormente.

Goals Variables |Genera|| Options I

Variable I Ovemide I Starting Value I Units I Include | Min I Units | Max | Units I
Sgap I_ 0.8 mm F 05 |mm 15 'mm

Set Fixed Variables... | Linear Constraint ... | ™ View All Columns
Edit Variables ¥ | HPC and Analysis Options.. | Aceptar Cancelar |

Figura. 45 Ventana Setup Optimization, Variables

Trasfinalizarel procesode optimizacion el valor de la variable gap conseguidoes de 0.83691mm,
que redondeando a las décimas de milimetro quedaen 0.8mm. Seguidamente debemos verificar
el comportamiento de la guia analizando la impedancia caracteristica para cada uno de los modos
de propagacion. El modelo final es el siguiente:

Ancho (a) 40mm
Alto (h) 7mm
Conductor central (w) 3mm
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Gap (9) 0.8mm
Grosor de la metalizacion (t) 1lmm
Longitud (L) 150mm

Tabla. 4 Dimensionado para las condiciones impuestas por la conexién coaxial

Modos TEM (PAR-IMPAR) HFSSDesign1 4
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Figura. 46 Impedancia caracteristica de los modos TEM par e impar

El modo par queda adaptado para las tres frecuencias de trabajo. EI modo impar se excitaa la
frecuencia de 2GHz, tal y como se comprob6 para las mismas medidas de ancho y alto de la guia
del modelo anterior. Entonces para la frecuencia de trabajo de 2450MHz ambos modos se
propagan, lo que puede implicar unainteraccion entre ambos afectando a los resultados finales.
Por otro lado, el modo TE;, (Figura. 47) comienzaa propagarse poco después de 2.45GHz lo que
significa que no se propaga para ninguna de las frecuencias de trabajo. Ambos modos indeseados
pueden llegar a interaccionar de alguna forma con el modo fundamental por ello, lo ideal seria
establecer sus frecuencias de corte cerca de los 3GHz. Mas adelante en la memoria podremos
comprobar si estos pueden llegar a afectar a nuestros resultados finales.

Modo TE10 HFSSDesign1

Curve Info
re(Zo(1:3))

100.00
80.00 4

60.00 —

Zo

40.00 4
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Freq [GHz]

043— 048 —
092 153

5
Figura. 47 Impedancia caracteristica del modo TE1o
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Puesto que la impedancia caracteristica de la guia es muy sensible a los cambios de tamafio de la
tira conductoray el gap, es conveniente examinar medidas cercanas a sus valores y comprobar
que existe un buen margen de funcionamientoen casode inexactitudes a lahorade su fabricacion.

Margen de funcionamiento (gap) HFSSDesignt
100.00 - w—
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— re(Zo(1:1))
Sgap="0.6mm"
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Sgap="0.8mm"
] re(Zo(1:1))
-t_._ Sgap="0.9mm"
60.00 o — re(Zo(1:1})

i e e—— — Sgap="imm"

—_—
o ——
40.00 - —}__/

20.00

Zo

0.01 T T T T T T T T T T T
0.00 I I 1 glU I I 2 gl[}l I I 3.!10 I I 4.!]0 I I 5.!]0 6.00
Freq [GHz]

Figura. 48 Impedancia caracteristica del modo fundamental para los margenes de funcionamiento del gap

433 MHz | 915 MHz | 2450 MHz
0.6 | 4311 | 4927 42.23
0.7 | 5222 | 50.67 46
(?n?rﬁ’) 08 | 5268 | 5081 49.41
09 | 6318 | 55.88 52.93
1 65.30 | 59.91 54.05

Tabla. 5 Valores de impedancia correspondientes a la Figura. 48

En las dimensiones de los gaps tenemos relativa seguridad para valores menores de 0.8mm, en
cambio paravalores superiores existe mayor sensibilidad sobre todo a frecuencia bajas.

En la tira conductora existe menos sensibilidad en la impedancia caracteristica para valores
cercanosa3mm.Estosrondanen valores comprendidos entre47 ohmiosy 57 ohmios, asegurando
que las pequefias variaciones en las medidas no afectan en exceso (Figura. 49).
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Margen de funcionamiento (tira conductora) HFSSDesign1 &
§9.31 Curve Info
] — re(Zo(1:1))
433 Sweep
Swidth="2.8mm"
re(Zo(1:1))
1 433 Sweep
80.00 H Swidth="2.9mm"
— re{Zo(1:1))
433 Sweey
Swidth="3mm"
re{Zo(1:1))
Sweep
b - Swidth="3.17mm"
’E_‘C'} _____ 6 _U_.U_U_ 1 re{Zo(1:1})
~ i 433 - Swesy
b = e — Swidth="3 2mm’
= £ 1 ra— S e e
e
B 4000
2000 H
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060 i :1&0 260 I Eﬁﬂ 460 5&0 548
| | ! Freq [GHz]
e e 245
Figura. 49 Impedancia caracteristica del modo fundamental para los margenes de funcionamiento de la tira
conductora

Establecidas las medidas finales del dispositivo, no podemos dar paso a las pruebas de
caracterizacion dieléctrica sin antes establecer las dimensiones adecuadas de las muestras que
estudiaremos.

2.4 Estudio de busqueda de las dimensiones dptimas para la muestra

Para que los datos obtenidos de la caracterizacion dieléctricade las muestras sean coherentes, es
decir, que la relacién entre la permitividad efectiva de la guia y la permitividad relativa de la
muestra sea lineal, es necesario que las dimensiones de las muestras, en forma de prisma
rectangular, cumplan unas medidas minimas. Primeramente, en relacion a su altura y anchura, y
posteriormente en relacion a sus medidas longitudinales a lo largo de la guia. En esta seccion
vamos a explorar que medidas del prisma rectangular permiten que la onda electromagnética se
desplaza a través de dicho material de tal manera que obtengamos la relacién lineal indicada
anteriormente.

24.1 Anchoy alto de la muestra

Como sabemos del apartado 1.2.2.1 Guia de onda coplanar convencional, el modo fundamental
estd muy concentrado en los gaps. Escogiendo un ancho y alto, del sustrato superior, lo
suficientemente grande como para que el campo eléctrico propagado solo ‘vea’ dos sustratos
dieléctricos, es sencillo representar la relacién entre las permitividades mediante HFSS. El
procedimiento es el siguiente:

En el modelo 2D, rellenamos el sustrato superior con un material al que llamamos ‘prueba’, que
puede tener las propiedades que nosotros elijamos. Ademas, quitamos las pérdidas tanto a la
metalizacion como al teflon para obtener la méxima precision.
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Figura. 50 Dimension transversal de la guia con muestra de 42mm de ancho y 10mm de alto, y distribucién del
campo eléctrico

Con la herramienta Optimetrics, variamos la permitividad dieléctrica de la muestra desde 1 hasta
70. Para cada variacién, el conjunto de la linea dispone de un valor de permitividad efectiva. La
relacion se mantiene similar para las tres frecuencias de trabajo.

Eeff en funcion de Er 2DExtractorDesign1 4

22,50 —
20,00
1750 7
15.00 —
12,50

10.00 -

EpsEffModal(Mode1)

750
5.00

250 -

T
0.00, 10.00 20,00 30.00 40.00 50.00 60.00 70.00

$Er

100
Figura. 51 Relacién lineal entre la permitividad efectiva de la guia y la permitividad relativa de la muestra

La relacion entre ambas variables es totalmente lineal (Figura. 51). Extrayendo los datos del
simulador y trasladandolos a Matlab, es posible encontrar la ecuacion de la recta correspondiente
a la gréfica anterior.

en funcion de ¢

25 €efectiva relativa
' ' I ' ' I ' > - Numerical results
y = 0.29300%x + 1.4838 - Fit: [ v
20 - ~ B ; _
- Coefficients and norm of residuals iy =tEs .
s _ N S Enter value(s) or a valid MATLAB
- y=pliz+p expression such asx, 1:2:10 or
g 157 g ] [10,15]
g Coefficients:
S pl = 0.29309 1 Evaluate
Y10+ _ B p2 = 1.4338
b4 fx)
- Norm of residuals = 1 |1.?S
L B 0.216%%
5 datal 0.21¢
linear
0 . . . . . . .
0 10 20 30 40 50 60 70 80
€ .
relativa

Figura. 52 Ajustede Matlab para obtener los coeficientes de la ecuacion de la recta

46




ST _ TELECOM ESCUELA
O UNIVERSITAT TECNICA VLC SUPERIOR

);) POLITECNICA DE INGENIERVA DE,
DE VALENCIA TELECOMUNICACION

Obtenidos los coeficientes de la ecuacion (1.70), procedemos a sustituir:
gerr = 0.29309¢, + 1.4838 (2.1)

¢Cuéles son las dimensiones transversales minimas del prisma rectangular que mantiene
constante la ley dada por la ecuacion (2.1)?

Para encontrar las dimensiones minimasde la muestra, debemos realizar variaciones separadas
de anchuray altura. Para cada una de ellas simulamos paraconseguir larelacion e.¢¢(e;), tal y
como se hizo anteriormente. La anchura y altura minima vendra determinada por aquella
dimensién que produzca que la recta se estabilice, es decir, que paramedidas mayores a ella las
rectas queden en la misma zona de la grafica (Figura. 53). Extraidos los datos con HFSS, la
informacion conseguidaes la siguiente:

Relacion de €. CON € para diferentes anchuras Relacion de €4 CON €, para diferentes alturas
30 T T 30 T T T
1mm 1mm
4mm 2mm
25 10mm 25 Amm
16mm mm
£ 20 o £ 2 8mm
§ 22mm § 10mm
© 26mm ©
ke 30mm kel
(] H B @®
3 15 35mm 3 15
:E. 40mm E
€ €
£ £
(0] [0
o o

0 20 40 60 80 0 20 40 60 80
Permitividad relativa Permitividad relativa

Figura. 53 Variaciones de &,¢(&,) para diferentes dimensiones de la muestra

Altura (mm) | Anchura (mm)
Minimo 6 20
Maximo Sin limite 42

Tabla 6. Dimensiones limite de la muestra

El méximo de anchura viene dado por la anchura total de la guia, 40mm de sustrato dieléctrico
mas 1mm de metalizacién a cadalado. Elmaximode alturatedricamentees infinito,en la préactica
quedara establecido en funcién de la necesidad.

24.2 Longitud de la muestra

Como bien se explica en al apartado 1.2.4.2 Problemas del algoritmo NRW: Ambigliedad en la
fase del factor de propagacion, el uso de muestras mas largas que la longitud de onda que se
propaga por dichas muestras acarrea problemas de ambigliedad en los resultados debido a que la
fase del factor de propagacion se vuelve periodica. Si quisiéramos evitar este problema haciendo
las muestras mas pequerias, las longitudes a las que estariamos restringidos para cada frecuencia
de trabajo son las siguiente:
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A a433MHz A a915MHz
150 " 150 .
A A
3\/4, (L maxima) 3\/4, (L maxima)
— 100 1 — 100
IS IS
% It % X 80
50 50 1
X 80 Y 27.49
Y 58.1
0 ' . : 0 : : .
0 20 40 60 80 0 20 40 60 80
Permitividad relativa Permitividad relativa

A a 2450MHz

150

A
3\/4, (L maxima)

1X80
Y 9.904

L
0 20 40 60 80
Permitividad relativa

A [mm]

Figura. 54 Medidas longitudinales de la muestra en funcién de 4

Aplicando un margen de 31/4 por posibles variaciones, vemos que las longitudes quedan
considerablemente restringidas para las frecuencias 915MHz y 2450MHz cuanto mayor es la
permitividad relativa. En cambio, para433MHz disponemos de bastante libertad. Este obstaculo
supone para la frecuencia de 2450MHz medidas muy pequefias que pueden provocar
incertidumbre en los resultados.

Podemos utilizar longitudes mayores si tenemosen cuenta el periodo de la fase de la constante de
propagacion, tal y como expresa la ecuacion (1.74). Esto nos obliga a proceder meticulosamente
con el tratamiento de los datos para saber con precision el periodo exacto, ralentizando la
obtencion de los resultados finales.

La mejor manera de proceder es desenvolviendo la fase del factor de propagacion, es decir,
eliminando su periodicidad. Lo que nos permite flexibilidad en la eleccion de las longitudes de
las muestras y agilizar el proceso. Dicho procedimiento es sencillo de conseguir mediante el uso
de Matlab y lafuncionunwrap. Siempre que el salto entre &ngulosconsecutivos sea mayor o igual
am radianes, unwrap cambialosangulos agregando multiplosde +2m hasta que el salto sea menor
que  [21].

Con libertad en la dimension longitudinal, las longitudes de las muestras reales variaran entre
30mm y 60mm aproximadamente, siendo recomendable no utilizar longitudes pequefias es
cualquier caso. El siguiente apartado incluira, entre otras cosas, medidas de caracterizacion
dieléctrica paradiferentes dimensiones que nos permitirdanalizar el impacto de la longitud de la
muestra en los resultados finales.

2.5 Resultados de las simulaciones

Con el modelo de la guia coplanary las dimensiones transversales de las muestras finales
conseguidas, es posible iniciar los estudios de caracterizacion dieléctrica. Para diferentes valores
de permitividad relativa y tangente de pérdidas de nuestra muestrade ‘prueba’, vamos a simular
los pardmetros de dispersion en los planos de la muestra. Luego estos seran exportadosa Matlab,
donde se ha programado el algoritmoy las diferentes funciones para el tratamiento de los datos.
El objetivo es recoger los resultados para las frecuencias 433MHz, 915MHzy 2450MHz, y
observar si conseguimos los parametros aplicados a la muestra mediante HFSS, ademas de
comparar resultados entre frecuencias, entre diferentes longitudes de muestra y examinar
resultados adversos.
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Para conseguir los parametros S en los planos de la muestra, HFSS nos permite trasladar los
puertos de la lineaa dichos planos, es decir, aplica la correccion de fase necesaria (Figura.55).

Figura. 55 Cambio de los planos de referencia

25.1 Erroresde la constante de propagacién del modo TEM

La guia de onda ha sido disefiada para que solo se propague un solo modo a las frecuencias de
trabajo. Esto cambia cuando modificamos las condiciones de la linea colocando una muestra
dieléctrica con permitividad mayor que uno.

En electromagnetismo, la constante de fase () es la parte imaginaria de la constante de
propagacion de unaonda. Representa el cambio de fase por unidad de longitud y basicamente nos
indica que unaonda electromagnética se propaga por un medio determinado. Si representamos la
grafica frecuencia-beta, es posible observar el comportamiento de la fase de la onda a distintas
frecuencias y constantes dieléctricas.

Diagrama Frecuencia - g "ideal” «10° Diagrama Frecuencia - g "real”
2.5 : . . : P 25 : : . ra
X 228.4 X 249
Y 2.45 Y 2449000000
| |
2r L
€= 5 2 €= 5
e=10 c=10
— r r
N e=15 ~ e=15
I r N r
L T L
91.5 c=20 \(;1.5 =20
g €=25 g €=25
< [0}
g € =30 3 € =30
o 1k r 3 L r
9] o 1
& /t €= 35 ™ €= 35
X 85.3 ¢=40 X 87.73 =40
X404 Y 0.9152 -5 Y 913900000 c=45
051 Y 0.4334 T r
. A €= 50 051 ‘o €= 50
=55 X 41.92 e=55
(=60 Y 436000000 =60
0 . . . . . . .
0 50 100 150 200 250 0 50 100 150 200 250
£ (rad/m) (3 (rad/m)

Figura. 56 Diagrama frecuencia-g para diferentes constantes dieléctricas

Para modos TEM, el comportamiento de beta con respecto a la frecuencia es lineal. En la
Figura.56, la grafica izquierda muestra el comportamiento “ideal” de 8, mientras que la grafica
de la derecha, recogida de los datos de simulacién, muestra como a medida que subimos en
frecuencia y en permitividad, los datos dejan de comportarse linealmente. El hecho de introducir
muestras con alta constante dieléctrica provoca que sobre este trozo de linea se produzcan
interacciones entre el modo fundamental y modos de orden superior que afectan a los parametros
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S extraidos del simulador, aumentando el valor tanto de la constante de fase (8) como de la
constante de atenuacion (a). Esto conlleva errores en los resultados finales de constante
dieléctrica y tangente de pérdidas.

25.2 Muestras conbaja constante dieléctrica y pocas pérdidas

Extraecmos los parametros dieléctricos para materiales causales o “reales” definidos en la libreria
de HFSS. A la vez se mostraran los resultados para diferentes longitudes de la muestra, pudiendo
observar cuél de ellas nos aporta mejor precision.

Fijando un ancho de 40mm y una altura de 8mm, variamos la longitud desde los 30mm hasta los
60mm en pasos de 5mm para dieléctricos tipicos como Teflon, y la Alimina.

Obtenemos la permitividad relativa del teflén bastante aproximada para todas las longitudes
(Figura. 57). En cuanto a las pérdidas, al ser demasiado pequefias no conseguimos valores
cercanosa los requeridos. En el barrido nos encontramos con imprecisiones en forma de picos

producidos por usar una muestra con pocas pérdidas o debido a errores en la precision de
simulacion.

Teflon: €= 2.1, Tan ¢ = 0.001

Permitividad relativa

Tangente de pérdidas

8 0.05
30mm 30mm
rr 35mm | | 35mm
6| 40mm | | 0.04F 40mm
45mm 45mm
5 50mm | | - 50mm
55mm o 0.03 55mm
- 4 60mm | | é’ 60mm
C
3 k/\ | © 0.02
e A
2 . o ¥ 1] 4
0.01 |
0 ' ' ' ' (0] : ' ' '
0 0.5 1 1.5 2 25 0 0.5 1 1.5 2 2.5
Frecuencia (Hz) «10° Frecuencia (Hz) «10°
Figura. 57 Permitividad relativa y tangente de pérdidas del teflén para diferentes longitudes de muestra
Teflén: ¢ = 2.1, Tan§ = 0.001 30mm
r 35mm
Permitividad relativa %1073 Tangente de pérdidas 40mm
j " ! ! i ! ! j ! ! " 45mm
225} 50mm
-— - 6 \ 55mm
- 60mm
221 ——
o
2157 2
c
- [0
o
C
2.1F A
2051
21 215 22 225 23 235 24 245 21 215 22 225 23 235 24 245
Frecuencia (Hz) «10° Frecuencia (Hz) «10°

Figura. 58 Permitividad relativa y tangente de pérdidas del teflon a 2450MHz

50



_ TELECOM ESCUELA
v UNIVERSITAT TECNICA VLC SUPERIOR

POLITECNICA DE INGENIERVA DE,
DE VALENCIA TELECOMUNICACION

Si ampliamos para una de las frecuencias de trabajo, podemos ver con mejor detalle la precision
de cada longitud (Figura. 58). La mayor precision nos la aporta las longitudes mas largas. Los
resultados obtenidos los recogemosen la siguiente tabla:

433 MHz 915 MHz 2450 MHz

&r tgé &r tgé &r tgé

30 2.35 |10.0007 | 2.25 [0.0059| 2.21 | 0.0055
35 2.24 1 0.0037 | 2.16 | 0.0051| 2.13 | 0.0051
40 2.17 10.0051 | 2.11 | 0.0057 | 2.07 | 0.0051
(mm) 45 211 |0.0035| 2.09 |[0.0058| 2.05 |[0.0048
50 2.12 | 0.0028 2.1 0.0053 | 2.06 | 0.0045
55 2.13 | 0.0036 | 2.08 | 0.0055| 2.05 [ 0.0043

60 215 10.0049 | 2.13 |0.0043 | 2.09 0.004
Tabla. 7 Resultados del teflén para varias longitudes

Para la alimina conseguimos buenos valores de permitividad y obtenemos mayor precision en las
pérdidas debido a su aumento. Las imprecisiones en el barrido siguen apareciendo, aunque no
afectan a nuestras frecuencias de estudio.

AlUmina: €= 9.2, Tan§ = 0.008

Permitividad relativa

Tangente de pérdidas

30mm
35mm 0.06
13 40mm
45mm
12 + 50mm
55mm
1} 60mm

30mm

Tangente §

0.5 1 1.5 2 0.5 1 1.5 2
Frecuencia (Hz) «10° Frecuencia (Hz) «10°

Figura. 59 Permitividad relativa y tangente de pérdidas del teflon para diferentes longitudes de muestra

433 MHz 915 MHz 2450 MHz
&r tgé &r 196 &r 196
30 9.41 |0.0101| 9.26 |0.0103| 9.42 | 0.0100
35 9.29 |0.0092| 9.17 |0.0102| 9.38 | 0.0092
40 9.42 |0.0074| 9.25 |0.0098| 9.46 | 0.0088
45 9.56 |0.0088| 9.34 |0.0089| 9.51 | 0.0075
50 9.30 |0.0091| 9.21 |0.0096| 9.36 | 0.0078
55 9.21 |0.0097| 9.15 |0.0089| 9.30 | 0.0086

60 9.34 0.0073| 9.21 |0.0098 | 9.29 | 0.0094
Tabla. 8 Resultados de la alumina para varias longitudes

(mm)
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De la Tabla. 8 vemos como los mejores valores proceden de las longitudes mas grandes. A la
vista de los resultados, para las siguientes simulaciones elegiremos la longitud mas larga de
60mm.

25.3 Muestras con alta constante dieléctricay muchas pérdidas

Extraemos los pardmetros dieléctricos para materiales caracterizados manualmente, ya que la
libreria de HFSS no dispone de materiales con altas permitividades y pérdidas. A la vez se
mostraran los resultados para diferentes anchos de la muestra, pudiendo observar cual de ellos
nos aporta mejor precision o menor erroren los célculos.

Hay que tener en cuenta que la finalidad del prototipo real es llegar a medir con relativa precision
muestras de hasta aproximadamente €, = 60 y tgd = 0.2, aunque a continuacion realizaremos
mediciones con muestras que contienen pérdidas méas elevadas.

Fijando una longitud de 60mm, variamos el ancho desde los 25mm hasta los 40mm en pasos de
5mm para pardmetros dieléctricos tipicos de productos alimenticios frescos como fruta, verdura,
pescado, carne, etc.

En la primera muestra (Figura. 60), la permitividad se ajusta bien para las dos primeras
frecuencias de trabajo, pero comienza a sufrir errores para las frecuencias mas elevadas, que se
traducen en el incremento de los valores. Las pérdidas se aproximan bastantes a las requeridas,
aunque no se llegan a ajustar exactamente, ademas para las frecuencias mas altas también
comenzamos a sufrir errores a la par que los sufre la permitividad.

€= 23, Tan$ =0.32

Permitividad relativa Tangente de pérdidas
. - . oal . - .
28+ 25mm | | 25mm
30mm 30mm
35mm 0.35 35mm |
26 40mm | | 40mm
w 03F
[0
'E /\ N
S 025
c
©
0.2
0.15
20 r
- s ‘ - 0.1 ‘ ‘ ‘ -
0.5 1 1.5 2 2.5 0.5 1 1.5 2
Frecuencia (Hz) «10° Frecuencia (Hz) «10°

Figura. 60 Permitividad relativa y tangente de pérdidas para diferentes anchos de muestra

433 MHz 915 MHz 2450 MHz
Er tgd &r tgd Er tgd
25 22.77 | 0.2785 | 23.16 | 0.2735 | 24.35 | 0.2998

L 30 22.84 | 0.2748 | 22.99 | 0.2722 | 24.33 | 0.3011
(mm)| 35 22.84 | 0.2757 | 22.99 | 0.2712 | 24.35 | 0.3027

40 22.88 | 0.2744 | 23.05 | 0.2736 | 24.40 | 0.3019
Tabla. 9 Resultados de &, = 23 y tgd = 0.32 para varios anchos

En los datos dados por la Tabla. 9, los valores son similares paratodos los anchos de la muestra.
Las siguientes muestras con permitividades més altas, van a mostrar diferencias claras entre los
resultados paracada ancho.
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€= 30, Tan§ = 0.15
Permitividad relativa Tangente de pérdidas
40 25mm |
38| ggm ] 025
36 40mm | |
| w 02
; L
o / §
= | E 0.15
28 0.1
26 -
24 . ‘ . . 1 0.05 l ‘ ‘ ‘ ‘
0.5 1 1.5 2 0.5 1 1.5 2 2.F
Frecuencia (Hz) «10° Frecuencia (Hz) %109
Figura. 61 Permitividad relativa y tangente de pérdidas para diferentes anchos de muestra
433 MHz 915 MHz 2450 MHz
&r 19é &r tgé &r tgé
25 31.10| 0.1356] 30.70| 0.1309| 32.83| 0.1575
L 30 31.05| 0.1348| 30.76| 0.1322| 33.15| 0.1576
(mm) 35 30.40( 0.1327] 30.47| 0.1325| 33.12] 0.1580
40 30.19] 0.1283| 30.52] 0.1396] 33.37] 0.1571
Tabla. 10 Resultadosde &, = 30 y tgd = 0.15 para varios anchos
€ = 42, Tané = 0.24
Permitividad relativa Tangente de pérdidas
25mm ' I 032 2I5mm I '
48 r 30mm 1 0.3 30mm
mm 35mm
46 2gmm ,/— 0.28 40mm

447 S 0.26
5
Y42
g 0.24
'_
40 0.22
381 0.2
36| 0.18
0.5 1 1.5 2 2.5 0.5 1 1.5 2 2.t
Frecuencia (Hz) «10° Frecuencia (Hz) «10°

Figura. 62 Permitividad relativa y tangente de pérdidas para diferentes anchos de muestra
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433 MHz 915 MHz 2450 MHz
&r tgd &r tgd &r tgd
25 42.12| 0.2208| 42.34| 0.2232| 46.56| 0.2684
L 30 43.08| 0.2236| 42.92| 0.2228| 47.20| 0.2799
(mm)| 35 42.58| 0.2231| 42.65| 0.2231| 46.86| 0.2915

40 41.46| 0.2193] 41.86| 0.2238] 46.09| 0.2962
Tabla. 11 Resultados de &, = 42 y tgd = 0.24 para varios anchos

€ = 52.5, Tan§ = 0.166

Permitividad relativa Tangente de pérdidas
25mm 0.3 25mm
65 30mm 1 30mm
35mm 35mm
40mm . 0.25 40mm
w
L
- S 02f
o
c
©
0.15
45
0.1
40 t L L . . . . . .
0 0.5 1 1.5 2 25 0.5 1 1.5 2
Frecuencia (Hz) «10° Frecuencia (Hz) «10°

Figura. 63 Permitividad relativa y tangente de pérdidas para diferentes anchos de muestra

433 MHz 915 MHz 2450 MHz
&r 1gé &r tgé &r tgé
25 53.81| 0.1660| 53.96| 0.1587| 61.45| 0.2142
L 30 52.53| 0.1540| 53.14| 0.1594| 61.82| 0.2540
(mm)| 35 51.62| 0.1550| 52.46| 0.1595| 58.79| 0.2915

40 52.34| 0.1511)| 53.16] 0.1597| 58.84| 0.2869
Tabla. 12 Resultados de €, = 52.5 y tgd = 0. 166 para varios anchos

De estas tres Gltimas muestras, a menor anchura los resultados se comportan mejor frente a los
errores, sobre todo en la tangente de pérdidas. Si comparamos el porcentaje de error medio entre
la menor y mayor anchura para 2450MHz, vemos como obtenemos un 12.44%y un 11.01%
respectivamente para la permitividad relativa, mientras que obtenemos un 15.28%y un 33.65%
respectivamente para la tangente de pérdidas. Concluyendo que, en media, para muestras con
poca anchura, conseguimos menor error en los resultados.
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Capitulo 3. Pliego de condiciones

Este capitulo presenta el disefio final del prototipo realizado graficamente del cual obtendremos
los planos finales para el mecanizado. Asi como el presupuesto aproximado del dispositivo.

3.1 Disefio grafico

3.1.1 Software: SolidWorks

SolidWorks es un software de disefio asistido por computadora para modelar piezasy ensamblajes
en3Dyplanosen 2D [22]. Este producto ofreceun abanico de soluciones paracubrir los aspectos
implicadosen el proceso de desarrollo de productos por lo que nos permite modelar en detalle
nuestro prototipoy crear los planos finales para el mecanizado. Para poder hacer un uso completo
de este programa disponemos de la licencia educativa proporcionada por la UPV.

3.1.2 Piezas principales
Mediante SolidWorks conformamos en detalle las piezas principales de la guia coplanar.

Figura. 64 Tira conductora de latén Figura. 65 Sustrato dieléctrico inferior de teflon

Figura. 66 Plano de masa superior de laton

De la Figura. 64y Figura. 65, podemos ver como se han modelado rebajando los picos de la tira
conductoratal y como se indicé en el Capitulo 2. Las piezas metélicas finalmente seran de laton
en lugar de cobre, lo que no supone practicamente diferencia en cuanto a las simulaciones con
HFSS.

3.1.3 Piezas complementarias

Las siguientes piezas proporcionan el acabado necesario a la guia coplanar para formar un
dispositivo completo capaz de satisfacer los objetivos impuestos.

Tenemos dos tapas frontales en las que introduciremos los conectores coaxiales. Dos tapas
laterales con ranurasen cada una de ellas para colocar y desplazar las piezas que nos permiten
cortocircuitar la guia y una tercera ranura para encajar con los planos de masa. Luego una tltima
tapa en la parte inferior que hace las funciones de plano de masa inferiorde la guia. Todas las
piezas metalicas anteriores estan compuestas de aluminio.
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Figura. 67 Tapafrontal Figura. 68 Tapa lateral

Figura. 69 Tapainferior o plano de masa inferior

Las piezas soportadas por las tapas laterales tienen diferentes aplicaciones en funcion de la
utilidad que se le aplique al dispositivo.

Figura. 70 Cortocircuito y condensador Figura. 71 Pieza de presion

Utilizando la parte plana de la pieza de la Figura. 70, podemos llevar a cabo tanto cortocircuitos
para realizar tareas de calibracion en aplicaciones de caracterizacion dieléctrica, como
cortocircuitos variables. Utilizando la parte inferior, junto a una placa dieléctrica, hace las
funciones de condensador para aplicaciones de adaptacién de impedancias. Por otro lado, la pieza
de la Figura. 71, unido a un tornillo, se sitGa sobre la pieza anterior para realizar presion sobre
ellay asegurar un buen contacto con la guia coplanar.

Por ultimo, el conector coaxial que conectara la guia coplanar con el analizador de redes.

Figura. 72 Conector coaxial tipo N
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3.2 Ensamblaje

Tras realizar todas las piezas de forma individual, debemos integrar cada una de ellas para formar
el dispositivo. Situamos en primer lugar la tira conductora y los planos de masa sobre la pieza de
teflon. A continuacion, incrustamos las paredes laterales de aluminio en los laterales de la guia
encajando el metal sobrante de los planos de masa en las pestafias realizadas en las paredes
laterales. Seguidamente se acopla la tapa inferior debajo de la guia y las paredes frontales junto
con los conectores coaxiales. Para que los conectores enlacen perfectamente con la guia, el vivo
y el aislante deben ser rebajados debidamente. Finalmente se sitGan las piezas de cortocircuito y
presion, y se unen todas las partes mediante la debida tornilleria.

El disefio despiezado mediante la herramienta de disefio SolidWorks esel siguiente:

Figura. 73 Despiece de la guia

Figura. 74 Ensamblaje global

Por Gltimo, tras el mecanizado de todas las piezasy su unidn, este es el disefio final:
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Figura. 75 Resultado final de la guia tras su mecanizado

3.3 Partida economica
El coste econdmico final de la guia coplanar, enviado por el taller:

BASE IMPONIBLE 2.539,00€
IVA21% 533,19¢€
TOTAL 3.072,19€

Tabla. 13 Partida econémica
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Capitulo 4. Medidasy resultados

Con la construccion del prototipo, podemos proceder a demostrar el funcionamiento del trabajo
realizado anteriormente y analizar los resultados obtenidos.

Al encontrarnosen unasituacion real demedidas, los pasos a realizar sonsimilaresa los expuestos
en el Capitulo 2 pero afiadiendo una serie de pasos de calibracion del analizador de redes.
Procedemos de la siguiente manera:

1)

2)

3)

4)

5)

Calibramos el equipo de medida manualmente mediante el kit de calibracién OPEN,
SHORT, LOADy THRU.

Conectando el equipo a los puertos de la linea coplanar, realizamos una primera medida
de los parametros S para la linea vacia (aire) que nos servirapara calibraral plano de la
muestra que se proceda a medir.

Colocamos la muestra que se desea analizar los mas centrada posible sobre la linea y
medimos los parametros S.

Extraemos del analizador los archivos ‘.S2P’ con los datos de los pardmetros S mediante
un dispositivo USB y los importamos a nuestro cédigo de Matlab. En el Anexo 1 es
posible observar el cédigo utilizado.

Representamos de manera grafica los valores de permitividad relativa y tangente de
pérdidas de la muestra bajo estudio.

Las muestras que tenemos disponibles para realizar medidas son:

Teflon de 6mmde grosor, 30mm de anchoy 70mm de longitud.

Ceramica llamada MBTO1 disefiada por la empresa Microbiotech S.L, de 10mm de
grosor, 30mm de ancho y 74mm de longitud.

Muestra de marmol desconocido a priori de 20mm de grosor, 27mm de ancho y 49mm
de longitud.

Figura. 76 Muestras caracterizadas
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Realizados los pasos anteriores para estas muestras, procedemos a mostrar los resultados finales
mediante un barrido en frecuenciaentre los 300MHzy los 2.5GHz.

Teflon: er:2.1 , tand=0.001

Permitividad relativa

Tangente de pérdidas

60 0.25
50 [ T 02 L
40 -
o 0.15
. c
w301 1 %
[
S 0.1
20
tans 0.05266 f\
U 2325 |1 0.05¢ ’ tans 0.02764 (tand 0.0284
€ 2. € 2.181 € 2. ° e
gl R i O il [V
0 . ' - . 0 : - .
0 0.5 1 1.5 2 2.5 0 0.5 1 1.5 2 25
Frecuencia (Hz) «10° Frecuencia (Hz) «10°

Figura. 77 Medidas de €, y tgé del teflon

433 MHz 915 MHz 2450 MHz

er tgd er tgd er tgd
2.757 | 0.0526 | 2.181 | 0.0276 | 2.325 | 0.0284

Tabla. 14 Tabla de resultados para el teflén

Para nuestras frecuencias de trabajo obtenemos buenos resultados para la permitividad relativa
del teflon difiriendo unas cuantas décimas para433MHz y 2450MHz. En cuanto a las pérdidas,
los valores difieren bastante con el resultado real, ya que nuestro sistema es més efectivo para
muestras con pérdidas altas. Este es uno de los aspectos a perfeccionar de este sistemay que puede
serincluido enunalinea futura de trabajo.

MBTO1: er=10 , tany=0.12

Permitividad relativa Tangente de pérdidas
60 T T T (- T
0.25 1
tand 0.2207
50 r ] °
021 1
401 1
S N
2015t tan 0.1336 | ;
W™ 30 F B [ °
g r VAN M
'_
0.1F tand 0.08142 ]
20 r 1
w e, 14.16 ¢ 11.98 I v v -
L]
T
10} AV *] 0.05 | \/ ]
e 10.82
r
0 1 1 1 1 1 1 L 1 1
0 0.5 1 1.5 2 2.5 0.5 1 1.5 2 2.5
Frecuencia (Hz) «10° Frecuencia (Hz) «10°

Figura. 78 Medidas de €, y tgé del MBTO1
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433 MHz 915 MHz 2450 MHz
er tgd er tgd er tgé

14.16 | 0.2207 | 10.82 | 0.0814 | 11.98 | 0.1336
Tabla. 15 Tabla de resultados para el MTB01

Los resultados del MBTO1 son dispares para cada frecuencia de trabajo. Los valores de
permitividad relativa son mejores para915MHz. Para las pérdidas, el valor mas proximo es para
2450MHz. Es bastante apreciable que para valores altos de pérdidas nuestro sistema se aproxima
mejor al valor requerido, aunque también en este caso se produce bastante incertidumbre en los
resultadosduranteel barridoen frecuencia, siendoeste bastanteevidente a frecuenciastempranas.
Como trabajo futuro, seria adecuado conseguir un método que corrigiera dicha incertidumbre y
nos aportara unos valores mas estables de tangente de pérdidas.

Marmol
Permitividad relativa Tangente de pérdidas
60 \ : : \ 0.25 - ; ‘ ‘
%0 0.2
40 1 -
o 0151
. 5 \
T 307 T ‘é.’, 'tané 0.1048
S 0.1 i [ tans 0.08291
20 1 °
tand 0.04158
6.755 F E
1 €r € 4.162 & 5.014 | 0.05 v \/o
AVAVAV NS o
0 : ; : : 0
0 0.5 1 1.5 2 2.5 0 0.5 1 1.5 2 25
Frecuencia (Hz) «10° Frecuencia (Hz) «10°

Figura. 79 Medidas de &, y tgé del marmol

Para esta Gltima muestra el comportamiento de los resultados es similar al comentado

anteriormente, aportando mucha incertidumbre en los valores de las pérdidas y resultadosdispares
entre cada una de las frecuencias analizadas.

433 MHz 915 MHz 2450 MHz
er tgé er tgé er tgé

6.755 | 0.1048 [ 4.162 | 0.0829 | 5.014 | 0.0415
Tabla. 16 Tabla de resultados para el marmol

61



ST _ TELECOM ESCUELA
A UNIVERSITAT TECNICA VLC SUPERIOR

);) POLITECNICA DE INGENIERVA DE,
DE VALENCIA TELECOMUNICACION

Capitulo 5. Conclusiones

Para finalizar nuestro trabajo, es necesario analizar y valorar si nuestro sistema cumple con las
expectativas a priori marcadas de rapidez, sencillez y exactitud, y los aspectosa mejorar.

El sistema completo, desde situar la muestra en la linea de transmision hasta obtener los
resultados, es capaz de proporcionar al usuario seguridad a la hora de su utilizacién, ya que le
permite conseguir las medidas mediante un procesosencillo de pocos pasos, intuitivoy de manera
bastante automatizada, ademas de ser un proceso rapido el cual en apenas 2 -3 minutos es capaz
de proporcionarnos resultados. En cuanto a la exactitud, es necesario estudiar soluciones que nos
aporten mayores precisiones en las medidas y con ello fiabilidad a la hora de hacer uso de este
sistemaen proyectos futuros o ala horade comercializarlo, por lo que este es un punto importante
a mejorar de cara al futuro. Ademas, seria conveniente realizar medidas de muestras con
permitividades mayores a las examinadas para analizar el comportamiento del prototipo.

Otro punto interesante a mejorar es la posibilidad de realizar calculos utilizando muestras menos
gruesas. En ocasiones la disponibilidad de muestras gruesas puede ser dificil, por ello poder
utilizar muestras mas finas podria facilitar nuestro trabajo. Para ello, una de las posibles
soluciones seriadisponer de una guia coplanar con un sustrato dieléctrico de mayor permitividad
relativa que el teflon. Esto provocaria una mayor concentracion de la onda electromagnética en
los gaps de la guia, permitiendo analizar muestras mas finas.
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Anexo 1. Cédigo Matlab

%Parametros S del aire en los puertos
S=sparameters('air_sample.s2p'); %parametros S
L1inea=150e-3; %Lomgitud de 1a linea
Sll=S.Parameters(1l,1,:);
S21=S.Parameters(2,1,:);

S11=S11(:);

S21=S21(:);

K=((S11.A2-521.A2)+1)./(2*%s11l); %Se define Tla variable K
RO_suma=K+sqrt(K.A2-1); %RO puede ser + 6 -
RO_resta=K-sqrt(K.A2-1);

if (abs (RO_suma)<=1)
RO=RO_suma;

else
RO=RO_resta;

end

x=(S11+521-R0O)./(1-(S11+S21).*RO) ;
fasex=angle(x); %fase periddica del factor de propagacion
Q=unwrap (fasex) ; %fase desenvuelta del factor de propagacion

Gamma=(1/L1inea)* (Tog(l./abs(x))-j*Q);
alfa=real(Gamma);
betaAire=imag(Gamma);

%Parametros S de la muestra en Tlos puertos
S=sparameters('sample.s2p');
Lm=49e-3; %longitud de 1a muestra
L=L1inea/2-Lm/2; %distancia del puerto al plano de Ta muestra
Sl1l1=S.Parameters(1,1,:);
S21=S.Parameters(2,1,:);
S11o=S11(:);
S210=S21(:);
S11=S1lo.*exp(2.*betaAire*j*L); %calibracién al plano de la muestra
S21=S21o.*exp(2.*betaAire*j*L); %con los valores de beta del aire
%metodo para obtener epsilon' y tg_delta
K=((S11.A2-521.A2)+1)./(2*%S21); %Se define Tla variable K
RO_suma=K+sqrt(K.A2-1) ; %RO puede ser + 6 -
RO_resta=K-sqrt(K.A2-1);
%se elige un signo u otro, teniendo en cuenta con cual obtenemos un
%valor menor o igual que uno en médulo

if (abs (RO_suma)<=1)

RO=RO_suma;
else
RO=RO_resta;

end
%Quedando x:
x=(S11+521-R0O). /(1-(S11+S21).*R0O) ;
fasex=angle(x); %fase peridédica del factor de propagacion
Q=unwrap (faseX) ; %fase desenvuelta del factor de propagacién
%Sabiendo x, y como x=eA(-Gamma*L), siendo L, longitud de Ta muestra
%Despejamos Gamma:
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Gamma=(1/L)* (Tog(1. /abs(x))-j*Q);

%0btenemos un valor de Gamma=alfa+j*beta.Como sabemos el valor de alfa y
%beta

alfa=real(Gamma);

beta=imag(Gamma) ;

%para obtener epsilon' y la tangente de delta aplicamos:

%Permitividad efectiva

epsilon_efectiva=(3e8./(2*pi.*S.Frequencies)) .A2.*(beta.A2-alfa.A2);
%Permitividad relativa
epsilon_relativa=(epsilon_efectiva-1.4838)/0.29309;

%Tangente de pérdidas

tangente_delta=(((3e8./(pi.*S.Frequencies)) .A2.*(alfa.A2)./(2.*epsilon_efectiva)+l).A2-
1).A(1/2);

%REPRESENTACION

cursorMode = datacursormode(figure);
%grafica de permitividad relativa
subplot(1,2,1)

hDatatip = cursorMode.createbatatip(plot(S.Frequencies,epsilon_relativa));
pos = [2.45e9 0]; %frecuencia a marcar
set(hDatatip, 'Position', pos)
updateDatacursors (cursormode)
title('Permitividad relativa')
xTabel('Frecuencia (Hz)')
ylabel('\epsilon_{r}"')

%grafica tangente de perdidas

subplot(l,2,2)

hbatatip = cursorMode.createbatatip(plot(S.Frequencies,tangente_delta));
pos = [2.45e9 0]; %frecuencia a marcar

set (hDatatip, 'Position', pos)

updateDatacursors (cursorMode)

title('Tangente de pérdidas')

xlabel('Frecuencia (Hz)')

ylabel('Tangente\delta"')

Published with MATLAB® R2019b
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200218 cobre arribd
ESCALAN 2 HOJAT1DE

2 1
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51 NO SE INDICA LO CONTRARIO: | ACABADO: REBARBAR Y

LAS COTAS SE EXPRESAN EN MM
ACABADO SUPERFICIAL:
TOLERANCIAS:

LUNEAL:

ANGULAR:

NOMBRE FIRMA FECHA
DIBU..
VERIF

APROB.

A FABR.

ROMPER ARISTAS
VIVAS

CALID.

MATERIAL:

Aluminio 6063

PESO:

3

8.00

NO CAMBIE LA ESCALA REVISION
TuLo:
Corto
N.° DE DIBUJO
ESCALA:Z:1 HOJA1DE 1

2 1

_TELECOM ESCUELA
TECNICA VLC SUPERIOR
DE INGENIERIA DE,
TELECOMUNICACION

A4
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________

________

________

8.

30,00

SINO SE INDICA LO CONTRARIO: | ACABADO:
LAS COTAS SE EXPRESAN EN MM

ACABADO SUPERFICIAL:
TOLERANCIAS:

UNEAL:

ANGULAR:

NOMBRE
DIBU.

VERIF.

APROB

A FABR

CALID.

FIRMA

FECHA

MATERIAL:

Aluminio 6063

PESO:

3

REBARBAR Y
ROMPER ARISTAS
VIVAS

_TELECOM ESCUELA
TECNICA VLC SUPERIOR
DE INGENIERIA DE,
TELECOMUNICACION

NO CAMBIE LA ESCALA REVISION

ThuLo:
Placa que ejerce presion sobre el corto
A

N.? DE DIBLIO

200306 presion ™

ESCALA:2:1 HOJA1DE1

2 1

71



» UNIVERSITAT
§§ POLITECNICA
Y. DE VALENCIA

@ 2,00
S—n I
= i

E I
8| 8
y 1 2 o
D20p || T2

! i

] o

i o

i o

: (']
D T

C o A
Q
= v 2,50
liﬂ gl
52,00

51 NO SE INDICA LO CONTRARIO: | ACABADO
LAS COTAS SE EXPRESAN EN MM
ACABADO SUPERFICIAL
TOLERANCIAS:
UNEAL:
ANGULAR:
NOMBRE FIRMA
DIBUJ.
VERIF

APROB.

A FABR.

CALID.

FECHA

o}
re}
o)

A

]

REVISION

150,00
10,00
135,00 N
R g
E=3 T” n c=7 8‘
8 u‘i
)
X2 unidades
Lateral
Aluminio 6063 200219 lateral
PESO: ESCALA2 HOJA 1 DE

3

2

1

_TELECOM ESCUELA
TECNICA VLC SUPERIOR

DE INGENIERIA DE

TELECOMUNICACION

A4
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51 NO SE INDICA LO CONTRARIO: | ACABADO: REBARBAR Y

LAS COTAS SE EXPRESAN EN MM

ACABADO SUPERFICIAL:
TOLERANCIAS:
LINEAL:
ANGULAR:
NOMBRE FIRMA FECHA
DIBUJ.
VERIF.
APROB.
A FABR.
CALD. MATERIAL:
Aluminio
PESO:

4 3

ROMPER ARISTAS
VIVAS

A —————
[=)

by

o
A"
G
N
2

4,00

45,00

X2 unidades

NO CAMBIE LA ESCALA

TuLo:

Tapa frontal y posterior

N.° DE DIBUJO

200219 tapa

ESCALA:2:

2

HOJA 1 DE 1

REVISION

1

_TELECOM ESCUELA
TECNICA VLC SUPERIOR
DE INGENIERIA DE,
TELECOMUNICACION

A4
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_TELECOM ESCUELA
UNIVERSITAT TECNICA VLC SUPERIOR

POLITECNICA DE INGENIERIA DE.
DE VALENCIA TELECOMUNICACION

|~

ol

c=3

S u

50,00

150,00

50,00

-

50,00

SINO SE INDICA LO CONTRARIO: | ACABADO: REBARBAR Y
LAS COTAS SE EXPRESAN EN MM ROMPER ARISTAS
ACABADO SUPERFICIAL: VIVAS
TOLERANCIAS:

LINEAL:

ANGULAR:

NO CAMBIE LA ESCALA REVISION

NOMBRE FIRMA FECHA TuLo:
DIBUJ. . . .
= Parte inferior de la caja

APROB.

A FABR. A

CALD. MATERIAL: N.° DE DIBUJO

Aluminio 6063 200218 ObOjO A

PESO: ESCALA:1:2 HOJA 1DE 1

4 3 2 1
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