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Resumen

El proceso de caracterizacion dieléctrica es un area de estudio fundamental para el
desarrollo de sistemas y dispositivos de telecomunicaciones, ya que el conocimiento de
cémo se comporta un material frente a una radiacion electromagnética es de gran utili-
dad para disefiar y optimizar dispositivos de microondas.

Para obtener las propiedades dieléctricas de materiales se requiere de una técnica de
medida y un método de analisis que sustente a dicha técnica. Existen multitud de técni-
cas de medida, entre las que destacan los métodos resonantes por la alta precision que
proporcionan en la medida de materiales con bajas pérdidas. De igual manera, existen
muchisimos de métodos de andlisis, entre los que destacan los métodos modales por la
exactitud de la solucién que proporcionan en geometrias canonicas al analizar teérica-
mente y de manera analitica el problema electromagnético.

Este trabajo se enmarca en esta area de conocimiento, concretamente pretende con-
tribuir a la mejora de los procedimientos y métodos de analisis modales, proporcionan-
do una generalizacion circuital de onda completa. Para ello, se han implementado una
serie de librerias de elementos basicos mediante los cuales se pueden modelar diversas
estructuras cilindricas con geometria de revolucion, que son de las mas empleadas en
dielectrometria.

En primer lugar, se ha generalizado con una caracterizacion de onda completa el
método de analisis circuital, que hasta ahora solo tenia en cuenta modos simétricos. No
obstante, este método ampliado tiene ciertas limitaciones en cuanto a la implementa-
cién de elementos basicos modelados con una formulacién de onda completa, lo que
resta versatilidad y flexibilidad al mismo.

Para solventar las limitaciones del analisis circuital de onda completa se ha imple-
mentado un método hibrido que combina el método de analisis modal puro y el circui-
tal generalizado. Con la misma idea que en el analisis circuital, se ha implementado
una libreria de elementos basicos que, combinandolos, permite crear estructuras mas
complejas.

El estudio tedrico ha sido validado mediante numerosas simulaciones y compara-
ciones con otros métodos y técnicas de analisis. Se ha hecho especial hincapié en el
correcto modelado de cavidades resonantes orientadas a dielectrometria, pues es el
objetivo principal de la tesis.

Ademas, se han llevado a cabo aplicaciones experimentales reales orientadas a la
medida de materiales dieléctricos mediante distintas cavidades resonantes, de manera
que se muestra la utilidad, versatilidad, flexibilidad y precision que tiene el estudio que
se ha realizado en este trabajo de una manera préactica y funcional.

Finalmente, se proponen lineas futuras de investigacion para continuar el trabajo
realizado hasta el momento.



Resum

El procés de caracteritzacio dielectrica es un area d’estudi fonamental per al desen-
volupament de sistemes i dispositius de telecomunicacions, ja que el coneixement de
com es com es comporta un material sota una radiacié electromagnética es de gran
utilitat per dissenyar i optimitzar dispositius de microones.

Per obtenir les propietats dieléctriques de materials es requereix d’una técnica de
mesura i un metode d’analisi que sustenti a la propia técnica. Existeixen multitud de
técniques de mesura, entre les que destaquen els meétodes ressonants per 1’alta precisio
que proporcionen en la mesura de materials amb baixes pérdues. De la mateixa manera,
existeixen moltissims métodes d’analisi, entre els que destaquen els métodes modals
per I’exactitud de la solucid que proporcionen en geometries candniques al analitzar
tedricament i de manera analitica el problema electromagnétic.

Aquest treball s’emmarca en esta area de coneixement, concretament pretén contri-
buir a la millora dels procediments i metodes de analisi modals, proporcionant una
generalitzacio circuital d’ona completa. Per aixd, s’han implementat una série de llibre-
ries d’elements basics mitjangant els quals es poden modelar diverses estructures cilin-
driques amb geometria de revolucié, que son de les més emprades en dielectrometria.

En primer lloc, s’ha generalitzat amb una caracteritzacié d’ona completa el metode
d’analisi circuital generalitzat, que fins ara només tenia en compte modes simétrics. No
obstant aix0, aquest métode ampliat té certes limitacions en quant a la implementacio
d’elements basics modelats amb una formulaci6é d’ona completa, es que resta versatili-
tat i flexibilitat a aquest.

Per resoldre les limitacions de 1’analisi circuital d’ona completa s’ha implementat
un metode hibrid que combina el métode d’analisi modal pur i el circuital generalitzat.
Amb la mateixa idea que en D’analisi circuital, s’ha implementat una llibreria
d’elements basics que combinant-los permet crear estructures més complexes.

L’estudi tedric ha sigut validat mitjangant nombroses simulacions i comparacions
amb altres metodes i técniques d’analisi. S’ha posat especial émfasi en el correcte mo-
delat de cavitats ressonants orientades a dielectrometria, ja que és 1’objectiu principal
de la tesi.

A més a més, s’han dut a terme aplicacions experimentals reals orientades a la me-
sura de materials dieléctrics mitjancant diverses cavitats ressonants, de manera que es
mostri la utilitat, versatilitat, flexibilitat i precisio que té ’estudi que s’ha realitzat en
aquest treball d’una manera practica i funcional.

Finalment, es proposen unes linies futures d’investigacio per continuar el treball re-
alitzat fins ara.



Abstract

Dielectric characterization of materials is a very important area of study for the de-
velopment of telecommunication systems and devices, since the knowledge of the ma-
terials’ behavior in front of an electromagnetic radiation is very useful to design and
optimize microwave devices.

Measurement techniques and analysis methods are required to obtain the dielectric
properties of materials. There are many measurement techniques, among which reso-
nant methods stand out due to the high precision that they provide in the measurement
of low loss materials. In the same way, there are many methods of analysis, among
which modal methods stand out for the accuracy of the solution they provide in canon-
ical geometries when the electromagnetic problem is analyzed theoretically and in an
analytical way.

This work is framed in this area of knowledge, specifically it aims to contribute to
the improvement of procedures and methods of modal analysis, providing a complete
full-wave circuit generalization. For this purpose, some libraries of basic elements have
been implemented, and combining them properly, any axisymmetric structure can be
modeled.

First, the circuit analysis method has been generalized with a full-wave characteri-
zation, which up to now only took into account symmetric modes. However, this ex-
tended method has some limitations in terms of the implementation of basic elements
modeled with a full wave formulation, which reduces its versatility and flexibility.

To solve the limitations of the full-wave circuit analysis, a hybrid method that com-
bines the pure modal analysis method and the generalized circuital technique has been
implemented. With the same idea as in the circuit analysis, a library of basic elements
has been implemented, and combining them properly, more complex structures can be
simulated.

The theoretical study has been validated through many simulations and compari-
sons with other methods and analysis techniques. Special emphasis has been placed on
the correct modeling of resonant cavities oriented to dielectrometry, since it is the main
goal of the thesis.

In addition, real experimental applications focused on the measurement of dielectric
materials have been carried out with some different resonant cavities. Then, the useful-
ness, versatility, flexibility and precision of the study carried out in this thesis is shown
in a practical and functional way.

Finally, future research lines are proposed to continue the work carried out so far.
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Capitulo 1
Introduccion

En este capitulo se pretende proporcionar al lector una visidn global del trabajo rea-
lizado a lo largo de la tesis. Para ello, se presenta en primer lugar el estado del arte
actual en técnicas de analisis electromagnético para caracterizacién de materiales, foca-
lizando la descripcion en el &mbito donde se ha desarrollado la tesis y estableciendo el
marco donde se encuadra el presente trabajo. En segundo lugar, se establecen los obje-
tivos de la tesis, mediante los cuales se pretende cubrir parcial o totalmente el gap de
conocimiento que se ha establecido al estudiar la literatura sobre el tema. Finalmente se
explica la organizacion y estructura de la tesis, indicando los temas que se tratan en
cada capitulo y su interés en el presente trabajo.

1.1. Presentacion

La resolucion de problemas electromagnéticos se inicio en el siglo XIX con la apor-
tacion de James Clarke Maxwell, el cual unificé las cuatro ecuaciones fundamentales
del electromagnetismo, que describen el comportamiento de los campos electromagné-
ticos en funcion de las fuentes que los generan [1].

La resolucion de estas ecuaciones de manera genérica no es ni mucho menos trivial,
es por ello que las técnicas analiticas que se utilizaban inicialmente se han ido sustitu-
yendo por métodos numéricos mas versatiles que permiten analizar problemas de una
complejidad mayor. Estos métodos se encargan de resolver las ecuaciones integro-

19



Capitulo 1. Introduccion

diferenciales que se obtienen al aplicar las condiciones de contorno pertinentes en cada
problema, y lo hacen de manera bastante eficiente a raiz del incesante desarrollo y
avance computacional de los ordenadores, que permiten realizar millones de operacio-
nes por segundo. De entre la inmensa variedad de métodos numéricos existentes, en el
Capitulo 3 se realiza una breve descripcion de aquellos mas relevantes.

Existen ademas los Ilamados métodos modales, que proporcionan soluciones anali-
ticas exactas de problemas geométricamente sencillos [2]. Es decir, existe una solucion
con ecuaciones explicitas que permiten resolver el problema de manera exacta. Estas
ecuaciones son analiticas, pero su resolucion puede que se deba realizar de manera
numérica debido a la complejidad matematica que conlleva plantear el problema desde
un punto de vista modal. Aun asi, en estructuras con geometria candnica los métodos
modales proporcionan resultados mas precisos que los métodos puramente numéricos,
a costa de versatilidad debido a su formulacién completamente cerrada para cada pro-
blema particular.

Esta tesis se focaliza en el estudio de problemas de cavidades resonantes, las cuales
son estructuras cerradas que albergan un campo eléctrico y magnético estacionario en
su interior [3]. Este tipo de estructuras son especialmente sensibles a la medida de pro-
piedades electromagnéticas de materiales, de ahi que la tesis se centre en aplicaciones
de dielectrometria. La dielectrometria tiene como objetivo la medida de las propiedades
dieléctricas (permitividad) y magnéticas (permeabilidad) de los materiales. Para estruc-
turas resonantes, los métodos modales son los que presentan un mejor comportamiento
[4], por ello conviene profundizar en este tipo de analisis.

Los métodos modales se empezaron a formular a finales de la década de los 60 [5],
y con los afios y el enorme desarrollo computacional de la segunda mitad del siglo XX,
éstos se han ido mejorando y su uso en la actualidad esta totalmente extendido. De
hecho, esta técnica ha dado lugar a numerosas tesis y publicaciones de una importancia
resefiable a nivel internacional [6]-[8]. La formulacién de este tipo de métodos se vera
mas adelante en el Capitulo 2, ya que no se pretende en esta introduccion entrar en
detalles sobre el método en si. No obstante, cabe destacar algunas de las limitaciones
mas importantes de los métodos modales, y concretamente las del método modal por
excelencia, mode-matching o método de adaptacién modal. En primer lugar, la formu-
lacién modal de cada problema en particular es cerrada, ya que la estructura se analiza
toda en su conjunto, lo cual implica que una pequefia variacion en la geometria supone
replantear el problema desde cero. Esta falta de versatilidad y flexibilidad es una caren-
cia que los métodos numeéricos resuelven con creces, pero a costa de perder precision y
aumentar el coste computacional. En segundo lugar, la convergencia del método de
adaptacion modal tiene el problema de la convergencia relativa, que establece que, para
diferentes combinaciones de modos tenidos en cuenta en la resolucién del problema, se
obtienen soluciones ligeramente diferentes [9].

Para intentar mitigar los inconvenientes planteados anteriormente del analisis modal
puro (mode-matching), a finales de los afios 90 se propone un método modal basado en
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Capitulo 1. Introduccion

matrices de inmitancias generalizadas [10]-[11]. Este utiliza matrices de impedancia
(GIM) o admitancia (GAM) para analizar estructuras complejas mediante técnicas
circuitales de una manera eficiente y precisa. Dicha técnica es tratada, ampliada, mejo-
rada y optimizada en varias tesis desarrolladas en la UPV a finales del siglo XXy prin-
cipios del XXI [12]-[14]. A partir de dicha técnica, ya entrados en el siglo XXI, surge
el método de analisis circuital generalizado (GCA) aplicado a dielectrometria [15], el
cual se basa en definir y modelar unas estructuras basicas para que posteriormente se
puedan interconectar entre ellas utilizando técnicas circuitales para analizar estructuras
més complejas. Este método, a pesar de su escasa madurez, se ha utilizado exitosamen-
te en multiples ocasiones para modelar cavidades resonantes con dieléctricos en su
interior [15]-[18], ya que tiene la gran ventaja de proporcionar versatilidad frente al
mode-matching puro, pues cada elemento basico que se define esta caracterizado en
términos generales y es independiente de lo que le rodea. Ademas, la convergencia
presenta mejor estabilidad que en el método de adaptacién modal. No obstante, hasta la
fecha, solo se habia formulado con modos simétricos TMonp Y TEonp.

El andlisis electromagnético con un solo tipo de modos limita significativamente la
eficiencia de cualquier método, ya que se estan despreciando de entrada una gran fami-
lia de modos que pueden influir en la medida. Si bien es cierto que los modos simétri-
cos (TMonp ¥ TEonp) estan tedricamente desacoplados del resto, en la practica no se
puede asegurar la idealidad de los mismos en un entorno experimental, por lo que otros
modos no simétricos podrian influir en la medida de los simétricos y viceversa. Ade-
mas, en multitud de cavidades los modos simétricos no son el modo fundamental, en
algunos casos ni siquiera estan entre los primeros modos resonantes, lo cual reduce
significativamente el rango de aplicacion de cualquier cavidad. El andlisis electromag-
nético de onda completa o full-wave tiene en cuenta todos los posibles modos electro-
magnéticos, de esta manera tanto los modos puramente TE o TM, simétricos o no,
como los modos hibridos pueden ser modelados. Mediante la formulacion de onda
completa se utilizan mas modos en el planteamiento teérico, por lo que aumenta el
ancho de banda de aplicacion del método puesto que las cavidades resonantes se utili-
zan a frecuencias discretas. Ademas, al tener en cuenta todos los modos posibles, el
método es capaz de modelar mejor las variaciones de campo eléctrico y magnético que
producen las iteraciones con dieléctricos [8].

Es en este punto donde se plantea la elaboracion de la tesis, a raiz de las enormes
ventajas de la técnica circuital y del analisis de onda completa, se plantea el desarrollo
de un método de analisis electromagnético de caracter circuital generalizado para el
estudio de cavidades resonantes que sea de onda completa o full-wave, es decir, que en
el modelado se tengan en cuenta todos los tipos de modos posibles (TEM, TMmnp ¥
TEmnp; Y Sus posibles combinaciones para formar los modos hibridos).

Mediante el método propuesto, las estructuras mas complejas se pueden modelar a
partir de los elementos bésicos implementados y analizados en este trabajo, que estaran
caracterizados de manera genérica para que no dependan del entorno que los rodea. De

21



Capitulo 1. Introduccion

esta manera se busca generalizar un método que pretende que el analisis interno de las
estructuras resonantes de microondas sea trasparente al usuario, facilitando de esta
manera el proceso de disefio de aplicaciones a frecuencias de microondas.

1.2. Objetivos

El objetivo general de esta tesis es analizar estructuras cilindricas resonantes orien-
tadas a dielectrometria mediante un método de onda completa, donde se tengan en
cuenta todos los modos electromagnéticos. Este andlisis se pretende realizar de manera
circuital, de manera que definiendo unos elementos basicos se puedan modelar estruc-
turas mas complejas a partir de éstos de forma relativamente sencilla.

Mediante el andlisis de onda completa de cavidades resonantes se persigue mejorar
el rango de medida y la resolucion de las cavidades ya existentes, asi como la precision
proporcionada en el calculo de propiedades dieléctricas de materiales.

El trabajo esta orientado al calculo de las propiedades electromagnéticas de la mate-
ria, por lo que se pretende obtener el valor de la permitividad o permeabilidad compleja
de la manera mas precisa posible. Esto implica un analisis independiente y exhaustivo
de todas las pérdidas producidas en el sistema para caracterizar bien el factor de pérdi-
das del material.

El estudio de la convergencia de cualquier método es un tema a tratar de vital im-
portancia, por lo que también cabe mencionarlo en los objetivos del trabajo.

Como objetivos inherentes al analisis realizado, cabe mencionar aquellos que ma-
tematicamente han contribuido a los resultados de esta tesis. En primer lugar, el estudio
detallado de funciones base completas uni- y bidimensionales para el desarrollo circui-
tal del método. En segundo lugar, la constante investigacion de métodos de busqueda
de raices de funciones trascendentes. Y, en ultimo lugar, la resolucion de integrales de
Bessel no documentadas en las tablas clasicas.

Finalmente, se busca materializar los objetivos de la tesis mediante la implementa-
cién de una libreria o base de datos de elementos cilindricos de manera que, interco-
nectandolos entre si, se puedan analizar estructuras mas complejas de manera automa-
tica, sencilla y completamente transparente al usuario.

1.3. Estructura de la Tesis

Para conseguir los objetivos descritos en el apartado anterior se ha organizado la
memoria mediante 7 capitulos y 6 apéndices.
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En este primer capitulo se ha introducido y descrito el problema que se va a tratar a
lo largo de la tesis; se han presentado los objetivos principales; y se ha desglosado la
estructura de la memoria.

El capitulo 2 trata, por una parte, los principios tedricos de las propiedades dieléc-
tricas de la materia, necesarios y fundamentales para abordar este trabajo. Y, por otra
parte, se describen las técnicas de medida mas utilizadas en la actualidad, haciendo
especial hincapié en las cavidades resonantes, ya que serd la técnica utilizada a lo largo
de la tesis.

En el capitulo 3 se realiza una breve revision de los métodos actuales de analisis
electromagnético, los cuales se han separado en métodos analiticos y computacionales
(métodos modales y basados en operadores diferenciales e integrales). De cada método,
ademas de su principio de funcionamiento, se exponen las ventajas y limitaciones que
ofrece en el analisis particular de cavidades resonantes orientadas a dielectrometria,
que es el ambito donde se realiza la tesis. En este capitulo se estudian los métodos de
analisis modal, ya que el trabajo desarrollado en esta tesis utiliza esta técnica.

En el capitulo 4 se realiza el andlisis circuital generalizado de onda completa, que
consiste en continuar y ampliar la técnica de analisis circuital descrita en el capitulo 3
para modos simétricos. En este capitulo se describen los elementos basicos implemen-
tados, asi como las limitaciones que tiene el método al plantearlo mediante una formu-
lacion de onda completa. EI método se valida con numerosas simulaciones y compara-
ciones con otros trabajos de la literatura.

En el capitulo 5 se realiza una hibridacion entre el método de analisis modal y cir-
cuital de onda completa, de manera que definiendo unos nuevos elementos bésicos
(nueva libreria analizada de manera diferente), se subsanan las limitaciones planteadas
en el capitulo 4. En este capitulo se analiza con detalle la influencia de las pérdidas en
las paredes conductoras debido a la conductividad finita de las mismas. También se
estudia la convergencia del método y se propone un algoritmo para identificar el modo
resonante. El método se valida con numerosas simulaciones y comparaciones con otros
trabajos de la literatura. A pesar de que este método resuelve las restricciones del mé-
todo del capitulo 4, éste también presenta sus restricciones, las cuales se describen al
final del capitulo.

En el capitulo 6 se presentan los resultados experimentales obtenidos a raiz del ana-
lisis tedrico presentado a lo largo de la tesis, y mas concretamente utilizando el método
presentado en el capitulo 5. El capitulo se divide en una primera seccién donde se rea-
liza una explicacion de aspectos experimentales a tener en cuenta como la extraccion
de la frecuencia de resonancia y factor de calidad descargados, el calculo de incerti-
dumbres de la medida y el procedimiento del método de anélisis utilizado. A continua-
cion, se realizan medidas experimentales con cavidades tipicamente utilizadas en di-
electrometria. Y finalmente, se realizan algunas medidas con cavidades particulares
disefiadas para aplicaciones de microondas orientadas a dielectrometria.
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En el capitulo 7 se presentan las conclusiones que se han obtenido tras la realiza-
cién de esta tesis, asi como las lineas futuras que se podran llevar a cabo partiendo de
este documento.

Como se puede ver en el indice, también se ha hecho uso de apéndices para reforzar
algunos conceptos necesarios para la realizacion de la tesis. El contenido de los mis-
mos se describe a continuacion.

En el apéndice | se describen las diferentes expansiones en series de funciones base
completas, uni- y bi-dimensionales, las cuales seran necesarias para desarrollar los
métodos descritos en la tesis.

En el apéndice Il se realiza el estudio de los campos electromagnéticos en el interior
de una guia de seccidn circular.

En el apéndice Il se realiza una revision general de las funciones de Bessel, fun-
damentales para el analisis de estructuras cilindricas. Se proporcionan las expresiones
asintoticas de las funciones de Bessel y las integrales analiticas que han sido necesarias
para desarrollar la tesis. También se realiza una breve discusién sobre la evaluacién
computacional de estas funciones en el software que se ha utilizado, MATLAB.

En el apéndice IV, se propone un método para la obtencion de raices complejas de
ecuaciones trascendentes. El método proporciona de manera rapida y precisa las N
primeras raices de una funcion. Este método se ha utilizado en la tesis para resolver de
manera muy eficiente estructuras multicapa.

En el apéndice V, se muestran las soluciones de las integrales que aparecen en el
desarrollo tedrico de la tesis y estan relacionadas con funciones trigonométricas, hiper-
bolicas y exponenciales.

Ademas de los apéndices, al final de la tesis se incluyen las publicaciones cientifi-
cas que ha proporcionado esta tesis, tanto en congresos internacionales como en revis-
tas indexadas. También se incluye una lista del software implementado en las distintas
librerias. Finalmente, se muestran las referencias bibliograficas que se han utilizado en
esta tesis.
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Capitulo 2

Caracterizacion
Dieléctrica de
Materiales

En este capitulo vamos a introducir algunos conceptos tedricos necesarios relacio-
nados con la caracterizacion dieléctrica de materiales como son la permitividad, per-
meabilidad, susceptibilidad, polarizacion etc. Asi mismo, también se describe el com-
portamiento de los materiales frente a una excitacion electromagnética y viceversa,
coémo afecta al campo la presencia de un material. También se describen brevemente
las técnicas de medida mas utilizadas en la actualidad, haciendo hincapié en los méto-
dos resonantes, que son aquellos en los que se centra esta tesis.

2.1. Conceptos y Definiciones

Como en cualquier area de la fisica, en electromagnetismo los materiales son una
parte fundamental que requiere un estudio particularizado para comprender cémo se
comportan las ondas electromagnéticas frente a este tipo de objetos y viceversa.

En un medio material, los vectores de campo estan relacionados entre si mediante
las llamadas relaciones constitutivas [19], las cuales determinan desde un punto de
vista macroscépico que el vector de desplazamiento eléctrico (5) y el vector de induc-
cién magnética (B) se pueden representar en funcién del vector campo eléctrico (E) y
magnético (H) de respectivamente.

t

D=¢ (2.1)

2.2)

ool
Tl

=u
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Capitulo 2. Caracterizacion Dieléctrica de Materiales

Donde ¢ y u representan la permitividad y la permeabilidad del material, las cuales
indican respectivamente la capacidad que tiene un medio para almacenar energia eléc-
trica y magnética bajo la influencia de un campo eléctrico o magnético. En el espacio

libre estas constantes toman los siguientes valores: &, = 8.854 - 10712 % Uo = 41T -
1074
—~

Por otra parte, el comportamiento de un medio material frente a un campo electro-
magnético puede ser descrito en términos de distribucion de dipolos eléctricos y mag-
néticos. El medio se puede caracterizar entonces mediante dos funciones de densidad
de polarizacién [20]: el momento eléctrico dipolar por unidad de volumen o vector de

polarizacion eléctrica (Pe), y el momento magnético dipolar por unidad de volumen o
vector de polarizaciéon magnética (Pm), que estan relacionados con el campo eléctrico
y magnético mediante las siguientes expresiones [21]:

-

P, = SOXeE (2.3)

—

ﬁm = xmH (2.4)

Donde y. Y x.m Son la susceptibilidad eléctrica y magnética respectivamente. Estos
pardmetros indican la facilidad de polarizacion eléctrica o magnética de un material y
estan directamente relacionados con la permitividad y permeabilidad respectivamente:

e =¢&(1+xe) = €& (2.5)

t=po(1+ xm) = tottr (2.6)

Asi pues, la permitividad y la permeabilidad indican desde este punto de vista la ca-
pacidad que tiene un material a polarizarse frente a la accién de un campo eléctrico o
magnético externo respectivamente. Los parametros &, y u, representan la permitivi-
dad y la permeabilidad relativa del material, con respecto a la del vacio, y son los valo-
res que se utilizan para caracterizar un material electromagnéticamente.

Con las definiciones anteriormente proporcionadas, las relaciones constitutivas
(2.1) y (2.2) pueden reescribirse en funcion de estos Gltimos parametros [21]:

D =¢E + P, =¢e,(1+ y)E = ¢E (2.7)
B = po(H + By) = po(1 + xn)H = uH (2.8)

En la naturaleza se pueden distinguir distintos tipos de materiales segun las propie-
dades electromagnéticas que posean [19].

En primer lugar, un medio is6tropo es aquel en que sus propiedades electromagnéti-

cas son idénticas en todas direcciones, lo que equivale a decir que D y E son paralelos,

al igual que B y H. Por otra parte, un material homogéneo es aquel que sus propiedades
no dependen de la posicion, es decir, € y u son valores escalares (constantes en todo el
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material). Si ademas, sus propiedades no dependen de la frecuencia, el medio se deno-
mina no dispersivo.

En un medio inhomogéneo las propiedades electromagnéticas no son idénticas en
todas direcciones, por lo que los valores € y u dependen de la posicion, e(x,y, z),
u(x,y,z). De manera equivalente, en un medio dispersivo, donde las ondas electro-
magnéticas a distintas frecuencias se propagan a velocidades diferentes, los valores de
€y u dependen de la frecuencia (pueden despender también de la temperatura, hume-
dad...). Y en un medio anisotropo, las propiedades electromagnéticas dependen de la
direccion del campo en cada punto, por lo que € y u se han de expresar en este caso en
forma de tensor £ y j, por lo que las relaciones constitutivas pasan a expresarse de la
siguiente manera (con eje de coordenadas cartesiano):

D, Exx Exy Exz]|Ex Ey
Dy = [Syx Eyy  Eyz Ey =& Ey (29)
D, Ezx  Ezy Ezz]|E, E,
B, Mxx  Hxy Hxz]|Hy H,
By| = [ﬂyx Hyy HPyz||Hy| =i |Hy (2.10)
B, Hzx  Hzy Hzz]|H, H,

Si los parametros constitutivos (e, i) no dependen de campo aplicado, el medio se
denomina lineal. Los medios no lineales son aquellos donde la permitividad y permea-
bilidad dependen de la magnitud de campo eléctrico y magnético, € = (E), u = u(H).

En esta tesis nos centraremos en los materiales lineales, is6tropos y homogéneos,
que son los mas comunes en la naturaleza.

Los materiales o medios reales suelen presentar pérdidas debido al fenémeno de re-
lajacion, conduccidn, resonancias moleculares, etc. [22]. Por este motivo, la permitivi-
dad y permeabilidad han de expresarse como una cantidad compleja, donde la parte
imaginaria esta asociada con las pérdidas del medio y ha de ser negativa para satisfacer
el principio de conservacion de energia [21]. Asi pues, la permitividad y permeabilidad
compleja se expresan de la siguiente manera [3],[20]:

e=¢ —je'" = &' (1 —jtand) (2.11)
p=pu —ju’" =p (- jtandy,) (2.12)

Donde ¢’ se denomina constante dieléctrica; £ factor de pérdidas dieléctricas; u’ es
la parte real de la permeabilidad magnética y "' la parte imaginaria de la permeabilidad
magnética. A su vez, se define la tangente de pérdidas eléctrica (tand) y magnética
(tand,,) como el cociente entre la parte imaginaria y real de la permitividad y permea-
bilidad compleja respectivamente.

Por otra parte, en la superficie de los medios conductores debe cumplirse la ley de
Ohm:
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J=0oE (2.13)

Donde J es la densidad corriente superficial, Eesel campo eléctrico que la genera,
y o la conductividad del material, la cual indica la capacidad que tiene éste para dejar
pasar corriente eléctrica a través de él. Aplicando (2.13) en la ecuacién rotacional de
campo magnético de Maxwell se obtiene el valor de la permitividad compleja en fun-
cién de la conductividad de un material, y se ve que ésta afecta directamente a las pér-
didas:

VxH=jwsE +] = jw(e' — je")E + oF = )1
~jo (&' = je" — 2V E = joe' (1= - J2) 7 (214
Como se puede ver en la expresion anterior, en la parte imaginaria de la permitivi-
dad (factor de pérdidas) se afiade un término que depende de la conductividad del me-

dio, ﬁ Este término representa en realidad, el cociente entre la densidad de corriente
de conduccion y desplazamiento, y a partir de este parametro, se distinguen los mate-
riales conductores (é & 1) y los dieléctricos (% > 1) [20]. En la ecuacion (2.14)
queda bastante claro que la tangente de pérdidas total incluye tanto las pérdidas de

conduccioén (ﬁ) como las debidas a todos los otros mecanismos (tandy) [23].
tans = & + = = tans, + = (2.15)

& wEe wEeE

Profundicemos ahora un poco méas en el fendémeno de polarizaciéon de materiales

dieléctricos, ya que son los materiales que utilizaremos en esta tesis. Este fendmeno es
producido por distintos mecanismos dependiendo de la frecuencia (ver Fig. 2.1)

P Molecular
polarization
&
I .
T Atomic Electronic
'\ Space-charge polarization  polarization

\ polarization
\

Radio | MW IMM | IR | V | UV | XRay

Fig.2.1. Mecanismos de polarizacion de un material dieléctrico [28]

El mecanismo que predomina a frecuencias de microondas es el de relajacion dipo-
lar o dieléctrica, el cual se refiere a la respuesta que presentan los dipolos eléctricos
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presentes en un material, que tienden a alinearse con la direccion del campo eléctrico
que se les aplica. Este fendmeno se estudia en funcién de la frecuencia de la onda elec-
tromagnética que esta perturbando el material y tiene el comportamiento que se mues-
tra en la Fig. 2.2. Dicha figura muestra una resonancia en la respuesta dieléctrica del
material, que esté directamente relacionada con el fenémeno de relajacién dipolar. Este
mecanismo se pone en marcha cuando se retira el campo eléctrico que inducia un fe-
némeno de polarizacion en el material. La polarizacion del material va decayendo ex-
ponencialmente con una constante de tiempo 7, denominada tiempo de relajacion.
Cuando la frecuencia a la que oscila el campo eléctrico aplicado es menor a la frecuen-
cia de relajacién (« 1/7.), los dipolos tienen tiempo suficiente para seguir las varia-
ciones del campo eléctrico, siendo la constante dieléctrica maxima en este caso; sin
embargo, a medida que la frecuencia del campo eléctrico aumenta, los dipolos son
incapaces de seguir el ritmo de las variaciones del campo eléctrico, por lo que el mo-
mento dipolar se retarda con respecto al campo eléctrico, produciendo en Gltima ins-
tancia una disminucion de la constante dieléctrica y un aumento de las pérdidas [24].

Existen varios modelos que caracterizan la relajacion dipolar [20], entre los que
destacan el modelo de Kramers-Kronig [25] y el modelo simplificado de Debye [26].

Kramers-Kronig Debye
&(w) = 2 [ o'g'(w) Ers — Ero
=14+—| ————dw’ =gt —————
)y, (w)?— w? T 1+ (wt,)?
&' (w) = _ Z_w ©1—-¢g(w) , _ (&) — &) WT,
T )y (w)?— w? 1+ (wt,)?

Permittivity

10® 10° 10" 10" 10" 10"
Frequency (Hz)

Fig.2.2. Respuesta de relajacion dipolar de un material [27]

Una vez explicados los conceptos necesarios relacionados con la caracterizacion
electromagnética de materiales, es importante definir correctamente las condiciones de
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contorno que deben cumplir los campos electromagnéticos en las interfaces de separa-
cién de medios diferentes.

Para ello, partiendo de la situacion de la Fig. 2.3, se llega a las siguientes condicio-
nes de contorno derivadas de las ecuaciones de Maxwell [21]:
ﬁ'(52_51)=ps (EZ_EI)Xﬁ:MS (216)
fi-(B,—By)=0 #ax(H,—Hy) =]
Donde p; es la densidad superficial de carga en la interfaz; fs es la densidad de co-

rriente superficial y 1\75 es la densidad superficial de corriente magnética sobre la inter-
faz.

Medum 2: €. o

)\an

\Bi‘fl Medium 1: €y, pq

Fig.2.3. Discontinuidad entre medios distintos [21]
Para una interfaz entre materiales dieléctricos, las condiciones anteriores se reducen

!

fi-Dy=f-D; AXE,=AxE
T T (217)
n-B,=n1-B; AXH,=71XH
Estas condiciones indican que las componentes tangenciales del campo eléctrico y
magnético en la interfaz de separacién han de ser continuas (Et2 =Eq,Hpy = Hm), y
las componentes normales del vector desplazamiento e induccién magnética también
(Dnz = Dp1,Bny = Bnl)-
En el caso de que uno de los materiales sea un conductor eléctrico perfecto, se im-

pondran las condiciones de pared eléctrica perfecta:
Ai-D= AXE=0
nro=ps nXE=0 (2.18)
Ai-B=0 AxH=]

Y en el caso de pared magnética perfecta, las condiciones de contorno se reducen a
las siguientes:
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A-D=0 AXE
fi-B= AxH=
Con las condiciones de contorno anteriormente expuestas, junto con las relaciones

constitutivas, los problemas electromagnéticos con medios materiales se pueden resol-
ver mediante los métodos explicados en el capitulo 3.

(2.19)

2.2. Técnicas de Medida

En la actualidad existen muchos métodos de medida de propiedades dieléctricas, la
clasificacion es muy amplia y variada, pues depende del criterio que se escoja para
clasificar los métodos. Segun la estructura electromagnética empleada se tienen las
técnicas basadas en placas paralelas, sondas coaxiales, lineas de transmisién, espacio
libre y resonadores. Las distintas técnicas se basan en medidas de transmision y/o re-
flexidn, por lo que se utilizaran uno o dos puertos en cada caso. Segin el método em-
pleado para el andlisis electromagnético de la estructura se tienen los métodos exactos
o rigurosos (full-wave), los basados en discretizaciones (MoM, FEM, FDTD...) y los
basados en aproximaciones (Perturbacionales y Variacionales). Y a su vez, las distintas
técnicas pueden proporcionar resultados en banda ancha o a frecuencias discretas. A
continuacion, se describen las distintas técnicas en funcion de la estructura electromag-
nética empleada, haciendo hincapié en los métodos resonantes, que son los que se han
utilizado en esta tesis.

2.2.1. Placas Paralelas

Los métodos basados en placas paralelas consisten en introducir el material que se
quiere caracterizar entre dos placas metalicas que funcionan como electrodos (anodo y
catodo), de manera que se tiene un condensador, cuyo modelado es muy sencillo.

Fig.2.4. Placas Paralelas. Geometria fisica y su circuito equivalente [28]

La capacidad de un condensador (C) se define en funcién de la permitividad del
material que hay entre las placas y de sus dimensiones geométricas como sigue:

C =z (2.20)
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Donde A es el area de las placas paralelas y t es la separacion entre las placas o gro-
sor del material. A partir de la expresidn anterior se puede obtener el valor de la permi-
tividad relativa midiendo la capacidad del condensador experimentalmente (mediante
un medidor LCR). Para aplicar esta expresion el campo ha de ser constante en el inte-
rior del condensador.

En la practica se realiza un procedimiento diferencial para aplicar esta técnica [28].
Se mide primero la capacidad del condensador sin material (C,), y a continuacion con

. .z . Cc
material (C). Por lo que la constante dieléctrica se puede expresar como &, = =

0

Para modelar la permitividad compleja, se hace uso del circuito equivalente de la
estructura, que se muestra en la Fig. 2.4 y consta de un condensador en paralelo (Cp)

con una admitancia que modela las pérdidas (G). Asi pues, la admitancia total de la
estructura seria:

- ; — i o _: G\
Y = G+ jwC, = jwC, (Co j wco) = jwCye, (2.21)
Pudiendo relacionar el resultado anterior con la parte real (&,) e imaginaria (g;) de
la permitividad:
Cp .G tCy tG

— o sl _ .
& =& — )& _C_O_]w_CO_AEO_]

(2.22)

wAgg

Este método tiene las ventajas de que la preparacion de la muestra es muy sencilla,
pues solo requiere insertarla entre dos placas metalicas; los modelos teéricos emplea-
dos para extraer el valor de la permitividad son extremadamente simples como se ha
visto; los medidores que se precisan son muy econémicos (LCR); y el rango de carac-
terizacion tiene un considerable ancho de banda (0-1GHz).

Por otra parte, las desventajas que presenta esta técnica son: los errores debidos a la
rugosidad de la superficie del material, lo que provoca que existan huecos de aire entre
la superficie de la placa y el material (edge effect) impidiendo el perfecto contacto para
modelar correctamente el condensador. Este efecto se puede modelar mediante apro-
ximaciones circuitales, como afiadir condensadores en serie [29], [30].

La otra desventaja de este método es la asuncion de un campo eléctrico constante
entre electrodos, lo cual limita el margen de frecuencias desde continua (DC) a 1GHz
aproximadamente, pues a mayores frecuencias, con longitudes de onda menores que
milimetros, la dimension del condensador deberia ser extremadamente pequefia para
poder considerar un campo estatico en su interior, lo que complica la aplicabilidad del
método para altas frecuencias (>GHz).

2.2.2. Sondas Coaxiales

Una de las mejores técnicas para medir materiales con pérdidas (especialmente teji-
dos bioldgicos) es la sonda coaxial abierta en un extremo (open-ended coaxial probe)
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[23]. En la Fig. 2.5 se muestra su estructura, la cual esti formada por dos conductores
de radios a y b, entre los cuales hay un material dieléctrico de permitividad ¢, y en
general se considera que la apertura esta rodeada por un plano metalico infinito (flan-
ge) que esta en contacto con el material, de permitividad &,,. La técnica de medida se
basa en el principio de reflexion, donde la onda que se propaga por la sonda llega al
material y se refleja parcialmente al llegar a la discontinuidad debido al cambio de
impedancia que encuentra en esa interfaz. Como la impedancia del medio (Z,,,) depen-
de de las propiedades electromagnéticas del material, a partir de la medida del parame-
tro de reflexion Si1 se pueden extraer los valores de las propiedades dieléctricas del
material que estd en contacto con la sonda, cuya impedancia caracteristica es Z..

S, = m—2e (2.23)

T ZmtZc

Flange

Material
Measured

Coaxial Guide

z=0

Fig.2.5. Sonda Coaxial [24]

El modelado teérico de esta estructura no es analitico, lo que implica utilizar méto-
dos numéricos o aproximaciones [24]. EI modelo mas sencillo es el de elementos con-
centrados [31], que se basa en caracterizar el cambio de medio como se realiza en teo-
ria de antenas, el cual asume que el material donde se inserta la antena es infinito (en el
caso de la sonda coaxial basta con asegurar que el campo radiado por la sonda esté
contenido en su totalidad dentro del material). El principal problema de este modelo es
que se necesitan materiales de referencia ya caracterizados para poder calibrar la sonda.
Es por ello que Misra [32], desarrolla un anlisis quasi-estético de la admitancia de la
sonda coaxial suponiendo que solo se propaga el modo TEM, consiguiendo un modelo
mas exacto que el anterior, y que posteriormente otros autores extienden a problemas
multicapa [33]-[ 34]. Para mejorar ain mas el modelado, Blackham [35] propone una
correccion a partir de medidas con materiales conocidos para tener en cuenta los modos
de orden superior. Todos estos métodos asumen que solo se propaga el modo TEM,
pero como se ha mencionado anteriormente, los modos de orden superior pueden in-
fluir y mucho en la correcta caracterizacion de la sonda. Por eso, lo métodos més preci-
sos son aquellos que realizan un analisis multimodo [36]-[37], cuyas expresiones son
exactas, y aunque en la practica los sumatorios infinitos se tengan que truncar, estos
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modelos son mas exactos que los aproximados. No se muestra aqui la formulacion
matematica del problema debido a la complejidad de sus expresiones, las cuales no se
van a utilizar a lo largo de este trabajo, no obstante, si se quiere profundizar mas, en
[24] se encuentra un analisis muy bien documentado de esta técnica.

La sonda coaxial tiene las ventajas de ser facil de usar, requiere poca preparacién de
la muestra, es ideal para liquidos o semisélidos y el rango de medida es aceptablemente
grande (10 MHz-50 GHz), por lo que se puede considerar un método de banda ancha.
Los inconvenientes aparecen cuando se pretende medir sélidos, ya que las superficies
deben ser muy planas por una cara o aparecen huecos de aire sonda-muestra. Ademas,
los materiales han de tener un cierto grosor, ya que se ha de asegurar que el campo no
se propaga mas alla del material (en todos los modelos se supone un grosor infinito).
Esto se traduce en que las dimensiones eléctricas sean lo suficientemente grandes para
que el campo se encuentre confinado en su interior y ademas existan reflexiones debi-
das a discontinuidades interficiales entre medios [38]. Esta técnica no funciona para
materiales magnéticos, por lo que no se puede calcular la permeabilidad de un material
con esta técnica.

2.2.3. Lineas de Transmisién

Esta técnica de medida se basa en situar el material de interés en el interior de un
fragmento de una linea de transmisién [39]. Normalmente la guia de transmisién es una
seccion de guia rectangular o coaxial, y la técnica consiste en medir en reflexion o en
transmisidn-reflexion los parametros de dispersion para determinar las propiedades
electromagnéticas del material, ya que las medidas estan relacionadas con &, y u,..

En la técnica de reflexidn, el material se sitda al final de la guia, la cual se cortocir-
cuita en el extremo y se mide el factor de reflexién Si1. La solucién electromagnética a
este problema es analitica y exacta, pero con forma de ecuacidn trascendente, la cual
proporciona multiples soluciones, y solamente una de ellas es la correcta, por lo que es
necesario saber una estimacion inicial del valor buscado. Otra manera de resolver esta
incertidumbre es utilizar diferentes longitudes de muestra [40] o utilizar diferentes
frecuencias [39], de manera que las soluciones esplreas cambiaran, pero la solucion
real permanecerd inalterada.

En la técnica de transmisidn-reflexion, el material se sit(a en alguna parte interme-
dia de la guia, y se mide el factor de transmision (S21) y el de reflexién (Si1). La solu-
cién tedrica en este caso es también analitica y exacta. Existen varios métodos para
modelar este problema, el mas simple es el de Nicolson-Ross-Weir (NRW) [41]-[42],
el cual es el mas intuitivo, aunque aparecen algunos problemas en la medida debido a
la incertidumbre de la fase. Baker-Jarvis en [43]-[46], mejora el método NRW median-
te un procedimiento que resuelve una ecuacion iterativa mediante métodos numéricos.
En [47], Janezic y Jarson proponen un modelo que no necesita calibracion y se basa en
medir dos muestras en posiciones diferentes y a partir de estas medidas aplicar teoria
de matrices, vectores y valores propios. En [40] se proponen 3 medidas en distintas
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posiciones, y en [48], Hasar utiliza este método tomando una de las medidas la cavidad
vacia. En [49], Caijun propone un método que tampoco necesita calibracion con dos
Unicas medidas, donde una es con la cavidad vacia.

Waveguide
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Fig.2.6. Técnica de medida con lineas de transmision [28]. (a) Guias de onda rectangular y
coaxial parcialmente rellenas (b) Técnica de reflexion (c) Técnica de transmision

La técnica de medida con lineas de transmision tiene las ventajas de poder suminis-
trar tanto permitividad como permeabilidad, los accesorios de medida son relativamen-
te simples, permite medir altas pérdidas y el margen de frecuencias de medida es am-
plio (0.1-110 GHz).

No obstante, presenta algunos inconvenientes no despreciables, pues con esta técni-
ca se necesita una estimacion inicial tanto en la técnica en transmision como en refle-
xion; al igual que en la técnica de la sonda coaxial, existe el problema de los huecos de
aire muestra-soporte; el ancho de banda esta limitado por la excitacion indeseada de
modos superiores; la precision es muy limitada para materiales con bajas pérdidas; el
método requiere de formas precisas y especificas de la muestra, lo que implica un me-
canizado de la misma (que en ocasiones ha de ser muy preciso y costoso).

2.2.4. Espacio Libre

Las técnicas de espacio libre utilizan antenas para enfocar la energia de microondas
hacia un material sin que se necesite ninglin accesorio [39]. Al igual que sucede en los
métodos de medida con lineas de transmision, en las técnicas de caracterizacion por
espacio libre se miden los parametros de dispersion en reflexion (Fig. 2.7.a) o en
transmision (Fig. 2.7.b/c). En las medidas en reflexion, el material se sitia frente a una
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Unica antena, la cual actia de emisor-receptor simultineamente. En las medidas en
transmisidn existe una antena emisora y otra receptora. Las medidas pueden realizarse
de manera directa (Fig. 2.7.c), donde se mide la onda que ha atravesado en material; u
oblicua (Fig. 2.7.b), donde se emite la onda desde un cierto angulo respecto al eje per-
pendicular del material y se mide la onda reflejada mediante otra antena [28].

Uno de los requerimientos para medir con precision mediante esta técnica de espa-
cio libre es que el tamafio de la muestra en la direccién perpendicular a la onda inciden-
te ha de ser mayor que el ancho de haz, de manera que el efecto de difraccién en los
bordes del material se pueda despreciar [23]. Es por ello que este método se suele utili-
zar para medir planchas grandes y planas que no se pueden introducir en otro sistema
de medida.

Material sample

To Port 1 — To Port 2

of network analyzer \ﬂ ) of network analyzer

To Port 1 of To Port 2 of
network network

I analyzer analyzer

(@) (b) (©)

Fig.2.7. Técnica de medida en espacio libre [28]. (a) Medida en reflexion (b) Medida en
transmision oblicua (c) Medida en transmision directa

El modelado tedrico de esta técnica no es especialmente complicado. Para extraer el
valor de la permitividad y/o permeabilidad, se suele asumir que la propagacion de la
onda cuando incide con el material (&, u,- y longitud d) puede expresarse mediante el
coeficiente de transmision (T) y reflexion (I) de una linea [50]:

Erq
T=e Joverd ;= ‘F (2.24)

Eryq
&r

A partir de estas definiciones, los pardmetros de dispersion vienen dados por [51]:
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_ @-t™r _ @-rar
Ta-(rr? ' T2 T (1r)?

Donde S11 and Sz se miden tras una calibracién LNN (Line Network Network) [50].

511

(2.25)

Las ventajas de esta técnica son que suministra &, y u,, permite muestras grandes,
es un método no destructivo y sin contacto (bueno para altas temperaturas), de banda
ancha y funciona a frecuencias elevadas (GHz).

Los inconvenientes son la falta de precisién en los patrones de calibracion LNN,
precisiones limitadas para bajas pérdidas y la posible aparicion del efecto de bordes.

2.2.5. Resonadores

El uso de circuitos resonantes para la caracterizacién de materiales consiste en utili-
zar circuitos o cavidades resonantes, los cuales proporcionan un valor de frecuencia de
resonancia (f,.), y de factor de calidad (Q), a través de los cuales se pueden extraer las
propiedades electromagnéticas (s, ) de los materiales de forma indirecta. Existen
dos tipos de resonadores [23], los que estan formados por una estructura independiente
al material (todo tipo de cavidades resonantes) y los que estan formados por el propio
material (como resonadores microstrip). En esta tesis nos centraremos en los primeros,
por ello ahondaremos méas en esta seccion que en las anteriores, donde se ha realizado
una breve descripcion de cada técnica.

En un circuito resonante se define la frecuencia de resonancia aquella que anula la
reactancia de la impedancia de entrada o la susceptancia de la admitancia de entrada, lo
que es equivalente a decir que las energias eléctrica y magnética almacenadas son igua-
les. Un circuito resonante formado por lineas de transmisién se puede modelar median-
te el siguiente circuito equivalente:

Zp

N
=
N

Fig.2.8. Circuito Resonante Equivalente
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Donde estableciendo un plano de referencia en cualquier punto del circuito se de-
terminan la impedancia o admitancia derecha e izquierda, las cuales deben cumplir las
siguientes condiciones de resonancia, que son equivalentes entre si:

Cuando el circuito no presente pérdidas, Z,, y Z; serdn complejas puras, por lo que
se podré establecer una frecuencia de resonancia real que cumpla las condiciones ante-
riores. Por el contrario, cuando el circuito tenga pérdidas, Z,, y Z; tendran un parte real
que impedira que se cumplan las condiciones anteriores, ya que no se puede dar el caso
de una parte real negativa. Por lo tanto, esto implica que, la aparicion de pérdidas en el
circuito resonante, independientemente de coémo y donde se produzcan éstas, se traduce
en una frecuencia de resonancia compleja que hace cumplir las condiciones de reso-
nancia, cuya parte imaginaria esta ligada con el factor de calidad (Q) del circuito.

0 = 2xf, (1 + i) (2.27)

El analisis tedrico que se suele emplear para este tipo de técnicas es el de adapta-
cién modal (mode-matching) o derivados (GIM, GAM, GCA, etc.), los cuales se expli-
can en detalle en el capitulo 3 y proporciona una solucién exacta para geometrias cano-
nicas con materiales is6tropos. Para otros casos con geometrias extrafias o dieléctricos
anisétropos, se han de utilizar métodos numéricos como los métodos de la ecuacion
integral (BIE) o de elementos finitos (FEM), los cuales no son tratados en detalle en
esta tesis. La solucién que proporcionan los métodos modales es un sistema infinito de
ecuaciones trascendentes, el cual ha de ser truncado para ser manejable y poder obtener
una ecuacion de la forma F (g, 4, ) = 0, donde F es un sistema de ecuaciones trascen-
dentes truncado o finito, el cual se puede expresar en forma matricial como X - a,, = 0,
donde las soluciones han de cumplir |det(X)| = 0 para evitar la solucion trivial (a,, =
0). De esta manera se obtienen los valores de &, u 0 w que hacen cumplir la condicion
anterior. También cabe destacar el uso del método perturbacional para modelar cavida-
des resonantes, especialmente para monitorizar a tiempo real el cambio de propiedades
dieléctricas debido a la temperatura, humedad etc. Todos estos métodos se explican con
mas detalle en el capitulo 3 de esta tesis.

Centrandonos en los métodos modales, que son los que proporcionan una solucion
mas exacta al problema, cabe destacar que las ecuaciones trascendentes que se derivan
al aplicar las condiciones de contorno asumen Unicamente las pérdidas del material, y
desprecia las pérdidas en las paredes, debido a la conductividad infinita de estas, y las
del acoplo necesario para excitar la cavidad [23]. La inclusién de estas pérdidas no
asociadas al material en el modelo requiere de un estudio particularizado y detallado
para caracterizar correctamente las pérdidas del material y no enmascararlas con las de
estos otros mecanismos.
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El efecto de las pérdidas en cavidades resonantes puede abordarse desde distintos
puntos de vista. EI primero que presentamos es el método mas habitual, que consiste en
plantear un balance de energias:

average stored_energy _ w We+Wp, (2 28)

Q = w, = Wy - = Wy
Py, PLd+PLm+PLC+PLS

energyiosses/second

Donde w, = 2xf, es la frecuencia de resonancia angular; W es la energia media
almacenada total; I, es la energia media almacenada eléctrica; W, es la energia media
almacenada magnetica; P, es la potencia disipada total; P, es la potencia disipada
debido a las pérdidas dieléctricas tan &; P, es la potencia disipada debido a las pérdi-
das magnéticas tan ,,; P,_ es la potencia disipada debido a la conductividad finita del
metal o,y P, es la potencia disipada debido al acoplo de la excitacion o el acoplo.

La energia media total almacenada a la frecuencia de resonancia se define como la
suma de la energia media almacenada por el campo eléctrico y por el campo magnéti-
co, las cuales, a la frecuencia de resonancia son iguales [21].

W=W,+W,=2-W,=2-W, (2.29)
No obstante, en la practica, de manera empirica se ha comprobado que la siguiente
regla mejora la precision en el calculo del factor de calidad.

If tand # 0 & tand,, # 0{W =W, + W,,}
elseif tand # 0 & tand,, = 0{W =2 -W,}
elseif tand = 0 & tand,,, = 0 {W =2 - W,,}
elseif tand = 0 & tand,,, = 0 {W =W, + W,,}
La energia media almacenada por el campo eléctrico y por el campo magnético se
definen como:

(2.30)

W, =< [ff|E| av (2.31)

. —2
Wy = 2252 [[[|H| av (2.32)

La potencia disipada total se define como la suma de todas las fuentes de pérdidas
que puedan existir:

PL=PLd+PLm+PLC+PLe (233)

En nuestro caso hemos considerado las pérdidas debidas a la tangente de pérdidas
dieléctrica (P,,), magnética (P,,,), a la conductividad finita del metal (P, ) y a la exci-
tacion o acoplo necesario para producir un campo estacionario en el interior de la cavi-
dad resonante (P, ). Las perdidas debidas al acoplo de la excitacion las trataremos mas
adelante. El resto de potencias disipadas se definen como sigue:
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P, = %ffﬂade, donde o, = w, &y tand (2.34)

P, = UTmffﬂmde donde a,,, = w, pou, tand,, (2.35)
— 2 4

P, =2 [[|H;|"dS, donde R, = |“rtok (2.36)

En las ecuaciones anteriores se ha definido la conductividad eléctrica equivalente en
el dieléctrico (o,), la conductividad magnética equivalente (o) Y la resistencia super-
ficial del conductor (R,). La permeabilidad relativa de un buen conductor estd muy
préxima a uno, ug = 1, por lo que se suele tomar este valor por defecto.

Es importante destacar en este punto, que tanto la permitividad como la permeabili-
dad relativa, tienen un caracter complejo en un sistema con pérdidas. En las ecuaciones
anteriores se toma &, = €, y u, = 1., considerando Unicamente la parte real, ya que la
parte imaginaria se tiene en cuenta en las férmulas donde aparecen las tangentes de
pérdidas. Este hecho aisla de alguna manera la influencia de la parte imaginaria de la
permitividad sobre la frecuencia de resonancia, lo cual es cierto para materiales con
bajas pérdidas. Pero en materiales con altas pérdidas, la parte imaginaria influye mucho
en el célculo de la frecuencia de resonancia, y este método dejaria de ser aplicable [21].

Otra manera de modelar las pérdidas en las paredes conductoras consiste en modifi-
car las condiciones de contorno en las paredes, de manera que se imponga que el cam-
po eléctrico tangencial no sea nulo, sino el producto de la impedancia superficial (Z,) y
la corriente de desplazamiento (J,) [3]:

E.=Z;-]s=Rs(1+))- (A X Hy) (2.37)

Este procedimiento es tedricamente el mas correcto, pues considerando el efecto del
metal como si fuera un dieléctrico equivalente mas, estamos introduciendo las pérdidas
del conductor en el problema original, por lo que tanto la frecuencia de resonancia
como el factor de calidad estaran calculados teniendo en cuenta las pérdidas en el con-
ductor. Sin embargo, este procedimiento plantea serios problemas numéricos, ya que el
valor de permitividad equivalente va a ser complejo puro, y muy elevado, lo cual va a
producir unos valores de constantes de propagacién y nimeros de onda desorbitados,
que complicaran la evaluacién de las funciones de Bessel y de las funciones hiperboli-
cas que aparecen en los problemas electromagnéticos con coordenadas cilindricas.
Estos problemas pueden ser mitigados siempre que se pueda aplicar un cociente del
mismo orden, mediante el cual, numerador y denominador se compensen mutuamente.
Esto sucede en los métodos circuitales que se basan en matrices de impedancia, admi-
tancia o dispersion (GIM, GAM o GSM), ya que las matrices se obtienen a partir de un
cociente entre el campo eléctrico y magnético, por lo que se pueden aplicar expresiones
asintéticas que eliminen el problema numérico que supone incorporar un dieléctrico tan
singular como es el que representa a un metal en el problema.
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Finalmente, se muestra a continuacion una manera de tener en cuenta las pérdidas
de las paredes conductoras que se utiliza en el método de analisis circuital generalizado
(GCA). En este caso, se asocia al metal una permitividad efectiva que esta directamen-
te ligada con la conductividad del mismo. La expresion de la permitividad se deduce de
la ecuacion (2.14):

jo
&= (2.38)

Este procedimiento es tedricamente el mas correcto, pues considerando el metal
como un dieléctrico mas, estamos introduciendo las pérdidas del conductor en el pro-
blema original, por lo que tanto la frecuencia de resonancia como el factor de calidad
estaran calculados teniendo en cuenta las pérdidas en el conductor. Sin embargo, este
procedimiento plantea serios problemas numéricos, ya que el valor de permitividad va
a ser complejo puro, y muy elevado, lo cual va a producir unos valores de constantes
de propagacion y nimeros de onda desorbitados, que complicaran la evaluacion de las
funciones de Bessel y de las funciones hiperbolicas que aparecen en los problemas
electromagnéticos con coordenadas cilindricas. Estos problemas pueden ser mitigados
siempre que se pueda aplicar un cociente del mismo orden, mediante el cual, numera-
dor y denominador se compensen mutuamente. Esto sucede en los métodos circuitales
que se basan en matrices de impedancia, admitancia o dispersion (GIM, GAM o GSM),
ya que las matrices se obtienen a partir de un cociente entre el campo eléctrico y mag-
nético, por lo que se pueden aplicar expresiones asintoticas que eliminen el problema
numérico que supone incorporar un dieléctrico tan singular como es un metal en el
problema

El otro mecanismo externo que aparece en los métodos resonantes y ha de ser mo-
delado correctamente es el efecto de la red de acoplo o red de excitacion. Esta, en cavi-
dades resonantes suele ser un dipolo eléctrico formado por el conductor interno de un
coaxial (Fig. 2.9.a), mediante el cual se excita la componente de campo eléctrico que
mas interese; 0 una espira en bucle cerrado (Fig. 2.9.b), mediante la cual se genera un
campo magnético en la direccion que se desee. Dependiendo del modo o de la distribu-
cién de campo que se necesite, se utiliza un tipo de acoplo u otro.
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Fig.2.9. Tipos de excitacion o acoplo para cavidades resonantes [21]. (a) Dipolo (b) Espira
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Las redes de acoplo influyen en la medida, especialmente en la estimacion de las
pérdidas (valor P, de la ecuacion (2.33)), por lo que su efecto debe ser tenido en cuen-
ta. De hecho, el factor de calidad que se obtiene al medir con el acoplo se le denomina
factor de calidad cargado (QL), el cual es una combinacion del factor de calidad des-
cargado (Qu) y del facto de calidad debido a la red de excitacién (Qe). Cabe recordar
que el factor de calidad descargado depende a su vez del factor de calidad debido a las
pérdidas dieléctricas (Qqg) y al factor de calidad debido a las pérdidas de las paredes
conductoras (Qc).

Lol o4 (2.39)
QL Qu Qe Qa Qc Qe
Para obtener el valor Qu a partir de la medida de Q. existen multitud de técnicas y
métodos que no vamos a explicar aqui con detalle, pero que en esencia se basan en
eliminar el efecto de la red de acoplo mediante la realizacion de varias medidas, inter-
polaciones, modelados de la red de acoplo con elementos circuitales etc. El método que
se ha utilizado en esta tesis para modelar la red de excitacion es el explicado en [52], el
cual se basa en [53], donde el efecto de los elementos externos al resonador (Q,) es
eliminado mediante varias medidas de Q. con diferentes niveles de acoplo. Asi pues,
mediante este método, se obtienen los valores de fr y Qu descargados, es decir, los de-
bidos Unicamente al resonador en si, sin la influencia de elementos externos. En la
seccién 6.1.1 se explica con un poco mas de detalle este procedimiento.

A continuacion, se describen algunos tipos especificos de cavidades resonantes que
se han venido utilizando durante los Gltimos afios para aplicaciones de dielectrometria.
Todas ellas se han utilizado en esta tesis tanto a nivel de simulacién y comparacién o
verificacién como en medidas experimentales.

El primer tipo de cavidad resonante que se presenta es la cavidad cilindrica cargada
parcialmente (Fig. 2.10), la cual consiste en una cavidad circular rellena con uno o
varios materiales dieléctricos. Esta configuracién se desarroll6 durante la segunda mi-
tad del siglo XX, donde destacan los trabajos iniciales con modos simétricos de Setha-
res [54], Itho [55], Bonneti [56] y Guillon [57], los cuales sirvieron de base para el
trabajo desarrollado por Zaki [58]-[59], donde se generaliza el método para modos
hibridos y simétricos utilizando el potente método modal mode-matching. Méas adelante
se han desarrollado numerosos y variadisimos métodos para modelar esta estructura,
entre los cuales cabe mencionar el desarrollado por Pefiaranda en [16], donde la estruc-
tura se analiza mediante analisis circuital generalizado (GCA) y el desarrollado por
Monsoriu en [60], donde se resuelve el problema con una formulacién matematica muy
optimizada basada en valores y vectores propios.
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Fig.2.10. Cavidad circular cargada parcialmente [58]

A nivel practico, se introduce la muestra en el interior de la cavidad y se cierra de
manera que quede bien sellada para poder caracterizar correctamente las pérdidas del
conductor. Por simplicidad en el modelo de andlisis, en la practica, normalmente se
utilizan Gnicamente modos sin variacion acimutal, de manera que se coloca la muestra
en el centro y se mide o bien con los modos TMono, debido que tienen un maximo de
campo eléctrico en el centro de la cavidad y no depende de la altura de la misma; o con
los TEgnp, que tienen un minimo de campo eléctrico en las tapas y un maximo en el
centro, lo que minimiza el problema de un mal contacto metalico en las mismas, que a
nivel practico es bastante habitual.

Una de las principales incomodidades de la cavidad anterior es la insercion de la
muestra, ya que cada vez que se quiere medir ha de abrirse la cavidad, la cual normal-
mente esta cerrada con tornillos fijados mediante una llave dinamométrica. Ademas, se
ha de conocer muy bien la posicion del material en cuestion, por lo que conviene fijar
de alguna manera la posicion de la muestra a medir (mediante un soporte de otro mate-
rial, por ejemplo). Ademas, con esta cavidad no es facil medir las propiedades dieléc-
tricas de liquidos o gases debido a su configuracion cerrada. Es por todo esto que, para-
lelamente al desarrollo de la cavidad circular parcialmente cargada, se desarroll6 la
cavidad circular con orificio de insercién (Fig. 2.11). La cual es muy parecida a la ca-
vidad circular, pero tiene la ventaja de tener un orificio en las tapas por donde se intro-
duce mas facilmente la muestra, que ha de tener geometria cilindrica en forma de vari-
Ila o rod.
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Fig.2.11. Cavidad circular con orificio de insercion [62]

El efecto del orificio de insercion se estudia en [61], y produce un desplazamiento
en frecuencia dependiendo del radio que tenga en relacion con la longitud de onda,
aunque normalmente se escoge unas dimensiones que aseguren que el orificio esta al
corte con el modo de trabajo, de manera que la onda electromagnética se aten(a rapi-
damente y no es capaz de propagarse por el orificio. En esta cavidad, al igual que en la
circular se suelen utilizar los modos simétricos sin variacion acimutal TMonp Y TEonp,
excitando la cavidad desde la tapa superior con un dipolo para propagar E;, por el late-
ral con un dipolo para propagar E: 0 con una espira que excite H;. Los trabajos mas
relevantes de esta cavidad aplicados a dielectrometria son los realizados por Kobayasi
y Kawabata [62]-[66], donde se calculan las propiedades dieléctricas de varios materia-
les mediante modos TMonp. En trabajos mas avanzados se llega a calcular la permeabi-
lidad de la ferrita con esta cavidad mediante el modo TEon, [67].

La geometria de esta cavidad tiene la gran ventaja de poder medir liquidos o gases,
haciendo que fluyan a través de un tubo de material conocido que se introduce por el
orificio. En este aspecto cabe destacar el trabajo relativamente reciente realizado por
Sklavounos en [8], [68] y [69], donde se emplea un modelado de onda completa (full-
wave) para analizar esta cavidad particular mediante mode-matching, la cual es utiliza-
da para medir liquidos a frecuencias elevadas de microondas (100-300 GHz). Concre-
tamente utiliza el modo TE221 y el TEs»1, lo cual es poco habitual en la bibliografia.

Otro tipo de cavidad ampliamente utilizada para medir propiedades dieléctricas es
la cavidad reentrante. Esta cavidad se basa en una transicion de guia coaxial a circular,
donde se concentra el campo eléctrico en esta Gltima en el caso de modos resonantes
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TEM, y TMaono, por lo que se puede estudiar como una linea de transmision terminada
en cortocircuito con un condensador en el hueco donde la seccién de guia es circular.
Existen dos tipos de cavidad reentrante, la simple y la doble o bi-reentrante (Fig. 2.12.a
y 2.12.b), y ambas han sido utilizadas para caracterizar materiales a frecuencias de
microondas. Las cavidades reentrantes simples han sido analizadas desde la segunda
mitad del siglo XX mediante multitud de técnicas numéricas como funciones de Green
[70], circuitos equivalentes LCR [71], métodos aproximados [72] o métodos variacio-
nales [73]. Las cavidades bi-reentrantes se desarrollan paralelamente a las simples,
pero varian el disefio para que el gap donde se coloca la muestra esté en el interior de la
cavidad, no en un extremo como en las simples. El primero en proponer esta configura-
cién fue Harrington en [74], dando lugar a posteriores trabajos donde cabe destacar el
realizado por Xi en [75], con un analisis modal completo (para modos TEMy), y desa-
rrollado por Barker-Jarvis en [76] (para modos TMonp). Ademas, las cavidades reen-
trantes orientadas a dielectrometria mas sofisticadas tienen un orificio de insercion en
uno de los extremos para poder introducir la muestra de manera mas facil (Fig. 2.12.c).
Esta configuracion es presentada por Xiy Tinga en [77].

La cavidad reentrante es especialmente interesante por su facil sintonizacién, ya que
tanto las tapas como el poste metalico se pueden hacer movibles [76], [78].
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Fig.2.12. Cavidades reentrantes. (a) Reentrante simple (b) Bi-reentrante (c) Reentrante con
orificio de insercién
Todas las cavidades mencionadas hasta ahora requieren de una forma especifica de

la muestra, lo que implica que los métodos sean de alguna manera destructivos. La
cavidad que presentamos a continuacion presenta una técnica no destructiva para medir
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materiales laminares mediante una cavidad circular dividida, la cavidad split. Esta ca-
vidad consiste en dos secciones de cavidad circular entre las que se coloca el material
laminar (Fig. 2.13.a). Esta técnica fue desarrollada inicialmente por Kent a finales de
los afios 80 [79]-[80], en su modelo utilizaba Gnicamente el modo TEop11 y no tenia en
cuenta el efecto de que la cavidad no estuviera completamente cerrada (debido a que
las dos mitades metélicas no estaban en contacto), despreciando la influencia de los
campos evanescentes en la region donde se situaba la muestra, lo que producia un error
sistematico en la estimacion de la permitividad. Mas adelante se hicieron algunos ajus-
tes mediante técnicas perturbacionales para corregir dicho error sistematico [81], pero
esta técnica fue llevada a su méxima optimizacién con la tesis de Janezic [7], el cual
realiz6 una andlisis modal para caracterizar esta cavidad con modos TEan Y ha sido la
base de numerosos trabajos posteriores [82]-[85]. De los trabajos relacionados con la
cavidad split, cabe destacar la aportacién de Krupka [86]-[87], que desarroll6 la cavi-
dad split-post resonator (Fig. 2.13.b), que consiste en introducir dieléctricos en el inte-
rior de la estructura para rebajar la frecuencia de resonancia; y la de Zinal [88], el cual
ha ampliado recientemente el andlisis tedrico de la cavidad split original a un modelado
full-wave, el cual contempla todos los posibles modos, TEmmp ¥ TMmnp, aunque los TM
no son demasiado adecuados para mediar con esta cavidad debido a que se radian por
el material a través del gap que existe entre las dos partes metalicas.
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Fig.2.13. (a) Cavidad split (b) Split-post resonator [23]

Esta técnica es especialmente Util y efectiva para materiales laminares finos o del-
gados de bajas pérdidas (como los sustratos utilizados en circuitos planares) y tiene la
gran ventaja frente a otras cavidades resonantes de que se emplea un método no des-
tructivo para caracterizar materiales a frecuencias de microondas.
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A partir de las cavidades basicas explicadas en esta seccion, en la literatura apare-
cen variaciones de ellas que no vamos a pasar a describir debido a la innumerable ca-
suistica que implica, pero en la seccién de resultados de los siguientes capitulos se hara
referencia a algunas cavidades mas especificas que se analizaran con detalle.

La gran ventaja de los métodos resonantes es la enorme precision que ofrecen frente
a los otros métodos de medida, sobre todo para materiales con bajas pérdidas. Los in-
convenientes son que normalmente requieren de formas concretas de muestras, propor-
cionan datos para frecuencias discretas, se necesita extraer los efectos de la red de aco-
plo, y para altas pérdidas son menos precisos.

Finalmente, para terminar con este capitulo, se presenta a continuacién una tabla
comparativa entre los distintos métodos y técnicas de medida donde se aprecia la utili-
dad de cada uno en funcion de sus virtudes y defectos [89].

47



Capitulo 2. Caracterizacion Dieléctrica de Materiales

Tabla 2. 1. Comparativa de las técnicas de medida de materiales dieléctricos

Parallel Coaxial Transmision
Technique Plate Probe Line Free Space | Resonators
Frequency DC-1 10MHz- | 100 MHz- | 30 GHz- | 300 MHz —
Range GHz 50 GHz 100 GHz 500GHz 300 GHz
Frequency Discrete
Coverage Broadband | Broadband | Broadband | Broadband | Frequencies
Specimen Pre- Medium —
paration Low Low High Medium High
Non- destruc- NO (split
tive testing YES YES* NO YES* YES)
Low loss Ma- YES (low YES (low
terials YES NO accuracy) accuracy) YES*
High Loss
Materials YES YES* YES* YES* NO
YES (flat | YES (flat
Hard Solids sheets) sheets) YES* YES YES*
Liquid or semi-
solid NO YES* YES YES YES
Powder and YES (with
granular mate- careful
rials YES YES YES YES packaging)
High Tempera- YES*
ture Measure- YES* (up to (non- YES* (up
ments YES YES 100°C) contact) to 1400°C)
Measure & YES YES YES* YES YES*
Measure ur NO NO YES* YES* YES
Calibration
Requiered YES YES YES YES NO
High (low
freq.) —
Accuracy || o\ (high | Medium— | Medium —
freq.) Low High Medium High*
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Capitulo 3

Métodos de Analisis
Electromagnetico

Los escenarios de los problemas electromagnéticos son modelados por una serie de
ecuaciones, cuya solucién proporciona una descripcion precisa de como se distribuye el
campo electromagnético en una determinada estructura. Estas ecuaciones pueden ser
las de Maxwell o alternativamente, la ecuacion de onda de Helmholtz, que involucra un
menor nimero de incognitas. Esta Gltima opcion suele ser la mas popular a la hora de
enfrentarse a problemas electromagnéticos, ya que puede ser resuelta de manera menos
costosa que las ecuaciones de Maxwell directamente.

En la literatura existen multitud de métodos orientados a resolver problemas elec-
tromagnéticos. Cada uno de ellos presenta una serie de ventajas e inconvenientes que
seran descritos a lo largo del capitulo, de manera que para cada tipo de problema con-
viene utilizar uno u otro. La clasificacién de los diversos métodos existentes no esta
clara, ya que cada autor elige un criterio para agruparlos. Asi pues, en esta tesis se van
a clasificar conforme se describe en la Fig. 3.1., donde los diversos métodos se dividen
en métodos analiticos y computacionales, tal y como se agrupan en [90]. Los primeros
son aquellos que pueden ser resueltos mediante lapiz y papel, mientras que los segun-
dos son aquellos en los que hace falta una computadora para realizar ciertos calculos
que a mano serian inabordables.
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ELECTROMAGNETIC
ANALYSIS

COMPUTATIONAL
METHODS

ANAIYTICAL
METHODS

DIFFERENTIAL INTEGRAL

Qé?gé;s EQUATIONS EQUATIONS
- SOLVERS SOLVERS
- Method of Separation
of Varables
- Green's Function
- Fourter Transform Il
- 5 - -4
Pt QN g tpnd )| Nedoron
- Conformal mapping - Field Matching Differences {E.D.} (3-10)\-[)(;13 , 1
Method (FM) - )Ierhod of _Fun_te - Bout_l ry Integra
_ Generalized Differences in Time Equation Method
Scattering Domain (FDTD) (BIEM)
hnpedange - Finite Element - Boundary Integral -
Admittance Matrix Method (FEM) Resonant Mode
Method (GSM, GIM, - Transmision Line Expansion (BI-RME)
GAM) ' ) Method (TLM) - Surface Integral
- Generalized - Mehod of Lines Equation Method
Circuital Analysis (SIE)
(GCA)

Fig. 3.1. Clasificacion de métodos de andlisis electromagnético [90]

Por una parte, los métodos analiticos proporcionan una informacién extremadamen-
te util y precisa debido a la exactitud del resultado que obtienen, pues la ecuacién de
onda mencionada anteriormente puede ser resuelta de manera exacta mediante, por
ejemplo, el método de separacién de variables. Pero estos métodos tienen un rango de
aplicacién muy limitado debido a su restringida formulacion, pues se basan en resolver
de manera analitica la ecuacién de onda. Si bien es cierto que con el uso de técnicas de
aproximacion como la teoria perturbacional o variacional se incrementa el rango de
aplicabilidad, pero a costa de perder precision. Entre los problemas que se pueden re-
solver de manera analitica se incluyen: propagacion de ondas en guias con geometrias
canédnicas (rectangular, circular y eliptica); cavidades resonantes homogéneamente
rellenas con geometria candnica; parametros de dispersion producidos por planos infi-
nitos, cilindros, esferas, etc.

Por otro lado, los métodos computacionales se basan generalmente en segmentar la
estructura completa en geometrias mas simples que pueden ser resueltas mas facilmen-
te a través de métodos analiticos 0 mediante aproximaciones de integrales o derivadas
que sean validas en la subregion definida. De esta manera, los métodos computaciona-
les ofrecen més versatilidad que los métodos puramente analiticos. De estos métodos
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destacan 3 grandes bloques: métodos modales, métodos basados en operadores diferen-
ciales y métodos basados en operadores integrales.

Los métodos modales se basan en expansiones en series y proporcionan una solu-
cién exacta del problema, pues su principio de funcionamiento consiste en forzar las
condiciones de contorno en las discontinuidades mediante funciones ortonormales. Los
métodos de discretizacion de ecuaciones diferenciales resuelven las ecuaciones de
Maxwell mediante aproximaciones de las derivadas parciales y discretizando el pro-
blema en regiones mas simples. Estos métodos son los mas empleados en herramientas
comerciales de analisis electromagnético debido a su gran versatilidad y facil imple-
mentacién. Los métodos basados en ecuaciones integrales operan con las expresiones
integrales de las ecuaciones de Maxwell y se utilizan cominmente para aplicaciones en
espacios abiertos debido a su buen comportamiento en este tipo de problemas.

Como se ha mencionado, todos los métodos existentes en la literatura tienen como
denominador comun resolver un problema electromagnético, que consiste en determi-
nar el valor del campo, cargas, corrientes, potenciales, frecuencias de resonancia, facto-
res de calidad, propiedades de materiales etc.

A continuacion, de entre los métodos mostrados en la Fig. 3.1., se explican breve-
mente aquellos que son utilizados cominmente en la resolucidn de problemas de es-
tructuras resonantes y/o aplicaciones de dielectrometria, ya que esta es el area de estu-
dio de la tesis.

3.1. Métodos Analiticos

3.1.1 Método de Separacién de Variables

El método de separacién de variables es uno de los primeros y mas elegantes méto-
dos analiticos. Este asume que una funcién de varias variables, como F(x, y, z), puede
ser expresada como un producto de tres funciones independientes y separables, donde
cada una depende de una Gnica variable.

F(x,y,2) = Fi(x)F,(y)F3(2) 3.1)

Mediante esta conjetura y aplicando las condiciones de contorno pertinentes se pue-
den resolver numerosas ecuaciones diferenciales mediante esta técnica, entre ellas, la
ecuacion de onda de Helmholtz. Algunos ejemplos tipicos de aplicacion de este método
se pueden ver en [21], cuando se obtiene la componente axial de los campos dentro de
guias de onda rectangulares y circulares.

La presuncién de que la funcién es separable se cumple siempre que la geometria
del problema se pueda ajustar a un sistema de coordenadas ortogonal [90]. Esto limita
notablemente la aplicabilidad del método, aunque en ciertos problemas con geometrias
homogéneas y canénicas como cilindros, elipses o esferas aln se utiliza este método
[91]-[93].
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3.1.2. Método Perturbacional

Este método consiste basicamente en perturbar o modificar ligeramente el campo
eléctrico y magnético en el interior de una cavidad resonante, de manera que al obser-
var el desplazamiento en frecuencia que ocurre al perturbar la cavidad, se pueden sacar
conclusiones sobre algin pardmetro electromagnético como propiedades dieléctricas,
magnéticas o dimensiones de la causa perturbadora.

Partiendo de una cavidad genérica, de forma arbitraria y sin perturbar, se tiene que
el campo eléctrico y magnético han de cumplir las siguientes igualdades en cualquier
punto P contenido en el volumen de la misma (V,):

{V X E)g= _]'wo#fio (3.2)
V X Ho = j(l)oSEo

Donde w, es la pulsacion de resonancia y &, u son la permitividad y permeabilidad
del material que rellena la cavidad.

Si en un punto P dentro del volumen se perturba ligeramente las propiedades de los
materiales de manera que € - € + 6 y u — u + 6u, la frecuencia de resonancia tam-
bién cambiara ligeramente wy = wy + Swy = w. Por lo que los campos deberdn cum-
plir entonces en cualquier punto del volumen de la cavidad:

{V xE = —jo(u + SwH

- S (3.3)
VX H=jw(e+8¢)E

Aplicando operaciones vectoriales sencillas que pueden consultarse en [21] e impo-
niendo que el campo eléctrico tangencial en las paredes de la cavidad ha de ser nulo, se
obtiene una expresién que relaciona la variacion de frecuencia de resonancia antes (w)
y después (w) de la perturbacién:

w-wo _ _ Mly(6eEsE+subzH)av

= (3.4)

w fffvo(£§5§+uﬁgﬁ)dv

Siendo V' Gnicamente el volumen perturbado.

Teniendo en cuenta un sistema con pérdidas, donde la frecuencia de resonancia es
compleja y su parte imaginaria esta ligada al factor de calidad Q [3], la expresion ante-
rior se puede descomponer en parte real e imaginaria en ambas partes de la igualdad,
dando lugar a dos expresiones perturbacionales que relacionan la variacion de la fre-
cuencia de resonancia y de factor de calidad por separado.

A partir de la expresion (3.4), que es analitica, se pueden realizar ciertas aproxima-
ciones que disminuyen notablemente la complejidad del calculo de la misma.

Para empezar, el hecho de tratar el problema como una perturbacion implica que el
cambio de la distribucién de campo en el interior de la cavidad no debe cambiar dema-

52



Capitulo 3. Métodos de Andlisis Electromagnético

siado al modificar las propiedades de los materiales en el punto P. Por lo tanto, se asu-
me la aproximacién de que el campo en el interior es el mismo con y sin perturbacién

(E = Ey).

Por otro lado, la teoria perturbacional se utiliza habitualmente con materiales die-
Iéctricos, con o sin pérdidas, pero no magnéticos, por lo que su = 0.

También es conveniente recordar que a la frecuencia de resonancia la energia eléc-
trica almacenada en el interior del resonador ha de ser igual a la energia magnética, por
lo que las integrales que aparece en el denominador de (3.4) se pueden expresar en
funcién Gnicamente del campo eléctrico o magnético [21].

Asumiendo que la cavidad sin perturbar esta vacia, &, = 1 — 0/, las expresiones
simplificadas para obtener la variacion de fr y Q a partir de la ecuacion (3.4), teniendo
en cuenta las aproximaciones comentadas anteriormente, quedan de la siguiente mane-
ra [94]-[96]:

~Js ( 1’~_1)
fofsf _ 52 n (3.5)
1 1 ”

TR (3.6)

Donde, f, Yy f5 son las frecuencias de resonancia sin y con perturbacion respectiva-
mente; & y &' son la parte real e imaginaria de la permitividad del material que pertur-
ba la cavidad; y se define el factor de relleno como sigue:

_ JyrlEolav
Wy, |Eol“av

La constante n puede calcularse analiticamente para cavidades con forma canonica
(rectangular, circular, esférica...). No obstante, experimentalmente se comprueba que
el método funciona mejor si ésta es considerada como una constante de calibracion, la
cual es calculada a partir de medidas de f; y Q de un material de referencia, cuya per-
mitividad compleja es conocida [97].

(3.7)

Este método proporciona resultados bastante precisos cuando la perturbacion es pe-
quefa, y empeora a medida que la perturbacion es mas significativa, ya que se basa en
una aproximacion.

El método perturbacional se ha utilizado ampliamente en el campo de estudio de
materiales y compuestos quimicos a frecuencias de microondas [98]-[99]. Se ha aplica-
do el método en cavidades circulares [97], rectangulares [100], elipticas [101] y esféri-
cas [102]. En la actualidad este método se utiliza esencialmente para monitorizar las
propiedades dieléctricas en tiempo real. Esto es especialmente interesante en procesos
industriales cuando las propiedades dieléctricas del material cambian en funcion de la
temperatura [103]- [104].
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3.2. Métodos Modales

De entre las diferentes técnicas de andlisis electromagnético, conviene prestar espe-
cial atencién a aquéllas basadas en soluciones modales, cuyos principios generales se
encuentran recogidos en [2]. Los métodos modales resultan especialmente interesantes
a la hora de analizar geometrias sencillas o candnicas, ya que permiten obtener de ma-
nera relativamente simple soluciones analiticas a dichos problemas.

A continuacion, se explican los métodos modales mas relevantes en la literatura en-
focada a resolver problemas resonantes.

3.2.1. Método de Adaptacién Modal (mode-matching)

El método de adaptacién modal o mode-matching es uno de los mas antiguos y ri-
gurosos métodos de analisis electromagnético. Fue planteado por Hahn en 1940 [105] y
generalizado por Wexler [5] y Clarriocats [106] en 1960. Esta técnica es muy (util
cuando la geometria del problema puede descomponerse en distintas regiones represen-
tadas por sistemas de coordenadas separables. Es decir, en cada region existe un con-
junto bien definido de soluciones de las ecuaciones de Maxwell, que satisfacen las
condiciones de contorno excepto en la unién. Es por ello que esta técnica se utiliza
comlnmente para analizar discontinuidades y saltos en guias. Este método se utiliza
tanto para resolver problemas de dispersién como para resolver problemas de autovalo-
res. Estos Ultimos son especialmente Gtiles para analizar problemas resonantes, que son
los que nos interesan en esta tesis y en los que vamos a ahondar mas adelante.

El método mode-matching consiste en expresar el campo electromagnético a ambos
lados de una discontinuidad transversal como suma de infinitos modos normales de
cada una de las guias de onda, con coeficientes desconocidos, obligando posteriormen-
te al cumplimiento de las condiciones de contorno sobre la discontinuidad de las com-
ponentes transversales del campo eléctrico y magnético y resolviendo el sistema de
ecuaciones resultante, obteniendo de esta manera el valor de los coeficientes [107].

Region 2

Region 1

Fig. 3.2. Discontinuidad de guias circulares

Consideremos la estructura de la Fig.3.2, donde se unen dos guias de seccion trans-
versal diferente. En la discontinuidad podemos expresar los campos transversales me-
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diante una expansion en serie de los infinitos modos normales a la interfaz de separa-
cion,

- _ 0 N — _ 0 -
Ep = Zn:lAnenl Hp = Zn:lAnhnl

- © N — © - (3-8)
ETZ = Yn=1 Bnenz HTZ = ananhnz

donde ETi y ﬁTi son los campos eléctrico y magnético transversal en la superficie de

separacion en la region i-ésima; é,, y ﬁni son las componentes transversales del n
modo en la region i-ésima; y A, y B, son los coeficientes incognita. Es importante
resaltar que los modos é,, y ﬁni satisfacen las ecuaciones de Maxwell y las condiciones
de contorno en toda la region i-ésima excepto en la discontinuidad. Para que se cumpla

esta condicion se ha de forzar que los campos eléctricos tangenciales sean iguales en la
superficie de la discontinuidad [108], obteniendo las siguientes condiciones,

= E.enS — —
Er, = T2 =01 ; Hp =Hp enS 3.9
Ty {O en (S, — S, T, T, 1 (3.9)
Sustituyendo las expresiones de (3.8) en (3.9) obtenemos

> Yn=1 Bnén on S,

> A,e :{ 2

2a=1 Anlis = on (5, — 5,) (3.10)

Z?lozlAnhnl = Zﬁ:anhnz

Para despejar las constantes A,, y B,, se ha de hacer uso de las propiedades ortogo-
nales de los modos, que cumplen las siguientes relaciones en cada zona [108]

fsl €m, X Hnl - d,dS = V,,,6mn €n Region 1 B0
fsz Em, X an - d,dS = W, 6,mn €n Region 2 .

Donde §,,, es la funcion delta de Kronecker y V;,,,, Y W, son las constantes de
normalizacion. Aplicando estas condiciones de ortogonalidad, se obtienen las siguien-
tes ecuaciones derivadas de (3.10), donde se ha eliminado una de las infinitas series

{Zz;lAnCmn = BpnWinm
ApVm = Zz;anDmn

Donde, Cppy, = fsz €n, X My, - ,dS Y Dy = fsl €m, X hy, - d,dsS.

(3.12)

La ecuacion (3.12) representa un sistema de infinitas ecuaciones donde las incogni-
tas son los coeficientes A,, y B,,. Para solucionar el problema se han de truncar las se-
ries a un nimero finito de modos, de manera que el problema se pueda escribir de for-
ma matricial como sigue:
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[g _—]g] [ﬁ] = 12] [};1] =0 (3.13)

Esta ecuacién corresponde a un problema de valor propio en el espacio nulo, a par-
tir de la cual se puede calcular por una parte el valor de las constantes 4,, y B,, a una
determinada frecuencia para calcular el campo eléctrico y magnético en cada region; o
por otra parte se puede calcular la frecuencia de resonancia de la estructura forzando la
solucion no trivial del sistema de ecuaciones

|det[Z]| = 0 (3.14)

Esta Gltima ecuacion se le conoce como condicion de resonancia. A partir de ella se
pueden calcular problemas directos o inversos de resonancia. Los problemas directos
son aquellos en los que se conoce de antemano la geometria del problema, asi como las
propiedades dieléctricas de los materiales, y a partir de estos datos, resolviendo (3.14)
se calcula la frecuencia de resonancia de la estructura. Por otra parte, los problemas
inversos son aquellos en los que, conociendo la frecuencia de resonancia, se calculan
otros parametros del problema, como pueden ser la permitividad, permeabilidad, di-
mensiones geométricas etc. [4].

A la hora de truncar el nimero de modos existe el conocido problema de conver-
gencia relativa, que se explicard mas adelante en el apartado de convergencia del capi-
tulo 5.

3.2.2. Métodos Circuitales con Matrices Generalizadas

El método de mode-matching expuesto anteriormente tiene algunos inconvenientes,
entre los que cabe destacar escasa versatilidad (pues cada problema tiene una solucién
cerrada que no es generalizable ni extensible a otros problemas o geometrias) y el pro-
blema de la convergencia relativa (que se explicara en el capitulo 5.7). Para evitar estos
inconvenientes, en [109] se propone un método de anélisis modal basado en matrices
de inmitancias generalizadas, admitancias (GAM) o impedancias (GIM) segun el caso,
que se basa en una técnica propuesta a finales de los afios 60 para caracterizar uniones
de guia rectangular en forma de T [110]. De igual manera, con el objetivo de caracteri-
zar la dispersion producida por varias uniones de guias de onda, se desarrolla a finales
de los afios 70 y especialmente en la década de los afios 80 un nuevo concepto llamado
matriz de dispersion generalizada (GSM), que se basa en principios similares a las
matrices de inmitancia generalizadas, pero con conceptos de onda incidente y reflejada.
Estos métodos consisten en descomponer estructuras complejas en otras mas simples,
cuyas soluciones estan disponibles o se pueden obtener facilmente. A partir de estos
nuevos conceptos modales, que se explican en detalle a continuacion, se desarrolla un
método de andlisis circuital generalizado (GCA), desarrollado por el grupo Dimas
(ITACA-UPV) para aplicaciones de dielectrometria y problemas resonantes, el cual
serd el punto de partida de esta tesis doctoral.
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3.2.2.1. Matriz de Inmitancia Generalizada (GAM-GIM)

La matriz de inmitancia generalizada puede expresarse con admitancias (GAM) o
impedancias (GIM).

La matriz de inmitancia generalizada esta estrechamente relacionada con la matriz
de inmitancia convencional, cominmente utilizada en circuitos de microondas. La
diferencia es que ésta ultima incluye Unicamente el modo dominante, y sus pardmetros
son escalares, mientras que la matriz generalizada incluye modos de orden superior,
siendo en general de orden infinito, aunque se trunca, y sus pardmetros son matrices de
funciones correspondientes a los diferentes modos utilizados en la expansion de los
campos.

Considérese la siguiente red de N accesos:

Fig. 3.3. Red de N accesos [14]

Las componentes transversales de los campos en cada acceso pueden expresarse
como combinacidn lineal de funciones base de la siguiente manera:

—

FO —yhi 050

n=1"n
o =1"n "“n (3.15)
7O = 300,10

Donde vfl‘) y i,(f) representan los coeficientes de tension y corriente respectivamente,
ara cada modo en el acceso i, é(l), r® son cualquier conjunto de funciones base
n n

completas que puedan aproximar los campos tangenciales en el acceso i.
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La matriz de admitancia generalizada (¥) proporciona los pesos de la expansion de
del campo magnético en el acceso i, H,_f‘), a partir de los pesos de la expansion del

campo eléctrico en el acceso j, Efj).
i) =20 ¥y vy (3.16)

La matriz de impedancia generalizada (Z) proporciona los pesos de la expansién de
del campo eléctrico en el acceso i, Et(”, a partir de los pesos de la expansion del campo
magnético en el acceso j, H .

v =3, Z; i) (3.17)

Una vez caracterizada la GAM o la GIM en cada discontinuidad o elemento en los
que se ha dividido una estructura compleja, se puede obtener la matriz generalizada del
conjunto completo conectando los puertos de las subredes [14]-[15]. La técnica que se
debe utilizar para tal fin es aplicar la continuidad de campos tangenciales en la discon-
tinuidad, tanto eléctrico como magnético, que estan relacionados precisamente median-

te las matrices de admitancia e impedancia generalizadas.
Z3 Z 7U)
B =Lyt (3.18)
@ _ g 70 '
Hy™ = YijEt

Supongamos que queremos conectar dos puertos cualesquiera de una red global de
N accesos (Fig. 3.4.a). Si conectamos dos de sus accesos, por ejemplo, k y I, como
muestra la Fig. 3.4.b, la nueva matriz de inmitancias tendra N-2 puertos.

@ (b)

Fig. 3.4. (a) Red global [14]. (b) Red global uniendo puertos k y | [14]

Si trabajamos por ejemplo con la matriz de admitancias, imponiendo continuidad de
campos tangenciales, i = APy E® = E® tenemos:

HO =3V 7,ED =AY = 3V 7,59 (3.19)
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Esta ecuacion se puede reescribir como:

= = =101 = = = = =2(k
I]y=1(ykj - Ylj)Et(]) =Y +Yy—Yg— Ykk)Et( ) (3.20)
j2k
j#l
Por ello, podemos despejar los valores de Et(j) y Et("), gue han de ser iguales para
cumplir la condicién de continuidad de campos, en funcién del resto de valores del
campo eléctrico que tenemos en los otros accesos de la nueva red. De manera que la

matriz de admitancias de la nueva red (17(”) tendré los siguientes elementos:

pq

Yp(c? = ?pq + (?pk + ?pl)(?lk +¥y =Y — ?kk)_l(?kq - }=/lq) (3.21)

Operando de manera similar se puede obtener la matriz de impedancia generalizada
de la nueva red (sz,z)), que tendra la siguiente expresion:

Z=z()Tq) = qu + (Z=pk + Z=pl)(Z=lk + Z=ll - Ekl - Ekk)_l(fkq - flq) (322)

Aplicando este procedimiento recursivamente, se pueden interconectar tantos acce-
s0s como se desee para analizar estructuras mas complejas formadas por varios ele-
mentos.

3.2.2.2. Matriz de Dispersion Generalizada (GSM)

Al igual que la matriz de inmitancia, la matriz de dispersion generalizada esta estre-
chamente relacionada con la matriz de dispersion convencional. La diferencia es que
ésta Gltima incluye Unicamente el modo dominante, y sus pardmetros son escalares,
mientras que la matriz generalizada incluye modos de orden superior, siendo en general
de orden infinito, aunque se trunca, y sus parametros son matrices de funciones corres-
pondientes a los diferentes modos utilizados en la expansion de los campos.

Considera una red equivalente de 2 accesos:

P: modos P: modos
*~— —e
e RED —b
- — —b
| o— —ue
Acceso 1 Acceso 2

Fig. 3.5. Red de 2 accesos [126]

Donde a;f y a; son respectivamente las amplitudes complejas del modo incidente y
reflejado n en la guia 1; mientras que b/} y b, son respectivamente las amplitudes
complejas del modo incidente y reflejado n en la guia 2.
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Los pardmetros de dispersion se definen como la relacion entre ondas incidentes y
reflejadas de la siguiente manera:
s; ..
Sif:s%.‘ , S=ab i,j=1,2 (3.23)
Si los pardmetros s, son a su vez, vectores de amplitudes complejas, el pardmetro
Sij se vuelve una matriz en vez de un parametro escalar como sucede con la matriz de
dispersién convencional. La matriz resultante se le denomina matriz de dispersion ge-

neralizada (GSM), y tiene en cuenta también los modos de orden superior.

La generalizacion de la GSM para un nimero cualquiera de accesos se puede expre-
sarse de la siguiente manera:

a®- = Z?’=1 5=ij a+ (3.24)

Donde el vector de amplitudes complejas de modos que se propagan hacia el acceso
i es a(®~ y el vector de amplitudes complejas de modos que se propagan desde el acce-
sojes a®r.

Al igual que sucede con las matrices de inmitancia, la matriz que normalmente in-
teresa no es la de un subconjunto de la estructura a analizar, sino la GSM de toda la
estructura. Para ello, los campos eléctrico y magnético se han de expresar como la
superposicion de un campo incidente y otro reflejado, E, = Et(r) + Et(‘) y H, = Ht(r) +
Ht(‘). Y como se ha visto anteriormente, la matriz de dispersién generalizada relaciona
el campo eléctrico incidente y reflejado de la siguiente manera: Et(r) = §ijEt(l). Por lo
tanto, conectando los accesos k y | de la Fig. 3.4 como se ha hecho anteriormente con
las matrices de inmitancia, y forzando la continuidad de campo en el punto de union,
E,ET) = El(‘) y E,El) = El(r), se pueden expresar los campos reflejados asi [14]:

ED =308 EP + S B + 5 B
j#k
j#l
- o . (3.25)
EN =3V 5 EP + 5y EP + S, EY
j#k
j#l
Si imponemos las condiciones de contorno a las ecuaciones anteriores, eliminando
las ondas reflejadas, tendremos que las ondas incidentes en cada puerto son [14]:
(El(l) = M4y Zy=1(§kj + Sk Zlk§lj)Ej(l)
j*k
j#l
4 N - = - .- . (3.26)
| E;El) = DAy X1 (S + Sy Aklskj)Ej(l)
k j*k
j#l
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- = -1 = = -1 = = = = =.\-1 =
Donde A= (1-Sk)  Au=(1-Su) A= (1= DShuSy) Yy A=

= == = -1

(1 = DucSubiaSir)

Por lo tanto, la nueva matriz de dispersién generalizada S se calcula mediante la
siguiente expresion:

§I(77‘;) = §pq + §plzlikl (§kq + §kk ElkS=lq) + S=pk ZZZlk(§lq + §ll Zkl§kq) (327)

Una vez definidas y descritas las matrices generalizadas de impedancia, admitancia

y dispersion, es conveniente describir algunas propiedades que tiene cada una y especi-
ficar cuando es mejor utilizar una u otra.

En primer lugar, el uso de las matrices generalizadas es especialmente Gtil cuando
existen maltiples discontinuidades, de manera que la estructura se puede descomponer
en elementos mas simples que son analizados individualmente y posteriormente se
conectan en cascada formando la estructura mas compleja de la cual se obtiene la ma-
triz generalizada que se desee.

La GAM, debido a su definicidn, es especialmente Util en la caracterizacion de ca-
vidades o tramos de guia de onda con paredes eléctricas, ya que sus elementos se eva-
IUan cortocircuitando todos los accesos menos uno. Por otra parte, para modelos con
paredes magnéticas es conveniente utilizar la GIM, pues esta matriz, debido a su defi-
nicién, se obtiene dejando en circuito abierto todos los puertos menos uno. Es impor-
tante destacar que la GAM y la GIM son matrices inversas una de otra.

La relacion entre la GSM (S) y la GAM (Y) o la GIM (Z) es la siguiente,
_ Yo-Y
R
_Z-Z,
T Z+Z,

(3.28)

S

Siendo Z, = 1/Y, la impedancia caracteristica de la linea.

Al utilizar la GSM, para todo tipo de estructuras se requiere un algebra compleja,
mientras que con la GAM o la GIM, para estructuras sin pérdidas se requiere el uso de
un algebra real. Sin embargo, la GAM y la GIM tienen discontinuidades polares, lo que
implica una indeseable inestabilidad numérica.

No se recomienda el uso de la GSM para enlazar discontinuidades (cuadripolos),
dado que la GAM y la GIM son mas apropiadas para el enlace de redes en cascada. Sin
embargo, debe tenerse en cuenta que para este tipo de problemas intervienen modos al
corte (constante de propagacion real positiva), y la utilizacion de matrices de dispersion
solo necesita de exponenciales negativas, mientras que el empleo de la GAM o GIM
obligaria a utilizar tanto exponenciales positivas como negativas. Estas exponenciales
positivas pueden conducir a valores muy elevados de dificil manejo computacional,
haciendo imposible o inestable la solucién numérica del problema.
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3.2.2.3. Andlisis Circuital Generalizado (GCA)

A raiz de las técnicas descritas anteriormente, en la década de los afios 90 y princi-
pios del siglo XXI, surge el llamado Analisis Circuital Generalizado (GCA). Este mé-
todo es especialmente desarrollado y explotado por el grupo de electromagnetismo de
la Universidad Politécnica de Valencia, dando lugar a numerosas tesis doctorales entre
las que destacan la de Alejandro Valero [13] y Felipe Pefiaranda [14].

El método consiste en modelar o caracterizar unos elementos basicos mediante ma-
trices generalizadas, de manera que interconectando varios de estos elementos se pue-
den analizar estructuras mas complejas. Los elementos basicos tienen la ventaja de
estar caracterizados de antemano, de manera pueden estar almacenados en una libreria
para que el usuario solo tenga que interconectarlos entre si para analizar la estructura
que desee.

Las tesis anteriormente mencionadas se centran en la resolucion de problemas de
difraccion y dispersion principalmente. Pero este método también se ha utilizado en los
Gltimos afios para resolver problemas resonantes, y concretamente para obtener propie-
dades dieléctricas de materiales [17]-[18], que es el objetivo de esta tesis, pero con un
modelado de onda completa a diferencia de los anteriormente mencionados, que utili-
zan unicamente modos simétricos TMony ¥ TEonp. A continuacion, se describen los
elementos basicos existentes hasta ahora para analizar estructuras resonantes.

El analisis circuital generalizado desarrollado por el grupo Dimas durante los Ulti-
mos 15 afios se basa en 2 tipos de estructuras, un cilindro con 3 puertos y un anillo
coaxial con 4 puertos como muestra la Fig. 3.6.

o

ES, h
E o
® L/J
@l .
@) (b)

Fig. 3.6. Elementos basicos del GCA de 3y 4 puertos [15]-[16]

Interconectando estos dos elementos basicos se puede conseguir modelar cualquier
tipo de estructura con simetria de revolucién, que son las mas cominmente empleadas
en aplicaciones de dielectrometria.

Para caracterizar estos elementos de manera que no dependan de lo que les rodea, se
han de utilizar funciones base completas en la superficie de cada puerto en cuestion. De
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esta manera, las funciones base aproximan la distribucién de los campos en las superfi-
cies de los puertos de una manera genérica. Hasta ahora, como se ha mencionado ante-
riormente, los elementos basicos tenian en cuenta Gnicamente los modos simétricos, es
decir, modos sin variacion angular TMon, 0 TEonp (Uno de los objetivos de la tesis es
precisamente extender esta caracterizacion a todo el conjunto de modos posible). Para
los modos simétricos, debido a su distribucion de campo, se utilizan como funciones
base un desarrollo en serie de Bessel en las superficies cilindricas transversales (z=cte,
r=[0,a]), un desarrollo en serie de Dini en las superficies coaxiales transversales
(z=cte, r=[a,b]) y un desarrollo en serie de Fourier en las superficies laterales (r=cte).
Estos desarrollos en serie son completos, y por lo tanto capaces de aproximar los cam-
pos perfectamente. La formulacidn de dichas funciones base se puede ver en el apéndi-
cel.

El procedimiento a seguir para obtener la GAM de los elementos basicos es el si-
guiente [15,16].

1. Se iguala el campo eléctrico en el interior de la estructura, con amplitudes mo-
dales desconocidas (an), a una funcién base con pesos desconocidos (an) en la
superficie del puerto j. Aplicando las propiedades de ortogonalidad de los cam-
pos, se obtiene a, en funcién de los pesos de la funcién base de campo eléctri-
o, an. De esta manera se obtiene la expresion de las amplitudes a, para todos
los parametros de la GAM Y.

2. Se iguala el campo magnético en el interior de la estructura, con amplitudes
modales a, expresadas en funcidn de los pesos de las funciones base del campo
eléctrico (an) en el puerto j, a una funcion base con pesos desconocidos (cm) en
la superficie del puerto i. Aplicando las propiedades de ortogonalidad de las
funciones base, se obtiene el valor de los pesos de la funcién base del campo
magnético ¢y en funcion de los pesos de la funcidn base del campo eléctrico an.
De esta manera se obtiene el parametro Y;; de la GAM como cociente entre los
pesos de la funcion base del campo magnético (cm) y del campo eléctrico (an).

Las expresiones de cada uno de los parametros de la matriz de admitancia de estos
elementos se pueden ver en [15] y [16], y no se muestran en este documento porque en
el capitulo 4 se realiza el desarrollo teérico para el caso general de onda completa o
full-wave, donde se tendran en cuenta todos los posibles modos, por lo que proporcio-
naremos un resultado més general.

Para los modos TEqnp conviene obtener la GIM, ya que las condiciones de contorno
con estos modos se imponen con paredes magnéticas, al igual que la GIM. No obstante,
esta matriz se puede obtener facilmente a partir de la GAM aplicando el teorema de
dualidad.

La gran ventaja de aplicar este procedimiento es que, de cara al usuario, el analisis
tedrico realizado es completamente transparente, y solo ha de preocuparse de interco-
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nectar bien los elementos basicos almacenados en la libreria. Esto ofrece una gran ver-
satilidad al método.

La interconexidn entre los puertos de los distintos elementos basicos se realiza de la
manera que se ha descrito en el punto anterior en el apartado de matrices generalizadas.

A la hora de resolver problemas resonantes, el procedimiento a seguir consiste en
descomponer la estructura en elementos bésicos e interconectarlos cortocircuitando
todos los puertos que estan en contacto con una pared metalica menos uno (ver Fig.
3.7). De esta manera se obtiene la matriz de admitancias o impedancias generalizada de
toda la estructura sobre el puerto que se ha dejado libre, y aplicando (3.28) se puede
obtener la matriz de dispersion generalizada. Sobre el puerto libre se aplica la condi-
cién de resonancia sobre los pardmetros S, que es mas estable que la que aparece con
los parametros de impedancia y admitancia.

|Sup - Saown — 1] =0 (3.29)

donde Sdown Y Sup SON las matrices de dispersion generalizadas a un lado y a otro de un
plano de referencia del resonador.

Obteniendo las raices de esta ecuacion se resuelven de manera muy eficiente multi-
tud de problemas resonantes.
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Fig. 3.7. Ejemplo de interconexion con elementos béasicos para analizar una cavidad cilindri-
ca resonante cargada con un dieléctrico en el centro [16]

3.3. Métodos basados en operadores diferenciales

Los métodos basados en operadores diferenciales son aquellos que hacen uso de las
ecuaciones rotacionales de Maxwell (Ley de Faraday y Ampere) en su forma diferen-
cial:
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VxE=—‘Z—B
IR (3.30)
VXH=]+E

Estas expresiones se corresponden con un problema de ecuaciones diferenciales en
derivadas parciales que, resolviéndolas, se obtienen el campo eléctrico y magnético
desconocido. Como veremos a continuacion, los métodos basados en operadores dife-
renciales tratan de simplificar el problema haciendo uso de aproximaciones de las deri-
vadas u otro tipo en una regién reducida del problema, de manera que realizando un
mallado de la estructura que se quiera analizar y resolviendo las ecuaciones en deriva-
das parciales de manera aproximada en cada celda, se obtiene la solucion global del
problema. Estos métodos son especialmente interesantes por su versatilidad para anali-
zar geometrias extrafias o arbitrarias.

3.3.1. Método de Diferencias Finitas (FD y FDTD)

El método de las diferencias finitas (FD), es el método mas antiguo y menos analiti-
co para transformar una ecuacion diferencial en un sistema de ecuaciones algebraicas.

Considere una ecuacién diferencial parcial como la que sigue:

{(p(x)u’(X))’ +q()u'(x) —r()ulx) = f(x)

ena < x < b,donde u(a) = u, y u(b) = uy (3.31)

con condiciones de frontera arbitrarias. ElI procedimiento general para obtener una
solucion numérica mediante el método de diferencias finitas consiste en primer lugar,
generar una malla del dominio, es decir, un conjunto finito de puntos en los cuales
buscaremos la solucion aproximada a la ecuacién diferencial parcial. A continuacion,
se debe reemplazar en cada punto del mallado las derivadas de la ecuacion diferencial
por su aproximacion en diferencias finitas. Normalmente se utiliza la aproximacion de
diferencias centradas que se obtiene al aplicar el desarrollo de Taylor [111],

du(x) _ Ulx+Ax)-U(x—Ax)  (Ax)?-d3U
dx 2Ax 6dx3

+0(Ax)* (3.32)

donde O(Ax)* es un término que se corresponde con el error local de truncamiento de
grado 4, cuya expresién puede encontrarse en [111].

De esta manera, se obtiene un sistema de ecuaciones algebraico de la forma Au=f.
Resolviendo este sistema de ecuaciones, se obtiene la solucién aproximada del proble-
ma en cada punto del mallado [112].

Como puede apreciar el lector, la ecuacion diferencial no se resuelve directamente,
sino que se obtiene la solucion aproximada de su version discretizada. Por lo que en
general, para obtener una solucién precisa del problema se necesita una gran cantidad
de puntos de mallado, lo que implica una gran memoria de almacenamiento. No obs-
tante, el método tiene la ventaja de ser relativamente sencillo de implementar y el pre-
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procesado matematico es minimo, lo que ofrece una gran versatilidad al método, por lo
que se pueden analizar estructuras con geometrias muy arbitrarias siempre que el ma-
Ilado sea lo suficientemente fino.

Este método se utiliza cominmente para resolver la ecuacion de Laplace, ya que se
ajusta perfectamente a las caracteristicas del método, pues no tiene ninguna dependen-
cia con el tiempo (electroestatica), y la solucidn se encuentra a partir de las condiciones
de contorno Unicamente [111]. No obstante, si intentamos resolver otras ecuaciones
ligadas al electromagnetismo, como la ecuacion de onda, nos damos cuenta de que
existe una dependencia temporal en las ecuaciones diferenciales, por lo que sera nece-
saria una condicion de valor inicial, ademas de las condiciones de contorno. Para este
tipo de ecuaciones, se reformula el problema para integrarlo en el dominio temporal,
dando lugar al método de diferencias finitas en el dominio del tiempo (FDTD).

El método FDTD fue introducido por Yee en 1966 [113], pero hasta los afios 80 no
se pudo explotar debido a la falta de velocidad y eficiencia computacional. A partir de
entonces, el método se ha ido reformulando de diversas maneras intentando optimizar-
lo al maximo. En la actualidad, la mayoria de simuladores electromagnéticos de prop6-
sito general incluyen este método de analisis, ya que se ha impuesto en el area de simu-
laciones 3D y permite visualizar animaciones en el dominio temporal. Ademas, el
método FDTD mejora el analisis en banda ancha y permite analizar transitorios de
manera bastante eficiente.

La formulacidon basica del método FDTD es completamente analoga al de FD, pero
esta vez cuando se sustituyen las derivadas por su aproximacion, se ha de despejar la
variable mas actual, de manera que se obtiene la llamada ecuacion de actualizacién que
proporciona el resultado del problema en cada instante temporal y espacial [111]. No
obstante, como se ha mencionado anteriormente, el método ha sufrido numerosas mo-
dificaciones y mejoras a lo largo de los Gltimos 25 afios, las cuales pueden consultarse
en la extensa bibliografia sobre el tema.

El método FDTD es el método empleado principalmente por el simulador comercial
CST (aunque realmente utiliza una variante de éste denominada método de integrales
finitas (FIT)) y QWED.

3.3.2. Método de Elementos Finitos (FEM)

El método de elementos finitos es algo similar al FDTD, pero tiene rasgos variacio-
nales en el algoritmo que ofrecen una mayor flexibilidad.

En este método, en lugar de resolver directamente ecuaciones en derivadas parciales
con condiciones de contorno, se establecen funciones y se aplican expresiones varia-
cionales a las pequefias areas o volimenes en que se divide la region de interés. Gene-
ralmente estos segmentos son poligonos regulares, como triangulos o rectangulos en
problemas bidimensionales y tetraedros en problemas tridimensionales. Debido a esta
discretizacion, la forma de la estructura no tiene casi ninguna limitacién geométrica, lo
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que ofrece una gran versatilidad y flexibilidad al método, eso si, a costa del error de
discretizacion.

El desarrollo del algoritmo de FEM consiste generalmente de cuatro etapas [114]:

1. Formulacion variacional o débil del problema.

2. Discretizacion del dominio de variables independientes en subdominios o ele-
mentos finitos.

3. Obtencion de la proyeccion del problema variacional sobre el espacio de ele-
mentos finitos obtenido de la particién, dando lugar a un sistema de ecuaciones
finito.

4. Calculo y resolucidn del sistema de ecuaciones obtenido.

Siguiendo los pasos anteriores, se obtiene un problema de algebra lineal analogo al
problema inicial de calculo diferencial. Este problema se plantea en general sobre un
espacio vectorial de dimension infinita, Ilamado espacio de Banach, pero puede resol-
verse de manera aproximada obteniendo una proyeccidn sobre el subespacio de dimen-
sion finita (resolviendo un ndmero finito de ecuaciones algebraicas).

En el area de analisis electromagnético, esta técnica se ha utilizado exitosamente en
el analisis de propagacion de modos en guias de onda, donde se puede formular el pro-
blema mediante dos aproximaciones, escalar y vectorial [115]. La aproximacion escalar
es la mas simple, y se puede utilizar cuando los modos predominantes son modos puros
TE o TM, es decir, para guias homogéneamente rellenas [116], con o sin pérdidas, con
materiales iso6tropos o anisétropos [117]. La formulacion de este problema se puede
escribir como sigue [115]:

F(¢) = J IV.pI?dS — [, (k? — p*)p?dS (3.33)

Donde ¢ puede ser la componente axial del campo eléctrico 0 magnético (E; 0 Hy).
Y las constantes k y 8 son el nimero de onda y la constante de propagacién respecti-
vamente.

Por otro lado, la formulacion vectorial del problema ha de utilizarse cuando apare-
cen modos hibridos en el interior de la guia, ya que en este caso la formulacién ha de
realizarse con dos términos, E; y H,. Para ello, en 1956, Berk [118] present una serie
de formulaciones variacionales planteadas mediante la aproximacion de Rayleigh para
guias anisotropas sin pérdidas y resonadores en términos del vector campo eléctrico
(E), magnético (H) o combinacién de ambos. Para cada tipo de problema conviene
utilizar uno u otro, pero para problemas con dieléctricos se sugiere utilizar la formula-
cién con el campo H, que se formula de la siguiente manera [115]:

2 _ JxH)*E1-(VxH)dQ

d (3.34)

[H*E"1-Hd

Donde £ y i son la permitividad y la permeabilidad, pudiendo ser anisotropas (de
ahi su forma matricial o de tensor).
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Para resolver las ecuaciones (3.33) y (3.34) en los nodos se utiliza el procedimiento
clasico de Rayleight-Ritz, que consiste basicamente en expresar una funcién continua
como combinacion lineal de un nimero grande de funciones independientes que cum-
plan las condiciones de contorno de la funcion inicial.

u(x, t) = XL, fj(x)g;(6) (3.35)

De la misma manera que se han analizado guias de onda mediante FEM, también se
han analizado resonadores. Un ejemplo de su formulacion se puede encontrar en [119]:

[[(VxH)*-&1- (VXH)—a(V-H)(V-H) +c ?H*-0*°H/dt?]d02 (3.36)
Donde c es la velocidad de la luz, y a es una constante de control definida en [119].

Los tres términos que aparecen en el integrando corresponden directamente con los
tres términos de formulacion débil o variacional requeridos para definir el modelo que
resuelve la ecuacion diferencial parcial de manera apropiada. Asumiendo que las di-
mensiones fisicas del resonador son invariantes con el tiempo, la solucion toma forma
armonica H(r; t) = H(r) - e J2™t donde r es el vector de posicion, f es la frecuencia
de resonancia y t es el tiempo [119].

En este caso, se aplica la aproximacion de Galerkin en vez de la formulacion varia-
cional. El método de Galerkin, que es una generalizacion del método de Rayleigh-Ritz,
es mas genérico y flexible que la formulacién variacional, pero cuando sea posible
formular el método de elementos finitos con formulacién variacional conviene hacerlo,
ya que proporciona mejores resultados.

El método de elementos finitos (FEM) es el empleado por el potente simulador co-
mercial HFSS, el cual permite realizar simulaciones de practicamente cualquier pro-
blema electromagnético, aunque su precision no sea la mejor en el caso de problemas
resonantes.

3.4. Métodos basados en operadores integrales

Los métodos basados en operadores integrales son aquellos que resuelven las ecua-
ciones de Maxwell en su forma integro-diferencial.

El punto de partida para generar una ecuacion integral en electromagnetismo radica
en seleccionar una funcion de Green apropiada al problema considerado. Resulta habi-
tual emplear la de espacio libre por ser la mas sencilla en su formulacién, ademas de
facilitar la discretizacion del modelo. La funcién de Green junto con el teorema de
Green nos conduce a una ecuacion integral, de la cual se obtiene el campo en un recin-
to cerrado en términos de integrales sobre las superficies que lo envuelven, e integrales
de volumen extendidas a las fuentes en su interior.

El operador integral obtenido se caracteriza por un nucleo que puede incluir tam-
bién operadores diferenciales actuando sobre la fuente o el campo incognita. Las inte-
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grales que se obtienen son de dos tipos, conocidos como de Fredholm de primera y de
segunda especie. En el primero la incognita aparece en el interior de la integral, mien-
tras que en el segundo aparece dentro y fuera de ella.

Los modelos basados en operadores integrales tienen algunas ventajas sobre los
modelos basados en operadores diferenciales. En primer lugar, el operador diferencial
es local, a diferencia del integral, que es global, lo que implica que, para describir el
comportamiento del campo, con operadores diferenciales es necesario tomar muestras
en todas las dimensiones que considere el problema. Por el contrario, el operador inte-
gral permite considerar una dimensién menos. La segunda diferencia es el hecho de
que el operador integral incluye explicitamente la condicion de radiacién. Por otro
lado, el operador diferencial posee la capacidad de tratar mas directamente todo tipo de
homogeneidades y no linealidades, frente al operador integral. Finalmente, el modelo
basado en ecuaciones diferenciales da lugar a una matriz mayor, pero dispersa (la ma-
yoria de los elementos de la matriz son nulos), mientras que las matrices que se gene-
ran tras un modelado integral son menores, pero normalmente densas [13].

3.4.1. Método de los Momentos (MoM)

Este método es el mas habitual para convertir la formulacién analitica de un opera-
dor continuo, generalmente sera una ecuacion integral, de un problema de campo en
formulacién numérica o en forma de ecuacion matricial. EI MoM es muy popular para
la solucidn de problemas de campo abierto debido a que los operadores integrales lle-
van explicita la condicion de radiacion, como se coment6 anteriormente.

El procedimiento que sigue el método parte de la ecuacion integral siguiente:
fD G f(F)d? =p(#),7€D (3.37)

Donde G(#,7") es la funcién de Green y p(#) es el término de la excitacion, que se
conoce su expresién. El primer paso del MoM es expandir la funcién desconocida
f(#") en términos de una combinacién lineal de funciones base conocidas ¢,,(7#'):

f(FI) = g:lcnqbn(?,) (3.38)
Donde c, son los coeficientes desconocidos a determinar.

Sustituyendo (3.38) en (3.37), y multiplicando escalarmente en ambos lados de la
igualdad por unas funciones de prueba y,,, (), se obtiene el siguiente resultado:

a=16n (Xm (@), [, GE )G (F)AF') = Gt (), p(P)) (3.39)

Lo cual se puede expresar mediante un conjunto de ecuaciones lineales de la si-
guiente manera:

211)[:1 CnKmn = by (3.40)
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La eleccion de las funciones base y las funciones de prueba es fundamental para el
correcto funcionamiento del método. ElI método de adaptacion de punto (point-
matching method) es el mas simple, y consiste en seleccionar una funcién base de tipo
escaldn o pulso de anchura A y una funcidn de prueba tipo impulso o delta de Dirac.

-7 =1 é -7 é
bn(F) = U () = {1’ el -5 (3.41)
0, en el resto
Xm(f)) = 6(7 - ?n) (3-42)

Con estas definiciones, no se necesita ninguna operacion integral, ya que si A es lo
suficientemente pequefio se cumple que

211\11=1 cnKmn = b (3.43)
g:l CnKmn = by (3.44)
Lo cual simplifica notablemente el problema.

En la extensa bibliografia del método existen multitud de mejoras en el campo de la
eleccion de funciones base y en el de la resolucién del sistema lineal al que da lugar el
problema [120]-[121]. Este método es el empleado por el simulador comercial FEKO,
el cual se utiliza con bastante frecuencia en el campo de antenas.

3.4.2. Método de la Ecuacion Integral de Frontera (BIE)

Este método se ha empleado tradicionalmente en la caracterizacién multimodal de
uniones planares de guias de onda o cavidades de microondas, y en este aspecto, esta
parcialmente relacionado con el método de la matriz de inmitancia generalizada. El
método, formulado en el escenario que nos interesa, se basa en plantear una ecuacion
integral cuya incAgnita es la corriente magnética equivalente en la discontinuidad. Con-
sideremos la siguiente discontinuidad [122]:

Apertura ap

Conductor
perfecto

L]

Fig. 3.8. Discontinuidad entre guias de seccidn arbitraria [122]

Si imponemos las condiciones de contorno en la apertura de la discontinuidad, te-
nemos que el campo eléctrico y magnético transversal ha de ser continuo:
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Yo PelP(r) = —y2_ ViPel? (1) (3.45)
o KPR ) = =33 PR ) (3.46)

Donde V,,(f)e I,(,? representan, respectivamente, la corriente y la tension modal del
m-ésimo modo de la guia i; y e,(,? y hﬁ,‘l) representan, respectivamente, el vector modal
de campo eléctrico y magnético del m-ésimo modo de la guia i.

Si se despejan las tensiones modales de la ecuacidn (3.45) aplicando propiedades de
ortogonalidad y posteriormente se incluye la informacion que da la condicion (3.46)
sobre las corrientes modales, se obtiene la siguiente ecuacion integral de Fredholm de
primera especie para las corrientes modales [122]:

T I i (1) + Bty L i (1) = [, K@r|r') - (2 X B (r)dS” ;7 € ap(3.47)

Cuyo nucleo o kernel K(r|r") es una funcién diadica transversal que viene dada
por:

K(rlr') = B2 [Bny Vel B (AR () + Sy, Yl R R ()| 57,7 € ap
(3.48)

Y la incognita de la ecuacion (3.47) es (2 x E.(r")), que aplicando las ecuaciones
de Maxwell, en realidad viene a representar la corriente magnética equivalente M (r")
que se induce en la superficie de la apertura como resultado de la excitacion con las

corrientes modales equivalentes I,(,?.

Una vez se haya resuelto la ecuacion (3.47), es posible encontrar la relacion entre

las tensiones y corrientes modales Vnsi)e I,(,?, permitiendo asi caracterizar la unién me-
diante una matriz de inmitancias generalizadas (GAM o GIM), que viene definida de la
siguiente manera [123]:

23 = M () R (r)ds’ €y =12 (3.49)

La resolucion de este método implica manipular complejas expresiones integrales,
las cuales se pueden abordar de distintas formas, una de las méas eficientes es aplicar el
método de los momentos explicado anteriormente.

De la misma manera que se ha planteado este problema con la corriente magnética
equivalente, también se puede plantear para la corriente eléctrica equivalente.

Otro reciente e interesante trabajo basado en este método es el desarrollado por Hel-
sing en [124], el cual consiste en analizar las resonancias en objetos dieléctricos axial-
mente simétricos. En este trabajo se incluye la novedad de que ademas de tratar como
incognitas corrientes superficiales eléctricas o magnéticas, se permite introducir la
densidad de carga superficial como incégnita.
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Capitulo 4

Analisis Circuital
Generalizado de
Onda Completa

(GCAFW)

El andlisis circuital generalizado (GCA), como se explico en el capitulo 3.2.2.3
consiste en definir unos elementos basicos cuyos campos en su interior son modelados
mediante unas series de funciones base completas y genéricas en las superficies de
cada puerto del elemento basico, de manera que éste queda caracterizado mediante su
matriz generalizada de impedancia, admitancia o dispersion.

Para ello, en el analisis desarrollado de este método hasta la fecha para modos simé-
tricos TMonp ¥ TEonp, Se calculan las amplitudes de los campos (aa) en funcion de los
pesos (&) de las funciones base del campo eléctrico tangencial (e), aprovechando que
las expresiones del campo eléctrico (E) para este tipo de modos son ortogonales y ade-
mas se corresponden con desarrollos en serie completos (ver apéndice I). De hecho, no
es complicado relacionar dichos desarrollos para cada variable: la variable radial r se
expresa mediante un desarrollo en serie de Bessel o de Dini en el caso que no se inclu-
ya el centro; la variable z mediante un desarrollo en serie de Fourier de rango medio; y
la variable ¢ mediante un desarrollo en serie de Fourier (ver expresiones de los campos
en el apéndice II). Esto significa que las amplitudes de los campos se pueden calcular
sin problemas en funcion de los coeficientes de las funciones base, y viceversa, lo que
sustenta el principio tedrico de este método. Para obtener la matriz de admitancias
generalizada se calculan a continuacion los pesos () de las funciones base (h) del
campo magnético (H) en funcion de las amplitudes de los campos, que se han calcula-
do anteriormente en funcion de los coeficientes de las funciones base del campo eléc-
trico (o), por lo que se puede obtener el cociente entre los pesos de las funciones base
del campo magnético y eléctrico para determinar la matriz de admitancias generalizada
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(Y), a partir de la cual se puede obtener la matriz de impedancia o dispersion. En el
siguiente diagrama se muestra el procedimiento que se sigue de manera gréfica.

Fig. 4.1. Proceso de implementacion del Analisis Circuital Generalizado.

Este procedimiento es genérico e intuitivo, y funciona gracias a que tanto las expre-
siones de los campos como las propias funciones base actian como desarrollos en se-
ries completas. No obstante, en esta tesis se pretende generalizar el método a un mode-
lado de onda completa o full-wave, donde se tienen en cuenta todo tipo de modos, por
lo que se han tenido en cuenta ciertas consideraciones para no caer en errores de con-
cepto.

Para empezar, las expresiones de los campos eléctrico y magnético en un modelo de
onda completa son ortogonales [108], pero no representan un desarrollo en serie com-
pleto, ya que para ello se ha de cumplir la condicion de completitud mostrada en
(A.L.4). Por lo tanto, para aplicar el método mediante un modelado de onda completa
Unicamente se pueden tomar unas funciones base que sean ortogonales a las expresio-
nes de los campos y, ademas, cumplan sus mismas condiciones de contorno. Esto redu-
ce la versatilidad del método, ya que no existen funciones base completas que sean
directa y genéricamente ortogonales a los campos, por lo que las funciones base se han
de elegir cuidadosamente para que cumplan ortogonalidad con los campos en ciertas
estructuras con condiciones de contorno cerradas, lo cual reduce la aplicacién del mé-
todo a ciertas estructuras particulares.

Por todo ello, a continuacién, se modelan dos familias de elementos basicos me-
diante la técnica de andlisis circuital generalizado de onda completa: los que tienen los
puertos en una superficie transversal de la estructura y los que tienen los puertos en una
superficie longitudinal de la estructura. La caracterizacion de los elementos basicos se
ha llevado a cabo calculando la matriz de admitancia generalizada de cada uno de ellos.
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Una vez analizados los elementos basicos de manera genérica, la interconexion de
los mismos se realiza tal y como se explica en el capitulo 3.2.2.

La notacion que se ha seguido en esta tesis trata de ser lo mas clara, precisa y ami-
gable posible, aunque a veces sea complicada de seguir. Se han utilizado letras mayus-
culas para referirse a los campos del interior de los elementos basicos (E, H) y minuUs-
culas para referirse a las funciones base (e, h). Los subindices m, n son para los campos
del interior; p, q para las funciones base del campo eléctrico; u, v para las funciones
base de campo magnético. Los subindices primados hacen referencia a los modos TE y
lo subindices sin primar a los TM.

4.1. Elementos basicos con puertos en superficies transversales

Como en esta tesis nos centramos en elementos Gnicamente cilindricos, por ser los
mas cominmente utilizados en dielectrometria, los elementos con puertos en superfi-
cies transversales seran aquellos que estén en un plano z=cte, de manera que las com-
ponentes tangenciales son ry ¢.

4.1.1. Elemento Basico Cyl2Cyl

—— -

~
& Up h Cyl2Cyl h
a Z_‘-‘-N\ A
EL/ a l
€Y (b)

Fig. 4.2. (a) Geometria del elemento basico Cyl2Cyl. (b) Simbolo Circuital Cyl2Cyl

En la Fig. 4.2 se muestra la geometria del elemento basico Cyl2Cyl, que consiste en
un cilindro de radio a y altura h relleno de un material con permitividad y permeabili-
dad complejas er y ur, respectivamente. EI elemento tiene dos puertos del mismo radio
que el propio elemento en las superficies z=0 y z=h.

Las expresiones genéricas de los campos en el interior del elemento se pueden con-
sultar en el apéndice Il, ya que se trata de una estructura cilindrica homogéneamente
rellena. Como se desea realizar un modelado de onda completa, en el caso mas general
consideraremos que existen todo tipo de modos en el interior de la estructura, lo que se
puede expresar como una superposicion de modos TE y TM:
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E = ETE + ETM (4.1)
H = HTE + HTM (4.2)

A partir de estas expresiones, se han elegido las siguientes funciones base, que se
basan en un desarrollo bidimensional de Fourier-Bessel, de manera que se modelen los
campos del interior de la estructura en los puertos de esta de una forma genérica:

1= 25 b (S0 24 ) (S0 ] 0

B [ cos(p'p) \ . , sin(p'p)\ ..
erf = S0 Tipes [Fhp(leq) (_Sin(p,(p)) = leeqr Ty (keqrr) (o (p,(p)) o|@a

Y = o B [Tl (o) )4 ke ) (G ) 0] 49)

Ty = 22055 [ Charrd (S 0} 2 ) (e ) 0] 46)

donde las constantes k., ke, k.4 Y k., vienen definidas como:

keq = XT:q: key = XT:V (4.7)
X,’ ! X;lur
kcq' = paq ke = ° (48)

donde y;; y x;; son la raiz g-ésima de la funcion de Bessel de primera especie (Ji(x)) de
orden iy de su primera derivada (J; (x)), respectivamente.

Es importante remarcar que estas funciones base son ortogonales a las componentes
tangenciales de los campos eléctrico y magnético, y, ademas, cumplen las mismas con-
diciones de contorno que los campos, por lo que seran capaces de aproximar correcta-
mente la distribucion de campo sobre la superficie de los puertos de este elemento en
concreto. No obstante, estas funciones base no son series completas, ya que no cum-
plen la condicién de completitud mostrada en (A.1.4), por lo que habra que tener ciertas
precauciones de aqui en adelante para no caer en el error de considerarlas series com-
pletas.

Para calcular los pardmetros de admitancia Yii, se ha de excitar la estructura desde
el puerto 1 (z=h) y cortocircuitar el resto (puerto 2 (z=0) en este caso). Por lo tanto,
aplicando las condiciones de contorno de pared eléctrica en r=a y en z=0 sobre las
expresiones de los campos TE y TM mostradas en el apéndice Il se obtienen los si-
guientes valores de las funciones fu(r) y 9(2):

J o C(kenr), modos TM

m'(kcn'r). modos TE 4.9

fm(r) = {]
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donde ke, =2y k., = D!,
_( 2cosh(y,z), E,, H;
9(2) = {—2 sinh(y,z), H,, E;

Y las constantes de propagacion y,, y y,,» vVienen dadas por su relacién con el nime-
ro de onda de corte:

(4.10)

Vr% = kgn - gr.urk(% (4.11)

Imponiendo ahora que el campo eléctrico tangencial en el interior de la estructura
ha de ser igual a las funciones base de campo eléctrico en el puerto 1 tenemos:

- ™
Z‘)O‘;)lzo Z:Lozl ET’IY‘IAT/{Z:},_ + _ Z;O=o ZZO=1 apqepq + (4 12)
o o TE = ] TE :
+Zm’=0 z:n’=1 Em’n’zzh +Z;)o’=0 Z?’:l ﬂp'q'ep’q'

as \" B !

= prq o pq e

donde d,, = (a;) Y Bprq' = (m > son los pesos o coeficientes seno y coseno de
pq

las funciones base de campo eléctrico TM y TE respectivamente.

Utilizando las propiedades de ortogonalidad de los campos, se despeja el valor de
las amplitudes de los campos en funcion de los pesos de las funciones base. Este pro-
cedimiento ha de realizarse para los modos TE y TM, ya que los campos se han expre-
sado como una superposicion de los mismos.

Para los modos TM se tiene:

TE > 2 TE
(EZ;%' Ezn%) + (Em'n'thnIZ) = a’pq<e£34' Ezn%) + .Bp'q’ (ep’q"EzrlAr{' (413)

Donde los productos internos (E'" ., ELM) y (eZZ,E,TnIZ,) son nulos debido a que los

modos TE y TM estan desacoplados, o lo que es lo mismo, las integrales resultantes del
producto interno son nulas. Por lo tanto, quedan las siguientes expresiones:

(Eqons Evin) = @pq(eb ELN (4.14)

*

Con\ o I Cw (T
<CC ) 2 k—smh(ynh) i <kcn1 ) = UpgTt <k I ) kcqOpmOqn (4.15)
mn cn m P

cq

+ 0a

« 0a
donde las integrales de las funciones de Bessel (kf I ) y (k{ql ) aparecen al aplicar el
n m p

producto interno. El resultado de las mismas puede consultarse en el apéndice Ill. La fun-
cion §&,,, es la delta de Kronecker, que vale 1 cuando m=ny 0 en caso contrario.

Por lo tanto, de la ecuacidn anterior se pueden escribir las amplitudes de los modos
TM de la siguiente manera, en funcion de los pesos de las funciones base:
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s \T s\T
(Gin) = () st Symi (419
Anéalogamente se opera con los modos TE:
(EWLETE ) + <E§fn £0) = Gpgleltl Env )+ Byrgr (€ ETE ) (417)
(E ) = Byt €)EEN) (4.18)
Jor (C,m n )T 2sinh(y fh)n( I Oa) =B 'T[< ]*Ioa)k Sprr 8 (4.19)
o \ Gl Wk ) =P et

« O0a « O0a
donde el valor de las integrales (k/,l ) y ( 11 ) se puede encontrar en el apéndice

m m Eqp

Il.
Se obtiene por lo tanto la siguiente expresion para las amplitudes TE:

/s T s T ,
<C ' ) _ (Bzézq,) Ld s (4.20)
Cm'n’ ﬁp'q' jou 2sinh(y,,rh) P q

Una vez calculadas las amplitudes de los campos en funcion de los pesos de las
funciones base, podemos obtener el valor del parametro Y11 imponiendo que el campo
magnético tangencial en la superficie de puerto 1 (z=h) ha de ser igual a la funcion
base de campo magnético en el puerto 1.

Ym=02n=1 Himn,_ h+ D=0 Lv= 1Euvh$[ (4.21)
TE TE .
+Zm’ Ozn 1H =h +Zu Ozv—l uvhuv
S\ s\
donde ¢, = (C'é”) y d 1yt = (d;“’) son los pesos o coeficientes seno y coseno de
uv uyv'

las funciones base de campo magnético TM y TE respectivamente.

Aplicando ahora las propiedades de ortogonalidad de las funciones base, podemos
despejar los pesos de las funciones base de campo magnético.

Para los modos TM tenemos:

(Hom iy +(HLE Rl = (R i) + Ay (5, R (4.22)
(Hyns h ) = Cup(Baa) s iy (4.23)

. (HIM RTMy . 2cosh(y,h Cin !
Cup = (hTM hﬂ,”) = —](1)&'% Sumavn (Cfnn> (424)

Para los modos TE tenemos:
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(H™ BTE )y + (HE L RTE )y = 8, (K5 RTE Y+ d o (RTELRTE Y (4.25)

mn 'y mn v u'v u'v 'y
TE TE _ 3 TE TE
(Hm’n"hulvr) = du’v'(hu’v”hu’v’) (426)
TE ,TE S T
> (H 7 Lh 7 r) 2 cosh(y 'h cC
d,,=L”=_y,#6,,6” mn (4.27)
WYL T (RTE RTE )y nogE, um “vn \ ¢, ,
u'vu'v cv mn

Sustituyendo ahora las expresiones de las amplitudes por las calculadas en (4.16) y
(4.20), se obtiene el pardmetro de admitancia Y11, que viene definido por el cociente
entre los pesos del campo magnético y eléctrico.

N —jwe > TMTM >

Cup = ————— 8,18 SymOonl,, = YTHTMg 4.28

uv yntanh(ynh) pm qn um®Pvn“pq 11 12 ( )
- -y - -
di/=—2 5. .5, .85 8, B =YIETER , , 4.29
“ T jow tanh(y, ) eV R gnPrra =1 by (429)

Al calcular el parametro Y11 de este elemento basico vemos que no existe influencia
entre los modos TE y TM. Por lo tanto, una forma de ordenar la matriz Y11 puede ser la

que sigue:
B YlTlMTM (=)
Yii = < 5 yIETE (4.30)

Para calcular el pardmetro Y2: seguimos el mismo procedimiento que en el célculo
del parametro Y11. Pero esta vez se impone que el campo magnético tangencial en la
superficie del puerto 2 (z=0) sea igual a la funcion base de campo magnético en el
puerto 2 (que en este caso es igual a la del puerto 1).

Z?roz=0 Z?).o:l H77;11|7/{Z=0 + _ ZI?:O Z;o:l Euvhﬂlﬂf + (4 31)
TE - oo oo =3 TE .
+ Ximr=0 L/ =1 Hm'n'z=0 Y=o L=t du’u'hu'y'

Y aplicando las propiedades de ortogonalidad de las funciones base del puerto 2 se
obtienen los pesos TM:

(HIm highy + (TS R = Cup(hie, ) + doyryr (R, LY (4.32)
T
- (HTM pTM)y . 2 cs
Cup = (hT Ty = —jwsk—zvdum%n (C'i:‘l) (4.33)

> —jwe > TMTM >
Cuv = ——F—=0,m0inOumOunlpg =Y a 4.34
uv Y sinh(ynh) pmgnumvn™“pq 21 pq ( )

Y los pesos TE:
(HIM )+ (HTE R ) = G (I, W) + dyryr (R, ) (4.35)

mw y'y n 'y uv 2 hy'y u'v' My
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5 " RIS 2 C,s"’n’ '
_ . mn — [ N YA
dyryt = WE RE Y~ vy 12, 6um 6vn c* (4.36)
ulv ! cv mn
- Y. - -
di=—21 8§ .58 8 Lo =YIEER,, 4.37
UV jop sinh(y, o) um vn Tem P = Ve (430

Siguiendo el mismo criterio que en el parametro Y11, se ordena la matriz Y1 de la
siguiente manera para que contenga los modos TM y TE conjuntamente:

TMTM h
Y21 = <Y21= 0 > (438)

TETE

Para calcular los parametros de admitancia Yi; vamos a proceder de la misma ma-
nera que en el calculo de los parametros Yii. En primer lugar, para calcular Yi; se ha de
excitar la estructura desde el puerto 2 (z=0) y cortocircuitar el resto (puerto 1 (z=h) en
este caso). Por lo tanto, por una parte, aplicando las condiciones de contorno de pared
eléctrica en r=a se obtiene la misma expresion de f,,(r) que en el caso Yii. Por otro
lado, imponiendo la condicién de pared eléctrica en z=h se obtienen los siguientes
valores de la funcién g(z):

2eMn? cosh(yn(z — h)), E, H,

4.39
—2etn? sinh(yn(z — h)), H, E, (4.39)

9(2) ={

Imponiendo ahora que el campo eléctrico tangencial en el interior de la estructura
ha de ser igual a las funciones base de campo eléctrico en el puerto 2 tenemos:

SRS Ell g+ Zio i lpgely + (@.40)
o o TE = B . .eTE '
+Zm’=02n’:1Em’n’Z=0 +Z;=OZ;=1ﬁplq'eP1q'

donde dpq Y B4 representan ahora los pesos funciones base de campo eléctrico del
puerto 2.

De la misma manera que en el calculo de Yy, utilizamos las propiedades de ortogo-
nalidad de los campos para despejar las amplitudes de los mismos en funcién de los
pesos de las funciones base (pero en este caso los pesos del puerto 2).

Para los modos TM se tiene:

<ErnAZl Ernnr{) + (E:QEn':ErnAZ> = C_qu(e;T;gl: E;C%) + ﬂp’q’ (e:;’i"Ern%r (441)
(Emns Emn) = Apqlepy’s Emn (4.42)

T

C3 Yn i ]* o a /
(Gn) cogmensinntumn (1)) =g

cq

*

Oa
] )kcqa,,maqn (4.43)
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T
C;ln )T — a;q —keqken -y, z
(Cﬁm Bl Apq) 2vnsinh(ynh) € " OpmOan (4.44)
Para los modos TE:
TM pTE TE TE \ _ = T™™ pTE 3 TE pTE
(Emn' Em,n') + (Em,n,’ Em'n,) - apq(epq ’ Em,n') + ﬁp'q' <el7’q,' E‘m'nl) (445)
TE TE 1 TE TE
<Em,n” Em’n,) - ﬁp’q’ (ep'q" Em/n,) (446)
T
i C’S I . « O0a N « Oa
Z"—”( Ctrcl ’ ) (_Z)eyn Zsmh(ynrh)n <k1'1 ) - ﬁp'q’n (kjl] ' >kcq'6p’m’5q’n’(4-47)
cn m'n’ m o m < p
T s T
C,fn’n’ ,Bplql -k k . .z
= — A n 1.1 [ 44
< C,’;rn, ﬁ;,q, jwu 2sinh(y, k) e 6p m 6q n ( 8)

. s Oa s O0a s Oa s Oa
donde el valor de las integrales (kmlm ) (k I ) <k i ) y (k P ) se puede encon-

“p mom < p
trar en el apéndice I1I.
Para calcular el pardmetro Y12 imponemos que el campo magnético tangencial en la

superficie de puerto 1 (z=h) ha de ser igual a la funcién base de campo magnético en el
puerto 1.

Zg)lzo Z?ﬁ:l H;I%Z=h + _ 21(;0:0 21?:1 Euvhﬁ;l + (4 49)
© 0 TE - 3 TE .
+ Zm’:O Zn’=1 Hm'n’Z:h + Zlcf’=0 z:Ec}:l dulv'huyy'

Aplicando las propiedades de ortogonalidad de las funciones base obtenemos las si-
guientes expresiones para los pesos ¢, Y d, ., (misma deduccién tedrica que en Yz).

T

S
S (HIMAIMy . 2e¥n? Con
Cuv = (R Ty = TJwETS 8umBun ce (4.50)
uv Muw cv mn
(HTb:rhTE ) v 1z CS' , T
Ay =—mowv — o 20 5 5, mn (4.51)
u'v! = 7TE TE & — 2 um Ovn c .
(hu’v"hu’v’> n kcv' Cm'n,

Sustituyendo ahora las expresiones de las amplitudes por las calculadas en (4.44) y
(4.48), se obtiene el parametro de admitancia Y12 para los modos TM y TE:
Cuw = 7y S SunOunllg = YIET g (4.52)

dyyr =——2 5.8 8 8, for=YEER 4.53)
u'v' —jw# Sinh(}’ 'h) um - vn pm q,n,ﬁplq! =Y ﬁp,q, .
n

Como en los parametros calculados anteriormente, la matriz Y12 que recoge los mo-
dos TE y TM conjuntamente viene dada por:
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TMTM A
v, = (YH: 0 ) (4.54)

TETE
Finalmente, para calcular el parametro Y2, se impone que el campo magnético tan-
gencial en la superficie del puerto 2 (z=0) sea igual a la funcion base de campo magné-
tico en el puerto 2.
Tin=o02n=1 Huin,oo + Xiieo Xika Cuvhi! +
TE = 3
+Z::1’=0 Z;.1§)’=11_[m’n’Z:0 +ZI°10’=0 Zf’:l du'v'hZi'
Aplicando las propiedades de ortogonalidad de las funciones base obtenemos las si-
guientes expresiones para los pesos ¢, Y dy7,,» (misma deduccion tedrica que en Y1)

(4.55)

T

s
5 _ (HpbR) . 2e"™"cosh(y,h) Conn
Cuv = RIM pTMy —Jwe K2 aumavn c (456)
(huy huy ) v Cmn
TE ,TE v 1z s \T
&II_M——YyM6176,, Cmn (457)
wv (hzgvr.hzgvr) n K, um “vn \ ¢, , .
cv mn

Sustituyendo ahora las expresiones de las amplitudes por las calculadas en (4.44) y
(4.48), se obtiene el parametro de admitancia Y2, para los modos TM y TE:

5 jwe - TMTM =
Cuw = ———=8,m8 SumOumlp, = Yoy M@ 4.58
w0 = () OmO g OumOm@pg = Y227 g (4:58)
- Y. - -
d11=+6"6"6"6,, ,,:YTETE ror 4.59
u'v jou tanh(ynrh) um “vn - pm qnﬁp q 22 ﬁp q ( )

Como en los casos anteriores, la matriz Y2 tiene la siguiente forma:

_ YZTZMTM 6
Yyo _< 5y (4.60)

Por lo tanto, la matriz de admitancia generalizada (Y) de la estructura Cyl2Cyl se
puede expresar mediante una matriz genérica de 2x2 (ya que contiene 2 puertos) donde
cada elemento es a su vez una matriz de 2x2 (modos TM y TE), donde cada elemento
de esta Gltima matriz es otra matriz que contiene tantos elementos como modos se
desee emplear en el analisis modal de la estructura.

Y1 Y,
Y = ( H 12) 4.61
Var Yo (4.61)
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4.1.2. Elemento Béasico Coax2Coax

1 I !
T
f—
Ea
u‘, PEC h Coax2Coax h
b
a1z
X l a 5
2 8
@ (b)

Fig. 4.3. (a) Geometria del elemento basico Coax2Coax.(b) Simbolo Circuital Coax2Coax.

En la Fig. 4.3 se muestra la geometria del elemento basico Coax2Coax, que consiste
en una estructura coaxial radios interno y externo a y b respectivamente, y altura h,
relleno de un material con permitividad y permeabilidad complejas &r y ur. El elemento
contiene dos puertos en las superficies z=0 y z=h que consisten en dos anillos circula-
res de radios a y b.

En este caso, ademas de los modos TM y TE, cabe contemplar también los modos
TEM, ya que el elemento contiene dos conductores y la propagacion de estos modos es
posible, no como en el elemento Cyl2Cyl. Las expresiones de los campos del modo
TEM pueden consultarse en el apéndice 1l. Este modo Unicamente tiene componente
eléctrica E; y la magnética H,, por lo que se han elegido unas funciones base que se
ajustan a esta distribucion de campo. Para no tener que modificar demasiado la formu-
lacién, el modo TEM se ha incluido como un caso particular de los modos TMmn, con-
cretamente para m=n=0.

A partir de las expresiones de los campos, se han elegido las siguientes funciones
base, que se basan en un desarrollo bidimensional de Fourier-Titchmarsh:

£ g :8
P op =
F s o (2o (Sn)d 450
et = Zo Ziioa [ (0L 2)) = ke £ ) (S ) 8] (469)
L ams
T e o (540 ki ()] 15,0
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Wy = 2520 [k £ 0 (S ) 4 2 £ (S V0] (469)

donde las funciones f, y f,, vienen definidas como sigue:

) =] (kcq )_{/((,;qu;)) p(kcq r) (4.66)

] ' kc Ib
for @ = Jy (k) =0 ",b) Y, (keqrr) (4.67)
p\cq

y las constantes k., y kq' son las raices de las siguientes ecuaciones trascendentes:

Jplkegh)  Jp(keg@) _
Tolkep)  Tplheg@) (4.68)

];’(kcq’b) ];’(kcqla)
v (kcqrb) vl (kcqra)

y las constantes k., y k., se calculan de la misma manera que k¢, Y k.,

=0 (4.69)

Estas ecuaciones se resuelven eficientemente aplicando el algoritmo descrito en [125].

La expresion particularizada para p=g=0 se obtiene al aplicar aproximaciones infi-
nitesimales al desarrollo de Titchmarsh (para mas informacion ver apéndice I).

Para calcular las expresiones de los campos aplicamos las condiciones de contorno
de pared eléctrica en r=a y r=b, obteniendo los siguientes valores de fn(r):

Fnr) = Jpy(ken) = SRV ) (4.70)
Iy (eenrb)
(kCn b)

donde las constantes k., y k., son las raices de las siguientes ecuaciones trascendentes:

fm'(r) = ]m'(kcn’r) (kcn ) (471)

]m(kcnb) ]m(k na)
Ym(kenb) Yy (ken@) =0 4.72)

]m’(kcn'b) _ ]m’(kcn'a) =0 (473)
Yn’1’(kcn,b) YT:'l,(kEn'a)

A partir de este punto, la deduccién tedrica de la matriz de admitancia es comple-
tamente analoga al caso Cyl2Cyl, por lo que las expresiones son idénticas a ese caso,
solo que esta vez, los valores de f,,, (1), fm' (1), ken ¥ k., SON diferentes. Ademas, se
ha de incluir el modo TEM, que en la formulacion se traduce en variar los indices n, g
y v desde 0 en lugar de 1 cuando m, p o u sean igual a 0.
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4.1.3. Elemento Basico Cyl2L.ittleCyl

/—{—1\ Il )

\_____________/
Er s by h Cyi2LintleCyl h
b
G5
(@ (b)

Fig. 4.4. (a) Geometria del elemento basico Cyl2LittleCyl. (b) Simbolo Circuital Cyl2LittleCyl

En la Fig. 4.4 se muestra la geometria del elemento basico Cyl2LittleCyl, que con-
siste en un cilindro de radio b y altura h relleno de un material con permitividad y per-
meabilidad complejas &r y ur, respectivamente. El elemento tiene 2 puertos definidos
comosigue:Portl1>z=h N 0<r<b;Port2>z=0nNn0<r<a.

Las expresiones genéricas de los campos en el interior del elemento se pueden con-
sultar en el apéndice Il, ya que se trata de una estructura cilindrica homogéneamente
rellena, por lo que los campos en el interior tienen las mismas expresiones que en el
elemento Cyl2Cyl, aunque en este caso, los puertos estan definidos de manera diferen-
te, tal y como se pasa a definir.

Las expresiones de las funciones base que se han escogido para los puertos de este
elemento son las mismas que para el elemento Cyl2Cyl, es decir, las ecuaciones (4.3)-
(4.6), donde las constantes k., y k., (para el puerto 1) y k., y k., (para el puerto 2)
vienen definidas como sigue:

Portl-> k., = %,kcq, =24 (4.74)
POIt2 > ke =22k = Xua’V’ (4.75)

donde y;; yxlf,j, son la raiz j-ésima de la funcidn de Bessel de primera especie de orden
i y de su derivada, respectivamente.

Para calcular los pardmetros de admitancia Yii, se ha de excitar la estructura desde
el puerto 1 (z=h) y cortocircuitar el resto (puerto 2 (z=0) en este caso). Como el puerto
1 tiene el mismo radio que la cavidad, es evidente que las expresiones que obtendremos
para las amplitudes de los modos TE y TM seran las mismas que en el elemento
Cyl2Cyl, ecuaciones (4.16) y (4.20). De la misma manera el parametro Y11 viene dado
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por las expresiones (4.24) y (4.27) del desarrollo llevado a cabo en el elemento
Cyl2Cyl.

Para calcular el pardmetro Y21 hay que imponer que el campo magnético tangencial
en la superficie del puerto 2 (z=0) sea igual a la funcion base de campo magnético en el
puerto 2.

Z?;Jl OZZJ 1 HTCIAT/{Z 0 + 21040 02;0 1€uvh£¥
+ T zo Znie1 Hpgit +2u oY% d o hTE,

vi=1 uy Uv
Aplicando las propiedades de ortogonalidad de la funcidén base TM del puerto 2 se
obtienen los pesos de dicha funcion base (¢,,,):

(4.76)

=0

CHIM Ry A+ (HEE iy = Gy, iy + dyryr (s, ! 4.77)
N T™ ,TM cs T agrm 1(40&)
b = S = e L5, (C':") %2)) 4.78)
uv cvien mn ((k )u )
Loe (@30
J (kenkev) an 5 & YTMTM > - (479)

Cup = " sinh(ynh) (k(]*; 1(;,0a)) kep pm

0a) 0a) 0a) (0a)
donde las integrales <(k (]k{ugl ) <(,g131 ) <(kc(7{kng )y ((,E] %I >vienen defi-

nidas en el apéndice Il1.

En este caso cabe destacar que los nimeros de onda de los campos en el interior de
la estructura (kc, = xmn/b) y los de las funciones base (k.q = xpq/b Y kcy = Xuv/a) SON
diferentes debido a que el radio de la estructura (b) y del puerto 2 (a) son distintos. De ahi
que aparezcan varias integrales ligadas a las funciones de Bessel que en este caso no se
simplifican como en el caso Cyl2Cyl.

De la misma manera que con los pesos TM, aplicando las propiedades de ortogona-
lidad de la funcion base TE del puerto 2 se obtienen los pesos de dicha funcion base

(du’v’):
TE
(Ho, htyr) + (HTE oyt

'uv

Ey = G (WM TSy 4 dyryr (BT RTE ) (4.80)

u'v' !
. (H;C{Z,hu )+ (HTE
w (hulvl,h ’ I)

u’ v’)
0 _Cfnn T—jws Ux)(0a) \
I/Z ( Cfrm > kcz-n 2 ((kcnkwl Iu )8um + |
= —l 1’I.—Oj<lJ ] |
S
' kev' 019,00 \ [ Cm'n’
26 I
]/n um k ( Tk ) u CC, '

m cv

mn
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(4.81)
(ij)l((;a)> T
/ ]wgﬁ <(kcnkcv') v ( aP‘Z) \
i | Ee e Sinfmlu ) |
IOa
k u k -
« R R R RTICOR Y-S (4.82)
\ ]mysmh Yo' h) 61(771 Spm 6qn kcn' <(kcn kcvl) ) P /

T

— yTETM —apq yTETE ,3
=Y @ p'q’
P

donde las integrales ((k gxlﬁlioa)) y <(k (]k] il(oa)> vienen definidas en el apéndice 111.

(]x])I(Oa)
(kenk ) v
aparece cuando se cruzan los modos TE y TM. Esta integral en el caso del elemento
Cyl2Cyl es siempre nula, asi como en el caso de los pesos TM desarrollados anterior-
mente para calcular el elemento Y»; del elemento Cyl2LittleCyl que estamos tratando.

La integral ( ) es una integral relacionada con las funciones de Bessel que

La matriz Y21 que recoge tanto los modos TE como los TM y sus cruzados queda
definida como sigue:

ey (Y @' O 00 \[apq]

(| [0 v 5o ||

S —_ = = S

Id?'vfl 0 —Yg_f”’ Ygf” 0 ﬁzé'q" (4.83)
[du,v,J yTETM 0 0 YngE ﬂp’q’

Esta estructura de la matriz de admitancia indica que, si por la guia mayor inciden
modos TE, en la guia menor no se excitan modos TM a causa de la discontinuidad, lo
cual concuerda con lo establecido en la literatura [126].

Para calcular los parametros de admitancia Yiz, se ha de excitar la estructura desde
el puerto 2 (z=0) y cortocircuitar el resto (puerto 1 (z=h) en este caso). Como el puerto
2 tiene un radio distinto al de la cavidad, las expresiones que se obtienen en este caso
para las amplitudes de los campos no son analogas al del caso Cyl2Cyl, como pasa en
el parametro Yii. No obstante, los campos en el interior de la estructura si que tienen
las mismas expresiones, ya que se trata de un cilindro relleno con un material homogé-
neo, por lo tanto, las expresiones de fm(r) y de g(z) son iguales a las del caso Cyl2Cyl.

Imponiendo que el campo eléctrico tangencial en el interior de la estructura ha de
ser igual a las funciones base de campo eléctrico en el puerto 2 tenemos:

= TM
Yim=0Xn= 1E7Tn’ﬁz 0+ Z;o 0230 1pq€pq +

- g 4.84
+ Yo 2 11 Epir +Z,, —02qg’ _1[>’ (4.84)

pdqd Pq
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Aplicando las propiedades de ortogonalidad de los campos en el interior de la es-
tructura obtenemos las amplitudes de los modos TM y TE en funcion de los pesos de

las funciones base (@,q. B,/ 4")-

Para los modos TM tenemos:

(s Enn) +(EL%  EN) = Gpgebtl, Ent) + Bprgr (€1 Bt (4.85)
(Enin, En) = pqlenn’s Enm) + Bprqr (ert EY, (4.86)
Con )T —e Tk (a;q) ( 0T, m‘”)
= ol Kegkend +
<CTC"" 2ynsmh(ynh)(k£; Ob) s apq) TP\ (kenkeq)
w (“Pra) Gy, 00
Zq'=1< B ) Sp'm (kcnk ,)I (4.87)
p'q cal m

. 7y, 0@ Uxp, 0D\ . - o
donde las integrales o )I y (k . )I vienen definidas en el apéndice I11.
cnfteq ) on cq, .

Como se puede ver en la expresion anterior, para los parametros Yiz, las amplitudes
de los campos de los modos TM dependen de los pesos de las funciones base de los

modos TM (d@,,) y TE (Ep:q:) del puerto 2.

Para los modos TE:

(ETMET" ) +<E§fn ") = dpglepy, fnﬁn,)+ﬁp,q, (€, ETE ) (4.89)
( mn’” mn> - ﬂp’q’ (e ) (489)
T
c 'fnrn, T —k kcqr Al 3p q 0 (0a)
<C{£’nr ) "~ Jjau2sinh(y,h) (i *°b>2 TN\B (km:kcq,)l Sy (4.90)
mn om m

: RRSAT - .
donde la integral I vienen definida en el apéndice Il1.
(kcn'kcq'> m
En este caso, las amplitudes TE de los campos en el interior del elemento basico
dependen Gnicamente de los pesos TE de la funcion base en el puerto 2.

Para calcular el pardmetro Y1, imponemos que el campo magnético tangencial en la
superficie de puerto 1 (z=h) ha de ser igual a la funcion base de campo magnético en el
puerto 1.
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Z?;Jl OZZJ 1 HTCIAT/{Z h + 21040 02;0 1€uvh£¥
TE
+Z = Oan 1H =h +Zu Ozv—lduvhzlj;
Aplicando las propiedades de ortogonalidad de las funciones base obtenemos las si-

guientes expresiones para los pesos ¢y, Y dy,,y (misma deduccion teérica que en el
pardmetro Y12 del elemento Cyl2Cyl).

(4.91)

T

s
- (Hmn huv ) . 2e¥n? (Cmn )
Cup = WE—5— 0,0 4.92
w = GTMTHY —J 12, QumOun e, ( )
> (HTI:,w r.hzgvl> 2¢'n'% Cfn'n' '
= mn__—- - — . —— Y Y
du'v’ = (th; ,h“; N = yn kZ ) 6um 61”1 CC' ) (493)
uv’u v cv mn

Sustituyendo ahora las expresiones de las amplitudes por las calculadas en (4.87) y
(4.90), se obtiene el parametro de admitancia Y1, para los modos TM y TE del elemen-
to basico Cyl2LittleCyl:

= ]“’5 SumBvn © as > U ) (0a)
=—— L
Cuwy = kv }’nsmh(}’nh)( IOb) = (apq qukm(st ((kcn keq)'P )
—BC, , T ﬁc, , T
© Uxp)y(0a) TMTM 5 TMTE pq
s () (0 i e () o
= L pm , ,
! ‘qu (kcnk ) 'qu
S T
&) ;g o= 6u’m'6v'n' kcn’ kCQ’ ynl ZOO' 'Bp'ql (1*1*)1(0,‘1) S =
wy kfv’ Jou sinh(yn'h) (kc-itl&b’) 9=l ﬂ;'q' (kcn’kcq ) m pm
Y{gTEEp’q’ (4.95)
(0a) 0a) « 0y (0@)
donde las integrales <(k Uk] gl ) ( . I((]XDI ) y ( vy )I ) vienen definidas en
nkcq ( cn rq') m (km:kcq') o
el apéndice I11.

La matriz Y12 que recoge tanto los modos TE como los TM y sus cruzados, queda
definida como sigue:

[ iv] Y™ 0 0 YO\ [%q]
B fwl o 0 || 9]
|dur | i) yIETE G [ﬁi'q" (4.96)
c — = =
l u' J 0 0 0 Y’{S‘TE ﬂ;'q'
Y12
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Esta estructura de la matriz de admitancia indica que, si por la guia menor inciden
modos TM, en la guia mayor no se excitan modos TE a causa de la discontinuidad, lo
cual concuerda también con la bibliografia [126]. Este comentario es andlogo al que se
muestra en el parametro Y,,, donde se afirma que, si por la guia mayor inciden modos
TE, en la guia mayor no se excitan modos TM.

Para calcular el pardmetro Y2, imponemos que el campo magnético tangencial en la
superficie de puerto 2 (z=0) ha de ser igual a la funcién base de campo magnético en el
puerto 2.

Z?;Jz OzgJ 1 H;lnr/{z 0 + Zzozo 02;0 1zuthM (4 97)
TE '
+Zm’ ozn’ 1H =0 +Zu Ozv '=1 uvhzi

Aplicando las propiedades de ortogonalidad de las funciones base obtenemos las si-
guientes expresiones para los pesos ¢, Y dyr,,» (misma deduccion tedrica que en Y1)

T (O ) (oa)
- . 2e¥nh cosh(ynh) Y Cfrm ((kcnkcu) u ) 4.98
Cyp = —JWE um c T oa ( . )
kevken Cmn (kch )
du’v’ =

Y _Cfnn "
. (Znﬂ( e ) k]ngeynh cosh(y,h) 2 ((k E{]xlﬁ[ioa)) 5, +\
(4.99)

( J* Oa , cs T
kgt Ly Lot y_rh , (] 7 (Oa) mn

«pey (0Q) (0a) (0a)
donde las integrales<(k (]k] %I ) <( VD ) y <( Uy >vienen definidas en el
cenftev) o
u

kmkcvl) u kun kuv )

apéndice IlI.

Sustituyendo las expresiones de las amplitudes por las calculadas en (4.87) y (4.90),
se obtiene el parametro de admitancia Y22 para los modos TM y TE del elemento basi-
co Cyl2LittleCyl:

. ( ar b (Oll)) s T
_Jwg \(kcpkcp)' v

g Sum o0 pq g 9 ,(0a)
Cypy = kevken (kivlu ) ta“h(ynh)(km Ob) q=1 (a§q> kchc 5pm ((kmkcq)lp )

T

_ﬂ;q' (
- JxJj) (0a)
zq,=1< 5 ) 8 <(kmk i ) (4.100)

rq
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_,

“pq Uy (Oa)
/].m(( UxD), (Oa) /Z ( s kchcn5pm (kendesq) P

kenk l u

( J* job s T |
oo el it )V"ta“h(ynh) _ye [”p’q’ 5 (m) (Oa)
J*,0a\, 2 | =1 ﬁc, ' pm kcnk /
I )k | p'q

( U, (0a)) s T
+Z°O V! Sl ! kc,,lkcq/ (kcn/kcy/)u ZOO (ﬁp q ) (( g )I(Oa)>6 L

q =1

k 1k ,)‘m

r_
=1 jwutanh(y,h) ( /10b) en'Keq

k. 1'm'

Bp q
(4.101)

) (0a) (0a) ) (0a) gxp 0
donde las mtegrales( Uy ) ( Uy )( I ), Iy
(kenkeq)”, (kmkcq:) N (kenkeq), (kmkcq,) N
(]*]*) (Oa) . . B .
(k p >I vienen definidas en el apéndice IlI.
. cq m'

La matriz Y2 que recoge tanto los modos TE como los TM y sus cruzados queda
definida como sigue:

[ Cuv ] / Y™ 0 YTMTE\ [ “pq
I C;Cw |= _6 YTMTM YTMTE g apq
[dur | k 0 -yIE™M yIETE 3 )lﬁp q‘ (4.102)
ol A\ 5 o v s,
Y22

En este parametro, como se puede apreciar en la expresion anterior, los pesos TE y
TM de las funciones base de campo magnético dependen de los pesos de las funciones
de campo eléctrico del modo TE y del modo TM. Por lo que todos los modos estan
cruzados en este caso.

En este elemento cabe mencionar la posibilidad de girarlo 180°, de manera que el
puerto 1 quede en z=0 y el puerto 2 en z=h. Esta posibilidad debe ser contemplada,
pues dependiendo del tipo de estructura interesara utilizar el elemento Cyl2LittleCyl o
el inverso de este. El efecto de girar la estructura consiste en realizar un simple cambio
de ejes de coordenadas, donde los ejes z e y cambian su signo. Esto implica un cambio
de signo en la matriz de admitancia, por lo que el elemento inverso de Cyl2LittleCyl
tendra las mismas expresiones que se han calculado anteriormente, pero cambiadas de
signo.
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4.1.4. Elemento Basico Cyl2Ring

/_I_l\ Il .

\\_—1/ 4
Ep . Uy h Cyl2Ring h
b
= —
b a
2
€Y (b)

Fig. 4.5. (a) Geometria del elemento basico Cyl2Ring.(b) Simbolo Circuital Cyl2Ring.

En la Fig. 4.5 se muestra la geometria del elemento basico Cyl2Ring, que consiste
en un cilindro de radio b y altura h relleno de un material con permitividad y permeabi-
lidad complejas er y ur, respectivamente. El elemento tiene 2 puertos definidos como
sigue: Port 12> z=h N 0<r<b; Port 22z=0 N a<r <b. En la superficie
z=0 n 0 <r < a hay un conductor perfecto.

Este elemento es completamente dual al elemento basico Cyl2LittleCyl, pero con un
puerto en forma de anillo en el puerto 2. Esto supone utilizar las funciones base (4.16)-
(4.20) en el puerto 1 y las funciones base (4.62)-(4.65) en el puerto 2, donde se debe
considerar también el caso TEM (solo en este puerto, en el interior de la estructura y en
el puerto 1 no se propaga el modo TEM porgue es una estructura circular, pero en el
puerto 2 si que debe considerarse porque hay dos conductores). Las expresiones de los
campos en el interior de la estructura son las mismas que en elemento Cyl2Cyl y
Cyl2LittleCyl, ya que se trata de una estructura circular convencional homogéneamente
rellena.

A partir de este punto, la deduccién tedrica de la matriz de admitancia es comple-
tamente analoga al caso Cyl2LittleCyl, por lo que las expresiones son idénticas a ese
caso, solo que, esta vez, las integrales correspondientes al puerto 2 han de integrarse
con las expresiones de las funciones base del puerto 2 y en el intervalo [a,b], ya que
fuera de ese intervalo la funcién base es nula. Ademas, como se ha comentado ante-
riormente, se ha de incluir el modo TEM en el puerto 2, que en la formulacion se tra-
duce en variar los indices q o v (el que esté referido al puerto 2 en cada pardmetro de
admitancia) desde 0 en lugar de 1 cuando p o u sean igual a 0. Las integrales que apa-
recen en el caso TEM son inmediatas y no requieren ninguna especificacion explicita.
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En este elemento, como en el Cyl2LittleCyl, cabe mencionar la posibilidad de vol-
tear el elemento 180°, de manera que el puerto 1 esté en z=0y el puerto 2 en z=h. Para
ello, como en el caso Cyl2LittleCyl, solo hay que realizar un cambio de signo sobre la
matriz de admitancia calculada, pues esta rotacion se corresponde con un simple cam-
bio de coordenadas de los ejes z e y.

4.1.5. Impedancia/Admitancia Caracteristica en el puerto

Los elementos basicos anteriores se han definido mediante su matriz de admitancia
generalizada (Y). La matriz de impedancia generalizada (Z) se obtiene simplemente
invirtiendo la matriz de admitancia Y. Sin embargo, para calcular la matriz de disper-
sion generalizada (S) hay que calcular la admitancia o impedancia caracteristica inci-
dente (i) y reflejada (r) del puerto para poder aplicar alguna de las siguientes relacio-

nes:
S _ Yo(l)_ynew
Ty,
0 new
— Znew_Z(gl)
L Znew+ZéT)

(4.103)

Ademas, se ha de cumplir que el flujo de potencia debe ser entrante al elemento ba-
sico, y debido al eje de coordenadas escogido, se ha de modificar la matriz de admitan-
cia obtenida anteriormente (Y), cambiando el signo de los parametros donde la potencia
saliente sea hacia fuera de la estructura, es decir, en los parametros con el puerto de
salida en z=h. Por lo tanto:

_Yll _Y12
Yiew = [ Y, Yy ] (4.104)

Por otra parte, cabe definir el valor de admitancia caracteristica incidente y reflejada
para cada modo, que como se puede observar en el apéndice Il de este trabajo y en
[20], su valor viene dado por el cociente entre campo eléctrico y magnético tangencial
en cada puerto. En el caso de los elementos con puertos en superficies trasversales, el
valor de la impedancia caracteristica incidente y reflejada son iguales, y su valor viene
dado por [20]:

™ - YD =y® = B B2 _Joe (4.105)
zXEt E¢ Yn
TE »y® =y = fo _ Axt_ jor g (4.106)
szt E¢ Yn
TEM - YD =y = 1t S S ) (4.107)
2xEy  E n u
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4.2. Elementos basicos con puertos en superficies longitudinales

Como en esta tesis nos centramos en elementos Gnicamente cilindricos, los elemen-
tos con puertos en superficies laterales o longitudinales seran aquellos que estén en un
plano r=cte, de manera que las componentes tangenciales son z y ¢.

Cabe destacar que, en este tipo de elementos, los cocientes entre funciones de Bes-
sel se pueden realizar mediante expansiones asintéticas cuando el argumento sea muy
grande, de manera que se eviten los problemas numéricos que acarrea evaluar las fun-
ciones de Bessel con un argumento complejo elevado (ver apéndice IlI).

4.2.1. Elemento Basico Latl

A~ \
\‘______-_____‘/
1 1
& s Uy h *~— Latl h
z
/<G;E\ A
~—x¥ T a

(@) (b)
Fig. 4.6. (a) Geometria del elemento basico Latl (b) Simbolo circuital de Latl

En la Fig. 4.6 se muestra la geometria del elemento basico Latl, que consiste en un
cilindro de radio a y altura h relleno de un material con permitividad y permeabilidad
complejas &r Y ur, respectivamente. EIl elemento contiene 1 puerto en la superficie r=a,
de alturahy ¢=/0,2x].

Las expresiones genéricas de los campos en el interior del elemento se pueden con-
sultar en el apéndice Il, ya que se trata de una estructura cilindrica homogéneamente
rellena. A partir de esas expresiones, se han elegido las siguientes funciones base para
modelar los campos en la superficie del puerto:

epq = Lp=0Lg=0 [COS (E Z) (sin(pw)) Z 4+ sin (ﬂ z) < cos(pe) ) (ﬁ] (4.108)

h "/ \cos(py) h =/ \—sin(pp)
o = 2 Zim [0 (5°2) () ) (4109
i = 3oz on () (o) @i
s = 20080 o0 (572) (Gt )+ 0 (52) Sty ] 4200
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Estas funciones base son una combinacién bidimensional de un desarrollo en serie
de Fourier completo para la variable angular ¢, y un desarrollo en serie de Fourier de
rango medio para la variable z.

Para calcular los pardmetros de admitancia Yii, se ha de excitar la estructura desde
el puerto 1 (r=a) y cortocircuitar el resto (en este caso solo existe un puerto). Por lo
tanto, aplicando las condiciones de contorno de pared eléctrica en z=h y en z=0 sobre
las expresiones de los campos TE y TM mostradas en el apéndice Il se obtienen los
siguientes valores de la funcion g(z):

2 cosh(y,z), E, H;

9(2) = {—2 sinh(y,z), H,, E; (4.112)

Siendo y,, =j%,n =0,12...Y ¥y =j%,n' =123 ..

Como se incluye el centro (r=0) en la geometria del elemento basico, la funcién
fm () serd en este caso la primera funcion de Bessel de orden m, tanto para los modos
TM como para los TE, f,,(r) =], (k.,r). Donde el nimero de onda de corte k., viene
dado por la relacion que tiene con la constante de propagacion:

k&, = Sr.urkg + 75 (4.113)

Imponiendo ahora que el campo eléctrico tangencial en el interior de la estructura
ha de ser igual a las funciones base de campo eléctrico en el puerto 1 tenemos:

- TM
Ym=oZizoEmn,oq + _ Zp=0LZgmo@pefpq + (4.114)
o ®©  TE = B .eTE '
+Zm’=0 Zn':l Em’n’r=a +Z;OI:0 Zgo’zl Bprqreprqy

En este caso, para despejar las amplitudes de los modos TM aprovecharemos que
solo existen componentes axiales de campo eléctrico para dicho modos (TM), por lo
que ortogonalizamos conforme a esa componente, multiplicando en ambos lados de la

. T
igualdad (4.114) por: fOZ” foh cosh(y, z) (::;gzg) dpdz. De esta manera, en la ecua-
cién solo queda la contribucion de la componente E, del campo eléctrico, que contiene
Gnicamente amplitud TM, ya que las componentes E,, tanto TE como TM, tienen una
dependencia con z mediante el sinh(y, z), que es ortogonal al cosh(y,z), por lo que la
integral resultante es nula. Podemos por lo tanto expresar las amplitudes del modo TM
como sigue:

T

(Cfnn ) 21) (K@) g (1 + sinc(n)) = a’pqng (1+ sinc(qQ))8pmSqn  (4.115)

Cian
T
Crsnn T_ a;q 5pm5qn

<Cﬁ1n> - a;‘;q 2Jm(kcna) (4116)
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Por otra parte, para calcular las amplitudes de los modos TE, ortogonalizamos con-
forme marca la componente EZ, que es la Ginica que tiene contribucién TE en la super-
ficie del puerto en cuestién. Multiplicamos en ambos lados de la igualdad por:

. , T
_IOZ” foh sinh(y, z) (Sm(m ga)) dedz. Se obtiene la siguiente igualdad a partir de

cos(m'o)
(4.114):

Yo m ~Cin \' ) N8t St +
az]m(kcna)< s ) 28 m! Onn’ + a;q GJ)) pm'Oqn’

s o = (4.117)

n C m'n’ (—jwu) (k )2 ﬁ;'q’ T .
c's Kent T (Kera + ,BC ]5p/m/5qln/
mn p'q'

Como se puede ver en la ecuacion anterior, las amplitudes TE tienen una dependen-
cia directa con las amplitudes TM, cuyo valor se ha calculado en (4.116) en funcion de
los pesos de las funciones base de campo eléctrico TM, d@,,. A partir de la ecuacion
anterior se obtiene la expresion de las amplitudes TE, en funcion de las amplitudes TM
y en funcion de los pesos de las funciones base de campo eléctrico:

_aC T ‘BS! , T
Pq , AN
C'orn ! _ —k gt ( Apq ) (=D pm Sqn' + <’3;,q,) JOp'm Oqrn +
Cr,rf'n' - ij”];n’(kcn’a) T

. —C¢
+é%]m(kcna)( Cgr) 26mm’6nn’

(4.118)
Sustituyendo las amplitudes TM por su expresion (4.116):

T
—Qpq . Yn m \
/( a;q ) (_]5pm'5qn' _%; mm'5nn’5pm5qn) + |

(C,fnlnl )T _ _kcn’ H r
IC, , ij'u],’n’(kcn’a) 'BS’ ,
m/n k + <Bzé q ) jap’m'6q'n' )
p'q’
(4.119)

Una vez calculadas las amplitudes de los campos en funcion de los pesos de las
funciones base, podemos obtener el valor del parametro Y11 imponiendo que el campo
magnético tangencial en la superficie de puerto 1 (r=a) ha de ser igual a la funcion
base de campo magnético en el puerto 1.

Z?)‘;:O Z?I.O:O H"’I'-:ln‘r/{‘r:a + _ ZE'O:O ZEO:O Z:uvhﬂll\;l + (4 120)
o) 0o TE - co © g TE .
+Zm’=0 Zn’=1Hm’n’r=a +Zu’=0 z:v’=1 du’v'hu'v'
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Aplicando ahora las propiedades de ortogonalidad de las funciones base, podemos
despejar los pesos de las funciones base de campo magnético. En este caso, vamos a
aprovechar que las funciones base de campo magnético TE tienen componente h,, y las
de los modos TM no, de manera que ortogonalizaremos conforme marque esa compo-
nente para obtener Gnicamente los pesos TE de la funcidn base de campo magnético.
Multiplicamos en  ambos lados de la igualdad  (4.120)  por:

o T
f027r foh sin (%Z) (Sm(u ‘P)> dedz

cos(u'p)
C;)_’n’ ’ ]h. . ’ — h . ,
ce, | Dl (kya)s (1 — sinc(n )) Syt Syt = Ay (1 — sinc(v ))
(4.121)
ds’ ! r CS/ ’ T
<dlé,v,) = <c"61,n,> (=2t (K iy @)t By (4.122)
uv mn

Sustituyendo las amplitudes TE por la expresion calculada en (4.119) se obtiene:
T
(d;,v,> _
c
dulv!

—ac \T
/ < qu> (=8 San = L2 6 o St Oy +\

/ml(km’a) kcn’su’m’gv’n’ | Apq kin a
; s T (4.123)
]m,(kcnla) wp 'Bp’q’ )
+ 'gc, , ]6p’m’6q’n’
pq
La expresion anterior se puede reescribir con matrices de admitancia como sigue:
s T _c\T s, T
(du’v’> = ( “W) y M 4 <B” ‘ ) YTETE (4.124)
c N c *
dulv! apq Bplql

Para despejar los pesos de la funcién base de campo magnético TM, c,,,,, multipli-

v ) (sin(wp) )T dpdz

camos en ambos lados de la igualdad (4.120) por: fOZ” foh cos (72 cos(ug)

Cin\ (—jwe)
(o) S22 ken @) 28 +

Crcnn k¢ Cism T _d;’v, T
m’ - SyruByry (4125
_C’fn’nr T YV m' <Cziv) + ( di’v’ ) u'u%'v ( )
Crorr K2, a ]m’(kcn’a)26mru6n,v +
m'n cn

Reordenando la expresion anterior se obtiene el valor de los pesos TM de la funcién
base de campo magnético.
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Cs T (—jwe)
o () S22 (en@) 28 +
ST wn ) een (4.126)
C{iv - —C’C 11 T Y. rm' _dcl 1; T ‘
m'n n'
+ ( c's ) %2 7]m'(kcn'a)26m’u5n’v - ( dsu v ) 8yrubyry
m'n' en! u'v!

Sustituyendo ahora las amplitudes de los campos y los pesos TE (dur,,r) por sus
expresiones calculadas anteriormente en funcion de los pesos de las funciones base de

campo eléctrico d,q Y By, tenemos:
<a;q>T (/;n(kma) o)y o 5 s k@) kew {) .\
(CLS“;)T _ aZCJQ Jmken@) ke pmeaqn Ty ];n'(kcn’a) wi
c - T
Cuv + (_ﬁ;’q’) (kcn’]m’(kcn’a) 6p'm'6q'n’ ()

N 12 .
Bprg' I (kepra) jou
(4.127)
donde:
f = (j(spm’ 6qn’ + %%6mm’6nn’6pm6qn) (4128)
( = (;:;n: %6mru6nlv + 6u'm’6v’n’6u'u6v'v) (4129)

y los cocientes entre funciones de Bessel conviene expresarlos mediante expresiones
asintdticas (ver apéndice I11).

La expresion anterior puede reescribirse de manera mas compacta con matrices de
admitancia:

T c T
(5 = () e (ﬁ) s (4.130)
Cuw Apq ﬁ;'q'

Finalmente, la matriz de admitancia de onda completa de toda la estructura, Y1,
puede expresarse como una combinacion de modos TE y TM que, en este caso, se in-
fluyen entre si (matrices YTMTE y yTETM),

[l Y™ § o —ymms [
Ciy _ 0 yTMTM  yTMTE 0 [ aéq
] O U 1T (4.131)
dyd \YTETM D 0 v /By,
Y11
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4.2.2. Elemento Bésico Lat2Lat

T
e
2 £ 1 o) 1
- ul —e [ — Lat?Lat —e h
b
a1z
G7=D b .

@) (b)
Fig. 4.7. (a) Geometria del elemento basico Lat2Lat. (b) Simbolo circuital Lat2Lat

En la Fig. 4.7. se muestra la geometria del elemento basico Lat2Lat, que consiste en
un anillo de radios interno y externo a y b respectivamente, y altura h, relleno de un
material con permitividad y permeabilidad complejas &r y ur, respectivamente. El ele-
mento contiene 2 puertos. El puerto 1 esta en la superficie r=a, y el puerto 2 en r=h.
Ambos puertos tienen altura h y la variable angular es ¢=/0,2x].

Las expresiones genéricas de los campos en el interior del elemento se pueden con-
sultar en el apéndice Il, ya que se trata de una estructura cilindrica homogéneamente
rellena. A partir de esas expresiones, se han elegido las mismas funciones base que en
el elemento basico Latl, es decir, las ecuaciones (4.108)-(4.111), que constan de una
combinacién bidimensional de un desarrollo en serie de Fourier completo para la va-
riable angular ¢, y un desarrollo en serie de Fourier de rango medio para la variable z.

Para calcular los parametros de admitancia Yii, se ha de excitar la estructura desde
el puerto 1 (r=a) y cortocircuitar el resto (r=b). Como este elemento basico no incluye
el centro (r=0) en su geometria, la funcion f,,,(r) sera en este caso una combinacion
lineal de la primera y la segunda funcion de Bessel de orden m, tanto para los modos
TM como para los TE.

fm(r) = ]m(kcnr) + FEM Ym(kcnr) (4132)
fr () =] (k1) + FZ:E Y, (k) (4.133)

Para obtener el valor de '™ y F:F aplicamos las condiciones de contorno en des-

critas anteriormente, que imponen que el campo eléctrico tangencial, de los modos TE
y TM, ha de ser nulo en r=b.

riM = — et (4.134)
J ok b
rrf = —% (4.135)
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Aplicando también las condiciones de contorno de pared eléctrica en z=h y en z=0
sobre las expresiones de los campos TE y TM mostradas en el apéndice Il se obtienen
los siguientes valores de la funcion g(z):

_( 2cosh(y,z), E, H;
ORI A (4.130)

Siendo y,, =j”7”,n =0,1,2...y ¥y =j%,n' =123 ..

El nimero de onda de corte k., viene dado por la relacion que tiene con la constan-
te de propagacion:

kgn = gr.urkg + Vg (4.137)

Imponiendo ahora que el campo eléctrico tangencial en el interior de la estructura
ha de ser igual a las funciones base de campo eléctrico en el puerto 1, y operando de la
misma manera que en el caso Latl, obtenemos las mismas expresiones para las ampli-
tudes TE y TM que en el elemento basico Latl, pero con la salvedad de que el valor de
fn ()Y for () son distintos a ese caso.

T
(Gm) = <“5q) Somdan (4.138)

CTCnn agq 2fm(@)

T
—Qpq . Yo m
s /( a;q ) (_]6pm’6qn’ _%;é‘mm’dnn’dpmdqn) +

T
(C,m'n' ) _ Tk r |
<  2joufy (@) BS
[ m 1ot
" +<B€q> jap’m'6q'n'
p'q’

(4.139)

Una vez calculadas las amplitudes de los campos en funcion de los pesos de las
funciones base, podemos obtener el valor del parametro Y11 imponiendo que el campo
magnético tangencial en la superficie de puerto 1 (r=a) ha de ser igual a la funcién
base de campo magnético en el puerto 1. Como en el célculo de las amplitudes, las
expresiones del parametro Y11 para este elemento basico son completamente analogas
al caso Latl, con la salvedad de sustituir las funciones f,,,(r) y s (r) por su valor.

(d;,v,>T B
¢ =
T du’v’
_aC
pq . Yn m
18, 1 18 1.1 < ) (_]Spm’aqn’ _é;é\mm’ann’é\pmé‘qn) +

aS
Pl ; (4.140)

f.,lnl(a) wp ﬁsr ’
pq .
+ <ﬁc, ,) ]6plml6qlnl
pq

fm'(a) kCTL um vn
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T .
asq) (f,;l(a) (—jos) f (@) g >
s m(s n(smuanv - 7 +
(CEV)T _ <(Z§q fm(@) ke pmea ¢ f (@) wu
¢ - T
Cuv n <_B;Iqr> (kcnlfml (a) ap’mraq'n’ {)
Bora S (@ jou
(4.141)
donde:

§= (]6pmr5qn kZ, mé\mm’é‘nn’é})mé‘(m) (4.142)
(= (JV 115 ’ 5 Iy +6 ’ /6vrny6u u6 ) (4.143)

De las expresiones anteriores se obtiene el valor del parametro de admitancia como
el cociente entre los pesos de la funcién base de campo magnético y los pesos de la
funcion base de campo eléctrico.

dsl , T —(ZC T BSI , T

] (Y s (e e
u’yl apq ﬁplql
s \T as T _ﬁ(} T

(&) = < ’;q) Yy +( e ) yIMTE (4.145)
Cuv apq ﬁp’q’

Las ecuaciones anteriores pueden reescribirse matricialmente como sigue, obte-
niendo el valor del parametro Y.

[ Cav | / ™o o 0 —YﬂMTE\ pq
Cuv YTMTM Y1T1MTE 6 aZCJq
i, —k _ylETM  yrere G )|ﬁ;rqr| (4.146)
gk \girn 75 5 e st
Yll

El parametro Y2 se obtiene imponiendo que el campo magnético tangencial en la
superficie de puerto 2 (r=b) sea igual a la funcién base de campo magnético en el puer-
to 2. Es evidente que las expresiones de este parametro seran iguales que las del para-
metro Y11, pero particularizando r=b.
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T
(d;,v,> _
c
- dulv’
—af ) .
Dk 6 s < (Xqu> (_]Spm’6qn’ - ;ZE a 6mm’5nn’5pm5qn)
s " T (4.147)

cn__um vn

ml(a) wp ﬁ;!ql
+<ﬁ , ’) ]6p1m16qlnl
p'q
a5q\" (fn() (mjwe) fw ) ke
(Y - <a£q> (@ e s ~ £ )+
Ciw < ﬁ,,q) (kcn,fm,(b) Sprm! B gln ()
Byg ) \ faw(@  jou
(4.148)
donde:
§= (]5pm’ Sqn' + Eé‘mm’ann’é‘pmé‘qn) (4.149)
c_(y”"s 1Bty 8t 8 18,8, ) (4.150)
La forma matricial de este parametro de admitancia es idéntica a la del caso ante-
rior:
[ o ] vt 0 —YMTE\| 5q1
[dory| 0 YTETM YZ’I‘lETE 0 [,8; qr‘ (4.151)
gl \ymew 5 5 e ) L8y
Y21

Para calcular los pardmetros de admitancia Yiy, se ha de excitar la estructura desde
el puerto 2 (r= b) y cortocircuitar el resto (r=a). Con estas condiciones de contorno, el

valor de I';" y I''7 es el siguiente:

roM = et (4.152)
e = __im((’;)) (4.153)

Las expresiones de g(z), ¥n, Vn's Ken Y ke SON las mismas que en Yia, ya que las
condiciones de contorno no cambian en la dimension axial. El valor de las amplitudes
en este caso sera el mismo que en Yi, pero particularizado en r=b.
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T
Crim ! _ aZS"I Spmsqn
(Cﬁm) T \apg) m® (4.154)
—apq i Yo m
. < s ) (_japm’(sqn’ _é;(smm'dnn'(gpmaqn) +

T
Clont - Upq
C’C/ ’ B 2jw#f_r:1/(b)

mn

T

By
+ (ﬁp a ) ]6plml5qln/
14 q

(4.155)

El valor del parametro Y12 se calcula imponiendo que el campo magnético tangen-
cial en la superficie de puerto 1 (r=a) ha de ser igual a la funcién base de campo mag-
nético en el puerto 1. La expresion obtenida es similar a los casos anteriores:

T
(d;,v,) _
c
dulvl

i Yn m
r(a)k 51160 < apq ) _]6pm’6qn’ _EESmm’6nn’6pm5qn) +

cn’“u'm vnl

£ /(b) o B T | (4.156)
+ 8 181
<Bp’q’) J0p'm'Oq
“gq) (fm(a) (—jwe) (@) ke )
8pmOaqnOmubny - +
c,w <“§q fon (D) ken —¢ fr/(b) wp ¢
T
Cuv +< Bp'q’) <kcn’fm'(a) (Sp!m!(sqlnl Z)
S )\ fu® Jon
(4.157)
donde:
§ = (j8pmBqn + + T Ot SpmBn ) (4.158)
(= (J}’ o m am'udn’v 5 ’ '5v’n’5u u5v 17) (4159)

La expresién matricial es igual que en los otros parametros.

Finalmente, el parametro Y2, se calcula imponiendo que el campo magnético tan-
gencial en la superficie de puerto 1 (r=b) ha de ser igual a la funcién base de campo
magnético en el puerto 2. Es evidente que la expresién de este pardmetro serd igual a la
del parametro Y12, pero particularizada en r=b.
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T
dilvl
d;'v’
—a \T
rq . Yn m
s s <(ZS ) (_]Spm'6qn'_E;6mm’6nn’6pm5qn)+
16,110 11 pq

fm’(b) kCTl um vn

frr 1 () wp <ﬂ;’q’)T (4.160)
+ c ]5 T
By pman
T ,
Upq\ (fm(b) (mjwe) Frr (D) ke
(&) - <“5q) <fm<b> R O
- T
Cuw +<—ﬁ;,q,) (kcn,fm,(b) Sprm! B gln ()
B;’q’ finr (D) jop
(4.161)
donde:
E = (j5pml5qn/ + %%Smm’ann’é‘pmdqn) (4162)
¢ = (',’:;n: %’6m’u5n’v + 6urmlavrnraulu6vrv) (4.163)

Conviene recordar que los cocientes entre funciones de Bessel conviene expresarlos
mediante expresiones asintéticas (ver apéndice Il1).

Una vez calculadas por separado las expresiones de los pardmetros de admitancia
de este elemento bésico, la matriz de admitancia generalizada viene dada por

Y1 Y,
Y = ( H 12) 4.164
Var Yo (4.164)

4.2.3. Impedancia/Admitancia Caracteristica en el puerto

Para poder obtener el valor de la matriz de dispersion (S) hay que definir previa-
mente el valor de la admitancia caracteristica incidente y reflejada en este tipo de ele-
mentos (4.103).

Los elementos con puertos en las superficies longitudinales o laterales se pueden
entender como una estructura de placas paralelas. En este tipo de estructuras, como la
propagacion se entiende que es siempre en el eje axial (z), no hay que realizar ningin
cambio de signo para asegurar que el flujo de potencia sea entrante a la cavidad. Por lo
que Y., =Y en este tipo de elementos, donde Y es la matriz de admitancia generali-
zada.
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El valor de las admitancias caracteristica viene dado por el cociente entre campo
eléctrico y magnético tangencial, como en el caso anterior, solo que, en este caso, el
valor de la admitancia caracteristica incidente no es igual a la reflejada [20].

- = . 2
(O B _ o jos Hy ke
0 lr=a = 5E TR T ke 1®
TXEt t cn Hp'(kcpa)
y® _ He _ Hpxt jwe HY M (kenb)
0 lr=p = PxEr Bt ken HY (kenb)
™ - e - (4.165)
Y(T) _ Hy _ Hyx7 _ —jwe Hrln (kcna)
0 e = RE TR T ke HO
XLt t cn Hpy (kena)
y @ He _Hoxp  —joe iy @ kenb)
0 I = RE TR T ke 1O
\ TXEg t cn Hp (kenb)
Y(l) ﬁt _ ﬁtXf _ —ken Hr(rf)(kcna)
0 lr=a =7 =5 == @
TXE¢ Et JOU Hy, Y (kepa)
Y(l) _ ﬁt _ ﬁtXf _ —ken Hr(rp(kcnb)
0 b= = 5E = TR o, D geonn)
TE - { I » (4.166)
Y(r) _ Hy _ HexXt —ken Hp (kcna)
0 lrea=5zs == =" —
TXE¢ E¢ Jop gy~ (kepa)
Y(r) _ He _ ﬁtXf _ —Kkcn H‘r(r%)(kcnb)
0 lr=p =5z =—="== o)
TXE¢ E¢ Jop g (kepb)

donde H,(nl), H,(,f), H,’n(l) y H,’n(z) son las funciones de Hankel de primera y segunda
especie y sus derivadas, respectivamente, las cuales vienen definidas en el apéndice IlI.
Se han utilizado estas funciones para modelar los campos fuera del cilindro como se
indica en [20].

4.3. Simulaciones y Validaciones

En esta seccion se van a realizar numerosas y variadas simulaciones a fin de validar
el modelado de los elementos bésicos desarrollados en el apartado anterior.

4.3.1. Verificacion de Ajuste de las Funciones Base a los Campos Modales

En esta seccion se pretende verificar el buen ajuste de las funciones base a los cam-
pos modales. Para ello, se excita el elemento basico dando valor a los pesos de las fun-
ciones base, de manera que el valor de los campos queda determinado y se puede veri-
ficar que la distribucion modal de los campos en la superficie de cada puerto es
modelada correctamente por las funciones base.
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a=random(-) }---

Fig. 4.8. Procedimiento de verificacion de ajuste de las funciones base a los campos modales

Siguiendo el procedimiento detallado en la Fig. 4.8 se puede comprobar si las fun-
ciones base aproximan correctamente los campos en la superficie donde estan defini-
das. El procedimiento consiste en darle un valor aleatorio a los pesos de las funciones
base de campo eléctrico («), a partir del cual se calculan las amplitudes de los campos
(an). Con las amplitudes de los campos (an) se calculan los pesos de las funciones base
de campo magnético (5). Con la determinacion de los pesos de las funciones base y de
los campos se puede calcular el valor de los campos y de las funciones base en la su-
perficie del puerto en cuestién, y deben coincidir.

En las tablas graficas 4.1 y 4.2 se muestra la verificacion de un elemento basico con
el puerto en una superficie transversal (Cyl2Cyl) y de un elemento basico con el puerto
en la superficie lateral (Lat2Lat). El resto de los elementos se verificarian de la misma
manera. Las dimensiones de los elementos basicos se han elegido de manera arbitraria,
al igual que el valor de permitividad y permeabilidad del material que rellena las es-
tructuras bésicas, ya que la verificacion ha de ser genérica. En las tablas gréficas 4.1y
4.2 se puede observar que tanto el campo eléctrico tangencial (Et) como el magnético
tangencial (ﬁt) son perfectamente aproximados en las superficies de los puertos por

las funciones base (&, k), tal y como indica el principio de funcionamiento del método
GCAFW.
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Tabla 4.1. Verificacion de ajuste de las funciones base del elemento Cyl2Cyl

Parametro Distribucién de Campo (| Etl) Aproximacion F.Base (|é|)
IE| le|
0.02 0.02
Yi1 0.01 0.01
. 0 0
Etlz:h
= €lz=n -0.01 -0.01
-0.02 -0.02
-002 -001 ©0 001 002 -002 -001 0 001 002
x x
IH| Ih|
0.02 0.02
Y 0.01 0.01
o 0 0
Hth:h
= hlz=n 0.0 0.0
-0.02 -0.02
002 -001 O 001 o002 -002 -001 0 001 o002
X X
[H|
0.02 0.02
Y1 0.01 0.01
Ht|z=0
P 0 > 0
= h|z=0
-0.01 -0.01
-0.02 -0.02
-002 001 0 001 002 -002 -001 0 001 002
x x
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Parametro Distribucion de Campo (| Etl) Aproximacion F.Base (|é|)
IE| le|
0.02 0.02
Yiz 0.01 0.0
Et|z=0
=e|,=0 0 0
-0.01 -0.01
-0.02 -0.02
002 -001 0 001 002 -002 001 0O 001 002
x X
[HI
0.02 0.02
Yo 0.01 0.01
— 0 0
Hily=n
= h|,_
lz=n -0.01 -0.01
-0.02 -0.02
-002 -001 0 001 002 -002 -001 0 04 o002
X X
H| Ih
0.02 0.02
Y22 0.01 0.01
— 0 = 0
Helz=0
= h|,_
l2=0 -0.01 -0.01
-0.02 - - -0.02 - -
-002 -001 0 001 002 -002 -001 0 001 002
x x
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Tabla 4.2. Verificacion de ajuste de las funciones base del elemento Lat2Lat

Z . « -7 = H 1A =
Pardmetro Distribucién de Campo (| Etl) Aproximacién F.Base (|€])
IE| lel
0.035 0.035
0.03 0.03
Yll 0.025 0.025
0.02 0.02
N
ol 0.015 0.015
Et |r=a
-
= el-,-:a 0.01 0.01
0.005 0.005
o . o
o 2 4 6 o 2 4 6
& (rad) @ (rad)
IH| Ih|
0.035 0.035
0.03 0.03
Yu
0.025 0.025
0.02 0.02
Ifl’ ~N
tl_r:a 0.015 0.015
= hlp=q
0.01 0.01
0.005 0.005
o (5 8
(o] .4 4 6
@ (rad) @ (rad)
H h
0.035 1HI 0.035 Inl
0.03 0.03
Yo
0.025 0.025
N
Ht |T=b 0.02 0.02
h| ~
r=b 0.015 0.015
0.01 0.01
0.005 0.005
o 0oF
o 2 4 6 o 2 4 6
& (rad) @ (rad)
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74 - - -7 = H 1A
Pardmetro Distribucion de Campo (| Etl) Aproximacion F.Base (|é|)
IE| lel
0.035 0.035
0.03 0.03
Yi
0.025 0.025
Ey|
t _7:=b 0.02 0.02
- elr:b N
0.015 0.015
0.01 0.01
0.005 0.005
o o
o 2 4 6
¢ (rad)
1H|
0.035 0.035
0.03 0.03
Y12
0.025 0.025
0.02 0.02
H,| o
tlr=a 0.015 0.015
= hlp=q
0.01 0.01
0.005 0.005
o o
(] 2 4 6 o 2 4 6
¢ (rad) @ (rad)
IH| Ih|
0.035 0.035
0.03 0.03
Y22
0.025 0.025
0.02 0.02
H,| N
t_;r=b 0.015 0.015
= hlr=p
0.01 0.01
0.005 0.005
o o

@ (rad)

o 2 4 6

o 2 4

]

@ (rad)
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4.3.2. Comparacion de Parametros Modales con Otros Métodos

En esta seccion se compara el valor de los pardmetros modales de algunos elemen-
tos basicos con otros métodos y software independientes como por ejemplo el HFSS,
que utiliza el método de elementos finitos (FEM) para realizar el analisis electromagné-
tico. EI método de elementos finitos se ha explicado brevemente en el capitulo 3.3.2,
donde se puede observar que no tiene relacion alguna con los métodos modales, por lo
que es idoneo para comparar el método de analisis circuital generalizado de onda com-
pleta (GCAFW) desarrollado en esta tesis.

Consideremos un elemento Cyl2Cyl, de radio a=45mm y altura h=20mm. El cilin-
dro esta relleno de un material de permitividad relativa &=5.1-(1-0.001j) y permeabili-
dad relativa xr=0.95-(1-0.00001j). Se han calculado las matrices de admitancia (Y) y de
dispersion (S) generalizadas mediante GCAFW y HFSS a la frecuencia de f=5 GHz.
Debido al gran tamafio de las matrices modales, en la tabla 4.3, Gnicamente se exponen
algunos de los parametros calculados con ambas técnicas de analisis electromagnético
(FEM y GCAFW), mostrando una muy buena concordancia a partir los resultados.

Tabla 4.3. Comparativa de pardmetros modales del elemento Cyl2Cyl calculados con
GCAFW y con HFSS

Parametro Modo Modo Re(+) Im(-) Re(-) Im(-)
Y/S_jj IN () OUT (i) | GCAFW | GCAFW HFSS HFSS
Y1 (Q1) TEwn TEu 0.000014 | -0.00105 | 0.000015 | -0.00115

Su TMoz TMoz 0.8964 0.4323 0.8894 0.4466
Y22(Q?Y) | TEw2/TMi12 | TEe2/TMi2 | 0.0002 | -0.01715 | 0.00019 | -0.01896
S22 TE11 TEw 0.9367 0.3362 0.9321 0.3492

No obstante, la velocidad computacional del método GCAFW es mucho mayor que
la del método FEM debido a que la formulacion que se ha planteado en esta seccién es
analitica. En un PC Intel Core i5-2320 @ 3 GHz, considerando 20 modos, el tiempo de
computacién para calcular la GAM con el método GCAFW es 0.0052 segundos, y 2.8
segundos con HFSS (FEM).

Con el método implementado también se puede obtener la respuesta en frecuencia
de elementos basicos interconectados entre si. EI proceso de interconexién se ha lleva-
do a cabo mediante la técnica descrita en el apartado 3.2.2. Por ejemplo, consideremos
una linea de transmision formada por un cable coaxial cargado con un dieléctrico, tal y
como muestra la Fig. 4.9. Esta configuracion es en la que se basa el método de transmi-
sion-reflexion NRW para determinar propiedades dieléctricas de materiales [41]. Para
modelar esta red se utilizan 3 elementos Coax2Coax y se interconectan entre si, de
manera que Unicamente queden dos puertos libres por los que se pueda caracterizar la
estructura.
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Fig. 4.9. Linea de transmision coaxial cargada con un dieléctrico

En la Fig. 4.10, se muestra la respuesta de los parametros de reflexion (Si1) y
transmision (Sz1). Los resultados obtenidos con el método GCAFW son comparados
con el simulador Microwave Office, el cual hace uso de conceptos circuitales de lineas
de transmision para realizar simulaciones electromagnéticas. Los resultados muestran
una perfecta concordancia con ambos métodos.
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Fig. 4.10. Modulo y fase de los pardmetros de transmision y reflexion de un tramo de linea
coaxial cargado con un dieléctrico de permitividad &=10.

4.3.3. Simulaciones de Cavidades Resonantes

Una vez verificado el ajuste de las funciones base y comparados algunos parame-
tros modales de los elementos basicos con otros métodos independientes al GCAFW,
vamos a continuar la validacion del método mediante el estudio de cavidades resonan-
tes, que es el fin para el que fue concebida esta tesis.

4.3.3.1. Estructuras Analiticas

Vamos a centrarnos primeramente en cavidades que tengan una solucién analitica,
es decir, aquellas que proporcionen una solucién exacta sin que se tenga que recurrir a
métodos numéricos para encontrar la solucién.
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Una estructura multicapa como la mostrada en la Fig. 4.11.a se resuelve aplicando
las condiciones de contorno en cada discontinuidad [2], de manera que se obtiene una
ecuacion caracteristica o trascendente para cada modo, cuyas raices son las frecuencias
de resonancia.

Las ecuaciones caracteristicas que se obtienen para los modos TM y TE son [2]:

™ — Sy—ltanh(ylhl) + Sy—ztanh(yzhz) =0 (4.167)
Tl T2

TE — :—1cotanh(y1h1) + Z—Zcotanh(yzhz) =0 (4.168)
rl T2

donde y; son las constantes de propagacion de la zona i, que estan directamente ligadas

con la frecuencia de resonancia y el nimero de onda de corte (A.11.16). El valor del

numero de onda de corte se obtiene forzando una pared eléctrica en r=a, obteniendo un

!
valor de k[ =222y | T = X2 siendo ymn Y X 105 ceros de la primera funcion de
Bessel y de su derivada.
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Fig. 4.11. Cavidad cilindrica resonante con 2 capas dieléctricas de alturas hz, h2 y radio
a. (a) Vista lateral de la estructura (b) Segmentacion circuital

La estructura de la Fig. 4.11.a se puede modelar mediante el método GCAFW me-

diante dos elementos Cyl2Cyl, como muestra la Fig. 4.11.b. Para ello, los elementos se
analizan por separado y luego se conectan entre si para crear la estructura resonante. En
la tabla se muestran las frecuencias de resonancia de algunos modos de la estructura de

la Fig. 4.11, calculadas mediante las ecuaciones trascendentes mostradas anteriormente
y mediante el método GCAFW.
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Tabla 4.4. Frecuencias de resonancia de una cavidad cilindrica bicapa. Dimensiones:
a=54mm, hi=62mm, h2=42mm, &, =5.1-0.001, p, =0.75-0.0001j, &, =2.1—
0.0005j, p,, = 1.

fr (GHz) Q fr (GHz) Q
Modo Eqg. Trasc. Eq. Trasc. GCAFW GCAFW
TEiw1 1.9383128 2991.15 1.9383125 2991.18
TMo12 2.0708755 2995.57 2.0708753 2995.67
TEa12 2.9441713 2982.28 2.9441711 2982.24
TM121 3.5971605 3020.16 3.5971609 3020.10

En la tabla anterior se puede observar que el método GCAFW proporciona valores
practicamente idénticos a los analiticos (error relativo menor al 0.01% en todos los
casos), lo que verifica el buen comportamiento del método.

Otra estructura resonante analitica es la cavidad circular cargada con un dieléctrico
como la que se muestra en la Fig. 4.12.
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Fig. 4.12. Cavidad circular de radio b y altura h cargada con 1 dieléctrico de radio a. (a)
Vista lateral de la estructura (b) Segmentacion circuital

Esta estructura, al igual que la anterior, se resuelve aplicando las correspondientes
condiciones de contorno en las discontinuidades de la misma [20]. La ecuacién tras-
cendente que se obtiene en este caso es la siguiente [39]:

X Jm(x) &1 YRm(¥) X Jm () Ur1 V-Sm(¥)

=m2.|: Srz#rz'_] [___
&1l Y2

[ Jin (%) &2 Rn() ] Jim (%) trz  Sm(¥) ] —
(4.169)

donde J,,,(x) es la funcién de Bessel de primera especie de orden m, y J;,(x) su prime-
ra derivada. Las constantes &,,, t2, €1, U1 SON las de los materiales exterior e interior

respectivamente. Se han definido los pardmetros x = kg,ll)a, y = kgfl)a, donde kéQ son
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los nimeros de onda de corte, que se relacionan directamente con la frecuencia de re-
sonancia y la constante de propagacion (A.11.16). El valor de la constante de propaga-
cién se obtiene imponiendo la condicion de pared eléctrica en z=0 y z=h, obteniendo

un valor de y =j%, donde n=0,1,2,3 para los modos TM, y n=1,2,3... para los modos
TE.

También se han definido las siguientes funciones:

Ron () = You (kD) Jn ) = i (K GB) Y () (4170)
Sn@) = Yp, (KGB) I @) = Jin (kD) Y ) (4171)

donde Y,,,(x) es la funcién de Bessel de segunda especie de orden m e Y, (x) su prime-
ra derivada.

Es importante destacar que la solucién proporcionada en (4.169) no se corresponde
a modos puros TEmn 0 TMmn, sino a modos hibridos HEMmn, que son una combinacion
de modos TEmn Y TMmn. Solo cuando el indice m=0, los modos TEon Y TMon se des-
acoplan, ya que se obtiene la siguiente ecuacién trascendente:

xJo(x) &1 YRI Lxjo(x)  wr1 ¥-So(¥)

[]{,(x) &2 Ro(y) Jo®) w2 S ] -0 (4.172)

que se anula cuando el primer o el segundo término valen cero. Anulando el primero se
obtienen las resonancias TMonp Yy anulando el segundo las resonancias TEonp.

Este tipo de estructuras han sido ampliamente estudiadas, y no vamos a entrar aqui
en detalle, pues no es el objetivo de esta seccion. No obstante, cabe destacar el trabajo
realizado por Zaki en [58], donde modifica la expresion (4.169) para operar con fun-
ciones de Bessel modificadas, las cuales tienen un mejor comportamiento cuando la
parte compleja del argumento aumenta.

Esta estructura se puede modelar mediante el método GCAFW con un elemento
Latl y otro Lat2Lat, tal y como se muestra en la Fig. 4.12.b. En la tabla 4.5 se mues-
tran la frecuencia de resonancia y el factor de calidad de dicha estructura para varios
modos, los cuales se han calculado con la ecuacidn trascendente y mediante el método
GCAFW.

Tabla 4.5. Frecuencias de resonancia de una cavidad cilindrica cargada con un dieléctrico.
Dimensiones: b=32mm, a=20mm, h=47mm, €., = 8.1 — 0.0005j, p.; = 0.8 — 0.0001j, €, =
11 K2 = 1

fr. (GHz) Q. fr. (GHz) Q.
Modo Eqg. Trasc. Eq. Trasc. GCAFW GCAFW
HE111 2.07998 19307.60 2.07999 19307.50
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fr. (GHz) Q. fr. (GHz) Q.
Modo Eqg. Trasc. Eq. Trasc. GCAFW GCAFW
HE221 4.23505 22148.77 4.23509 22148.64
TMoz21 4.06810 22466.48 4.06812 22467.11
TEo12 3.35697 16511.39 3.35696 16511.09

Cabe destacar en este caso que los modos hibridos se modelan correctamente por-
que el método tiene en cuenta tanto modos TE como TM, y todas sus posibles combi-
naciones. De esta manera, los modos hibridos que se plantean como HEM en la ecua-
cién trascendente, son una combinacion de TE y TM en el método GCAFW; y en el
caso de querer calcular resonancias de modos TEon Y TMon, €l método GCAFW tam-
bién funciona correctamente.

4.3.3.2. Cavidad Circular con Orificio

La frecuencia de resonancia de una cavidad cilindrica se obtiene de manera analiti-
ca aplicando las condiciones de contorno pertinentes (ver apéndice Il). No obstante, en
casos practicos es necesario realizar algun orificio a la cavidad con el fin de introducir
muestras en forma de rod y tener manejabilidad con la misma. Por ello, considerare-
mos el caso mostrado en la Fig. 4.13, donde se puede apreciar la geometria de una
cavidad cilindrica con orificios de insercion en las tapas. La segmentacion circuital
para aplicar el método GCAFW se realiza como indica la Fig. 4.13, mediante combina-
ciones de elementos Cyl2Cyl y Cyl2L.ittleCyl.

Este tipo de geometria ha sido ampliamente estudiada, especialmente para modos
simétricos TMon [15], [61]. Por ello, a continuacién, se compara con el analisis circuital
generalizado TMo, implementado en [15] algunas frecuencias de resonancia calculadas
para diferentes configuraciones de la cavidad (uno o dos orificios).

Tabla 4.6. Frecuencias de resonancia complejas de una cavidad cilindrica con orificios.
Comparativa entre GCAFW y GCA-TMon. Dimensiones b=27 mm, a=12 mm, h=45 mm, g=10
mm, er=ur=1.

Config. Modo fr (GHz) - fr (GHZz) — |Afe |
GCA-TMon GCAFW (%)

1 Orificio TMo1o 4.3021 4.3015 0.014

TMo11 5.4782 5.4841 0.110

2 Orificios TMozo 4.3621 4.3599 0.050

TMow 5.5558 5.5636 0.140
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Fig. 4.13. Cavidad circular de radio b y altura h con orificios de radio a y altura g. Vista
3D y segmentacion circuital

Otro efecto muy interesante para estudiar es el efecto de los orificios sobre la fre-
cuencia de resonancia. Para el modo TMoio, Yy con la configuracion de dos orificios,
este efecto se estudia en [63]. En la Fig. 4.14 se muestra este efecto calculado con el
método GCAFW y el obtenido en [63] para el modo TMozo.
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Fig. 4.14. Efecto de los orificios de insercion sobre la frecuencia de resonancia para el modo
TMoo.

4.3.3.3. Cavidad Split

Esta cavidad se utiliza para medir materiales laminares, los cuales se insertan en
medio de una cavidad circular dividida en dos mitades. Su segmentacién circuital se
muestra en la Fig. 4.15, y al igual que en el caso de la cavidad circular con orifico, se
modela mediante una combinacion de elementos Cyl2Cyl y Cyl2LittleCyl.

Esta cavidad se utiliza habitualmente con modos simétricos TEo, [82], aunque se
puede utilizar también con otros modos que tengan variacion angular [88].

En la tabla 4.7 se muestran algunas frecuencias de resonancia proporcionadas en
[88] para varios modos y se comparan con las obtenidas con el método circuital de
onda completa desarrollado en esta tesis (GCAFW).

Tabla 4.7. Frecuencias de resonancia de cavidad split. Comparativa entre GCAFW y [88].
Dimensiones: a=19.053 mm, Ld=Lu=25.4 mm, 2d=0.704 mm, &=4.5,b>>a

Modo fr (GHZz) — fr (GHz) - |Afy |
GCAFW [88] (%)
TEou 9.4643 9.4608 0.037
TEw 5.1923 5.1904 0.036
TM1n 9.9891 9.9865 0.026
TE213 11.0996 11.0970 0.023
TMa12 13.9708 13.9845 0.098
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Fig.4.15. Cavidad Split. (a) Representacion 3D y (b) segmentacion circuital.

Una variante de la cavidad split consiste eliminar la parte inferior de la cavidad, de
manera que Lq=0. Esta geometria se puede modelar con los elementos basicos presen-
tados en este capitulo y es estudiada en detalle en [127]. En la tabla 4.8 se muestra una
comparativa de los valores de permitividad obtenidos con GCAFW y con el método
propuesto en [127] a partir de las medidas de la frecuencia de resonancia y del factor de
calidad.
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Tabla 4.8. Constante dieléctrica y tangente de pérdidas de algunos materiales medidos con
una cavidad half-split. Comparativa entre GCAFW y [127]. Dimensiones: a=5.932 mm, Ld=0,
Lu=6.565 mm, b>>a

Material | d (mm) | f— Meas. Q- &g’ tan o &’ tan 0
-4 -4
(GHz) Meas. [127] (x10%) GCAFW (x10%)

[127] GCAFW

LTCC 0.997 34.294 2168 4.88 9.9 4.868 12.000

Sapphire | 0.533 36.525 7086 9.44 0.3 9.429 0.315

Sapphire | 0.626 35.538 5035 9.43 0.3 9.420 0.298

4.3.3.4. Cavidad Reentrante

En la Fig. 4.16 se muestra la geometria de una cavidad reentrante y su segmenta-
cién circuital. En este caso, la cavidad se modela mediante los elementos Coax2Coax y
Cyl2Ring.

Esta cavidad se utiliza habitualmente con modos TEM en la parte coaxial y TMon en
la circular [75]-[77].

En la tabla 4.9, se muestran varias simulaciones de una cavidad reentrante simple
(L¢=0) con distintas dimensiones y se realiza una comparativa entre varios métodos de
la literatura [70-72] y el GCAFW. En este caso se ha calculado la primera frecuencia
de resonancia que aparece en la estructura, obteniendo resultados muy similares a los
que se pueden encontrar en la bibliografia.

Tabla 4.9. Frecuencias de resonancia de una cavidad reentrante simple. Comparativa entre
GCAFW y otros métodos de la literatura.

L L. a b | (GH2) | & (GH2) | & (GHz) | T (GH2)
Gy - ) ) @) g [72] [70] GCAFW
22792 | 7.958 | 6.004 | 42.20 | 21350 | 21244 | 21276 | 2.1244
34826 | 8028 | 5992 | 138 | 23260 | 23086 | 2331 | 2.3288

31.806 | 7.984 | 5.9935| 20.99 2.2800 2.2678 2.2796 2.2772

28.019 | 7.999 | 5.999 | 29.988 | 2.2264 2.2164 2.2241 2.2212

31.806 | 7.98 3.495 | 20.99 2.3940 2.3749 2.397 2.3939

33.806 10 8.405 | 20.99 2.3027 2.2689 2.2859 2.2837

33.806 10 4.206 | 20.99 2.4018 2.3789 2.4104 2.3983
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Fig. 4.16. Cavidad Reentrante. (a) Representacion 3D y (b) segmentacion circuital.

Otro aspecto que se estudia en detalle en las cavidades reentrantes es el efecto que
tiene gap de aire que se queda entre los postes metalicos (dimension Ls) sobre la fre-
cuencia de resonancia. Este efecto se estudia para disefiar dispositivos de sintonizado o
tunning [78]. En la Fig. 4.17, se muestra este efecto sobre una cavidad bi-reentrante
medida en el National Institute of Standards and Technology (NIST), los resultados se

comparan con simulaciones utilizando el método GCAFW y el método circuital gene-

ralizado TMon (GCA-TMon) desarrollado en [16].
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Fig. 4.17. Frecuencia de resonancia de una cavidad bi-reentrante en funcion del gap de aire
(Ls). Dimensiones: L=60 mm, Ls=10 mm, a=7.25 mm, b=24.9 mm.

Los buenos resultados obtenidos en esta seccién validan el método GCAFW, ya que
se han realizado multitud de comparaciones con varias estructuras resonantes y méto-
dos de analisis distintos al planteado en este capitulo.

El tiempo de computacién necesario en un PC Intel Core i5-2320 @ 3 GHz para ob-
tener los valores de fr y Q o de ¢’y tand es en todos los casos del orden de segundos, lo
cual indica que la velocidad computacional es bastante buena, ya que para obtener los
valores de fr y Q o de ¢’ y tand se resuelve un problema de optimizacion que evalla la
funcién a optimizar (obtenida del método GCAFW) muchas veces.

Cabe destacar también que, en los diferentes ejemplos que hemos mostrado en este
capitulo, el modelado de los elementos basicos ha sido completamente transparente al
usuario, ya que solo hay que determinar los elementos a utilizar en cada estructura e
interconectarlos adecuadamente, sin preocuparse de si los modos son TE, TM o hibri-
dos. De esta manera, el método proporciona flexibilidad y versatilidad, y permite anali-
zar estructuras resonantes de manera muy precisa y sencilla mediante un analisis mo-
dal.
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4.4. Limitaciones del método

Como se ha visto a lo largo del capitulo, en el método GCAFW consiste en modelar
electromagnéticamente varias estructuras muy simples llamadas elementos basicos
mediante una formulacion de onda completa, y posteriormente interconectarlas circui-
talmente para crear estructuras mas complejas.

El lector se habra dado cuenta de que con los elementos basicos que se han definido
se pueden modelar numerosos y variados tipos de cavidades resonantes concéntricas,
pero no cualquiera. Por ejemplo, una estructura tan simple como puede ser una cavidad
cilindrica rellena parcialmente con un dieléctrico (Fig. 2.10) no se puede crear con los
elementos circuitales definidos. Para ello harian falta elementos bésicos que tuvieran
los puertos tanto en superficies longitudinales como transversales (como en el modela-
do GCA de modos TMon Y TEon [16]). Y es aqui donde aparece la principal limitacion
del método, ya que no es posible modelar este tipo de estructuras mediante un analisis
de onda completa tal y como esta planteado el método.

Recordemos que el método se formula a través de una aproximacion de los campos
en cada puerto mediante unas series de funciones base. Estas funciones base, para que
el método sea genérico, deberian ser completas (ver definicion de completitud de ex-
pansion en series de funciones base en apéndice 1). No obstante, en los puertos situados
en superficies trasversales, para que las integrales que aparecen en el problema se pue-
dan resolver de manera analitica, hemos escogido funciones base ortogonales a los
campos electromagnéticos, lo cual es una condicion necesaria pero no suficiente para
que sea una funcion base completa. Como se han elegido unas funciones base vectoria-
les (en las dimensiones r y ¢) que tienen la misma estructura que los campos en una
superficie transversal, éstas funcionan correctamente para elementos donde Unicamente
intervengan elementos con puertos en superficies transversales. No obstante, en el
momento que se plantean estructuras circuitales mas genéricas como las mostradas en
la Fig. 3.6 (con puertos en superficies transversales y laterales), las cuales son las em-
pleadas en el andlisis circuital generalizado con modos TMon Y TEon [15]-[16], nos
encontramos con un problema de planteamiento matematico del método.

Por ejemplo, para calcular el parametro Y12 de la Fig. 3.6.a, siguiendo la metodolo-
gia del método descrita en secciones anteriores de esta tesis y tomada de las versiones
primitivas del método de andlisis circuital [15]-[16], se calcularian las expresiones de

los campos incidiendo por el puerto 2y cortocircuitando el resto. No es dificil observar

. . . = _ ]1’17‘[ _
que imponiendo las condiciones de contorno y, ==- Y consecuentemente ken =

VY2 + &prké. Alahora de calcular el parametro Y1, se ha de aproximar el campo del
interior de la estructura por la funcion base escogida en el puerto 1. El problema es que
esa funcion base no es completa, ni ortogonal a los campos calculados ahora en el inte-
rior de la estructura, por lo que no es capaz de modelar correctamente los campos en la
superficie del puerto 1 cuando se incide por el puerto 2.
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Al lector se le puede ocurrir una solucion bastante evidente y trivial a este proble-
ma: escoger una funcién base que si que sea completa para modelar los campos en los
puertos situados en superficies transversales. No obstante, pronto se dara cuenta de que
esta solucién no es tal, pues entonces apareceria otra traba: en el momento de igualar
los campos eléctricos para despejar las amplitudes de los modos TE y TM en funcién
de los pesos de las funciones base, se aplicarian las propiedades de ortogonalidad de
los campos electromagnéticos, los cuales no se corresponden con ningun desarrollo
completo de funciones base y por supuesto no tienen por qué ser ortogonales a las fun-
ciones base planteadas en el puerto. Este hecho lleva a un error de concepto matemati-
co, ya que la ortogonalidad de una funcion base no implica que ésta sea completa. En
nuestro caso, los campos son ortogonales entre si, pero no se corresponden a una ex-
pansion en serie de funciones base completas. Para subsanar este problema, en el mé-
todo GCAFW las funciones base escogidas para analizar los elementos basicos han de
ser ortogonales a los campos, ya que en un paso intermedio del método se ortogonali-
zan los campos, no las funciones base, y en este paso, las funciones base han de ser
ortogonales a los campos también, implicitamente, de lo contrario el método no fun-
ciona. De hecho, las estructuras basicas definidas en este capitulo funcionan correcta-
mente debido a que se han escogido las funciones base de esta manera.

Lo descrito anteriormente limita el método a ciertas estructuras con geometrias muy
particulares. Si bien es cierto que en la seccién anterior se han simulado variadas es-
tructuras resonantes, este método es limitado, pues estructuras tan simples como una
cavidad circular cargada parcialmente no se puede analizar debido a la falta de elemen-
tos basicos que contengan puertos en las superficies transversales y longitudinales.

Es importante remarcar que este problema no aparece en la formulacion del método
con modos simétricos TMon y TEon, Ya que, en esos casos, las expresiones de los cam-
pos resultantes se corresponden por si mismas a funciones base completas, cosa que no
ocurre en la formulacion de onda completa.

La limitacion que impone el método en la eleccion de las funciones base lleva a
pensar un replanteamiento del mismo, el cual se propone en el siguiente capitulo.
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Capitulo 5
Hibridacion del Analisis
Modal y el Analisis

Circuital Generalizado
(MMCFW)

5.1. Motivacion y Principio de Funcionamiento

A raiz de las limitaciones encontradas en el método de analisis circuital generaliza-
do GCAFW, las cuales se exponen en el capitulo anterior, surge la idea de redisefiar el
planteamiento del método. Para ello, hay que establecer claramente los requisitos que
se quieren imponer al método, asi como los aspectos que no son imprescindibles.

Por una parte, se precisa de un método de onda completa, que sea capaz de modelar
tanto los modos TE como TM e hibridos. EI método estara orientado a dielectrometria
basada en cavidades resonantes, por lo que bastara con limitar el estudio a cavidades o
estructuras resonantes, sin necesitar los parametros de dispersion. Interesa que el mé-
todo sea genérico. Es decir, no queremos tener que realizar un analisis particular para
cada tipo de estructura, como pasa con el mode-matching. Ademas, el método ha de ser
flexible y versdtil, sobre todo de cara al usuario, como el método GCAFW, que con
algunos elementos basicos modelados previamente se pueden construir y analizar es-
tructuras muy variadas, aunque limitadas. Con el nuevo método buscamos también
mitigar las limitaciones que impone el GCAFW.

Con las especificaciones mostradas anteriormente, se plantea una técnica de andli-
sis hibrido que hace uso de la precisidn del analisis modal (mode-matching) y de la
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flexibilidad y versatilidad del anélisis circuital. EI método que se plantea consiste en
modelar genéricamente algunos elementos basicos, de la misma manera que en el ana-
lisis circuital, pero esta vez el analisis no se va a realizar de manera circuital con matri-
ces de inmitancia o de dispersion, sino que se modelan los elementos basicos mediante
una caracterizacion puramente modal (mode-matching). Una vez caracterizados los
elementos basicos, estos se interconectan entre ellos para formar estructuras mas com-
plejas, como en el analisis circuital, solo que esta vez la interconexién tampoco sera
circuital, sino modal. Todo ello se desglosa en los siguientes apartados del capitulo. La
novedad de esta técnica es la generalidad, flexibilidad y versatilidad que ofrece frente
al analisis modal puro (mode-matching clasico), lo cual es posible gracias a la utiliza-
cién de conceptos circuitales que se veran mas adelante a lo largo del capitulo. Ade-
mas, el método propuesto en este capitulo también resuelve las carencias mostradas en
el método GCAFW, el cual esta limitado a ciertas geometrias bastante especificas. No
obstante, este método se limita a estructuras axialmente simétricas, que son las mas
comlnmente utilizadas en dielectrometria (esta limitacion también la tiene el método
GCAFW). El método se ha planteado mediante un analisis de onda completa (full-
wave), de manera que se puede analizar cualquier modo resonante.

External Intermediate Internal

f_H i
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L} L}
emiz) -
L} 1
Hm(z) [
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L} L}
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t ; ] L} | "
i L}
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" " " ' 1 "
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Fig.5.1. Segmentacion radial de una estructura cilindrica axialmente simétrica.

Cualquier estructura cilindrica axialmente simétrica puede segmentarse de manera
radial como muestra la Fig. 5.1. En dicha figura se puede observar que con 3 tipos de
elementos (Externo, Intermedio e Interno), se puede modelar cualquier estructura ci-
lindrica con simetria axial. Los elementos bésicos son estructuras cilindricas, que en su
forma mas general consideraremos que son estructuras multicapa en el eje z y donde
cada una de las capas tiene unas propiedades electromagnéticas diferentes. En la Fig.
5.2 se muestra la geometria de los diferentes elementos bésicos, su corte axial y el
simbolo esquematico elegido para cada uno de ellos. El elemento Interno consiste en
una estructura cilindrica de N capas apiladas o slabs (nomenclatura inglesa de la bi-
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bliografia); el elemento Intermedio es un anillo de N capas apiladas (el numero de
capas puede ser diferente en cada elemento basico); y el elemento Externo es un anillo
de N capas apiladas, con la particularidad de que se impone la condicién de contorno
de pared eléctrica perfecta (PEC) o pared magnética perfecta (PMC) en r=b (lateral
mas externo del anillo). En los 3 elementos se imponen las condiciones de contorno de
PEC o0 PMC en z=0y z=h, siendo h la altura total de cada elemento.
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e @
(L — _— —_— L hN ;
N N N
—_— +hpoq
| N-1 hy N-1 N-1
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o S N S
c [ hT| hs [ i
e T : 4 hi
E - DR -1
2 5 +-h2 5
— hd :
1 : 4+ hq ;
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Tipo de Vista 3D Corte Axial Esquematico
Elemento
— — h
N7 e N N N
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Fig. 5.2. Elementos bésicos del método MMCFW.

En esta tesis, los puertos seran Unicos en cada superficie, es decir, cada elemento
basico podra tener Gnicamente 1 puerto por superficie. Esta simplificacion se realiza
para no complicar demasiado el analisis que estamos llevando a cabo, ya que, como se
vera mas adelante, la formulacién del problema no es ni mucho menos trivial. Esta
simplificacién no conlleva una falta de generalidad demasiado grande, ya que la in-
mensa mayoria de las cavidades disefiadas para dielectrometria se pueden modelar con
los elementos presentados anteriormente, que constan de un Unico puerto en las super-
ficies laterales. Los puertos estan situados en las superficies que abarcan la zona z =
[hg, hg + hg] N @ = [0,27] de cada elemento basico (ver Fig. 5.2).

Conforme a la definicion de los elementos basicos, la conexién o concatenacion en-
tre elementos basicos se realizard de manera radial, de manera que las interfaces de
separacion entre elementos basicos estardn situadas en una superficie z-¢, 0 lo que es
lo mismo r=cte=r;. En cada una de las interfaces de la estructura se ha de cumplir la
condicién de continuidad de campos eléctrico y magnético tangenciales [108], lo que
se corresponde con el método mode-matching radial. Para generalizar este procedi-
miento, se utilizan unas expansiones en series de funciones base completas (e, h) que
modelan perfectamente los campos del interior del elemento basico (E, H) en las inter-
faces de separacion (r = r;), de la misma manera que se realiza en el analisis circuital
generalizado. Por lo tanto, se plantean las siguientes ecuaciones en la interfaz r = r;:

@ — 20),®
EZL |T=Ti - a(L)eZL

(i+1) — 20),®
EZL |r:rl— - amezl

(5.1)
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@ _ p,®
E(p |r=ri = €y

E‘E’Hl)'r:n = f0eW (5.2)
HZ(i)'r:Ti - _)(i)hgi)
Hz(i+1)|r:ri = cOp® (5.3)
WL = 0y
’ (5.4)

(i+1) _ J @
H, |r:n_dlh(p

donde a, B, ¢, d son los pesos de las funciones base en la interfaz i-ésima. El valor de
los pesos se obtiene aplicando las condiciones de ortogonalidad que tienen las funcio-
nes base (por definicion las funciones base completas han de ser ortogonales). Por lo
tanto, obtenemos los siguientes valores para los pesos de las funciones base en la inter-
faz lateral i-ésima:

@0 = ("], o)
{d’(i) _ (Ez(i+1)|r=ri'ez(i) (5.5)
E(i) — <E$)|T=ri' eq(oi)>
{E(i) _ (Eg+1)|r=ri'eg)) (5.6)
eO = (|, h)
{6(1‘) _ (Hz(i+1)|r=ri’ h®y (5.7)
d0 = H _, k)
’ (5.8)

30 — (g +D ®
d® = (H,, |r=ri' hy)
donde (:,-) denota la operacion producto interno.
Como se puede ver en (5.5)-(5.8), los pesos de cada interfaz se obtienen de dos ma-
neras diferentes (teniendo en cuenta los dos elementos que convergen en la interfaz de

separacion, los elementos i e i+1). Por lo tanto, podemos reescribir esas ecuaciones
como sigue:

(Ez(i)|r:ri' ez(i)> - (EZ(Hl)'r:ri' ez(i)> (5.9)
e = e (510
(L], B2 = (0 ) (o11
H, o) = ) 42
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Las expresiones de los campos y de las funciones base se veran en secciones poste-
riores, pues el objetivo de esta seccidn es explicar el principio de funcionamiento del
método. Pero cabe anticipar que las expresiones de los campos estan en funcién de las
amplitudes de cada uno de los modos en el interior de cada elemento basico (a;). Por
consiguiente, las incognitas de las ecuaciones (5.9)-(5.12) son las propias amplitudes,
por lo que podemos escribir el siguiente sistema de ecuaciones:

AQa; = A% a;,, (5.13)
AQa; = Al Va;, (5.14)
AV, = AV, (5.15)
AD a; = At Va;,, (5.16)

donde Aﬁlgmpo son matrices de cada componente de campo tangencial del elemento i-
ésimo, que se obtienen al realizar el producto interno mostrado en (5.9)-(5.12).

Este sistema de ecuaciones caracteriza la interfaz de un elemento, y es una caracte-
rizacion genérica, ya que las funciones base son completas, y en este caso, al contrario
gue en GCAFW, siempre aproximan correctamente cualquier tipo de campo tangencial
del interior del elemento bésico en la interfaz. Los elementos basicos vendran, por lo
tanto, caracterizados mediante este tipo de matrices, las cuales modelan los elementos
bésicos de una manera modal, no circuital como el GCAFW. Esta caracterizacion no es
tan completa como la circuital, pero es suficiente para resolver problemas resonantes.

Aplicando este procedimiento en cada una de las interfaces de separacion, se obtie-
ne un sistema de ecuaciones global con las amplitudes de los campos de cada elemento
basico como incdognitas.

X-a=0 (5.17)
Este problema se puede asociar con un problema de valor propio o autovalores que,
resolviéndolo, soluciona el problema resonante que se plantee.

Este procedimiento es completamente analogo al método de mode-matching radial,
pero en este caso, hemos utilizado las funciones base en un paso intermedio para gene-
ralizar el método (como en el analisis circuital generalizado). Como el método hace
uso tanto de conceptos modales como circuitales, hemos nombrado al método mode-
matching circuital full-wave (MMCFW).

Una vez explicado el principio de funcionamiento del método, cabe ahondar en los
detalles y definir explicitamente las expresiones de los campos en el interior de los
elementos bésicos (estructuras cilindricas multicapa), asi como las funciones base y la
manera de interconectar los elementos. Todos estos aspectos y mas se tratan en las
secciones siguientes.
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5.2. Campos en el interior de estructuras cilindricas multicapa

Para obtener las expresiones de los campos en estructuras cilindricas multicapa
como la mostrada en la Fig. 5.3 se deben aplicar las condiciones de contorno pertinen-
tes en cada una de las interfaces. Estas condiciones consisten en forzar la continuidad
de los campos tangenciales en las interfaces de separacion de las diferentes capas
(z=hi). Ademaés, hay que forzar la condicién de cortocircuito o pared eléctrica perfecta
(PEC); o bien de circuito abierto o pared magnética perfecta (PMC) en z=0y en z=hy.

@)
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N ET:.\‘,_H_,;.\T
p 1
N-1
.n
i e -.“1"‘3
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y Wil
g 1 .!.L,‘l
H z=0
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Fig. 5.3. Estructura Cilindrica Multicapa. (a) Vista 3D (b) Vista Axial

En esta tesis nos centraremos en imponer las condiciones de cortocircuito (PEC),
ya que son las mas habituales en la practica. Para obtener las expresiones con pared
magnética en vez de pared eléctrica solo habria que aplicar el teorema de dualidad
entre campos eléctrico y magnético [128]. Las condiciones que cabe imponer por lo

tanto son las siguientes:

®
Et

z=hi_,

HY

z=hj_,

EPl =0 (5.18)
z=0
— Elgl—l)
e g <i<N-1 (5.19)
_ (-1)
= Ht
z=hj_4
M =0 (5.20)
ZZhN
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En este tipo de estructuras, por su geometria, se propagan modos TM y TE de ma-
nera desacoplada, por lo tanto, estudiaremos los dos casos de manera separada.

Modos TM

Las expresiones de los campos eléctrico y magnético en cada una de las capas pue-
den encontrarse en el apéndice Il. Para los modos TM se tiene que los campos la capa
i-ésima son:

-5 () (it (aertzonet) o
zmn;ti? (Cort) (3 rete =i M 522
£ =52 (0 ()t (1 r0) 529
ﬂuo (5.24)
-5 () (§) e s ) 029

e (e

donde Af/ © son las amplitudes de los campos asociadas a las funciones trigonométri-
cas; Al+ y A7 _denotan la on_da progresiva y regresiva re§pectivamer_1te; fm () €s una
combinacién lineal de funciones de Bessel, que dependiendo del tipo de estructura
cilindrica que se trate (cilindro o anillo) tiene una expresion u otra, lo cual se puede
consultar en el apéndice Il; g;, u; son la permitividad y la permeabilidad de la capa i-

ésima; y,(f) es la constante de propagacion de la capa i-ésima y k., es el niUmero de
onda de corte, el cual permanece invariante para cada una de las capas, y esta relacio-
nado con las constantes de propagacion y el nimero de onda en el vacio (ko) mediante
la siguiente expresion

ko= (1) - e0ui (5.27)

Aplicando la condicion de PEC (E,. = 0, E, = 0) en z=0, condicion (5.18), se ob-
tiene la relacién entre la onda progresiva y regresiva en la region 1: A} = A7.

Por otra parte, en las capas intermedias (2 < i < N — 1), se debe imponer la conti-
nuidad de los campos eléctricos y magnéticos tangenciales en las interfaces de separa-
cion (z = h;), condicion (5.19). A partir de esta condicion se obtiene la relacion entre
las amplitudes progresivas y regresivas de la regién i y la regién previa i-1.

{N KHTAF - KW AL,

_ v (5.28)
Ai - Kni+A?-—1 Kni Ai—l
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donde,
Kr-li-i+ — eyr(li)hi‘le_ 1(1i—1)hi_11—2+/2 (529)
K} = e)/fl’)hi-leyﬁ'”hi-lri—/z (5.30)
0) (i-1)
Kyt =—en hi-ig™n “hi-i[= /2 (5.31)
0 (i-1)
K;m = —e n hi-ighn “hi-i[* /2 (5.32)
PRGNS
(-1 (-1
- (Yn Er

A partir de las expresiones anteriores, se puede obtener una expresion recursiva que
relacione las amplitudes de la i-ésima capa con las amplitudes de la regi6n 1, cuya
relacion entre las amplitudes de las ondas progresivas y regresivas es conocida (A7 =
A7).

A7 = M A}
,i=2,N 5.35
{A: =miap (539
donde,
{MiJr = Kr;ri+Mi+—1 - KJ'_ i-1 (5.36)
M = Ky "M~y — Koy Mi_y
siendo,
T T R Ve €) e )
M =em' (—ﬁsmh (yn h1) +@cosh (yn h1)> (5.37)
_ _@p (v (1) eM (1)
My =enM (F sinh (yn hl) +Fcosh (yn h1)> (5.38)

Finalmente, queda por imponer la condicién de PEC en z=hy, condicién (5.20). De
esta manera se obtiene la relacion entre las amplitudes de la onda progresiva y regresi-
va de la capa N-ésima, Ay = Afe 2",

A partir de las relaciones que hemos obtenido anteriormente entre las amplitudes de
las distintas regiones de una estructura cilindrica multicapa, se puede obtener una ex-
presion genérica g(z) que englobe todas las regiones en funcion de un solo juego de
amplitudes, de esta manera, el elemento se puede tratar como una region individual.
De las relaciones entre amplitudes mostradas anteriormente se extraen las siguientes
funciones g(z) para los modos TM:

133



Capitulo 5. Hibridacion del Analisis Modal y el Circuital Generalizado

I( 2cosh( ) ) 0<z<h
(t)
g%ﬁ’[ = 4 (M;lr 1’z + My etn ) h;_ zZ < hi|=gn-1 (5.39)
|
kZLZNcosh( Mz—h )), hy_ < hy
( _ .
I 2sinh ( )
_ (t)
g8 = { (Mpe s - Mye?), hiy <z<hi|ign  (540)
L—ZLlesinh( Mz—h )) < hy
donde,
= (e 71 e o) (5.41)
nN ) Zsmh(yn ) (hy— 1—hN)) '
(N-1) (N-1)
N-1 (M} y_pe Y ThN-14M en ThN-1
Ly = E—N( R S ) (5.42)

&r 2cosh(yn (hy- 1—hN))

Las constantes LE, y LH,, por imposicion de las condiciones de contorno, deben
ser iguales. A partir de esta condicion se obtiene una ecuacion caracteristica o trascen-
dente que permite calcular varios parametros electromagnéticos como pueden ser la
frecuencia de resonancia, la constante de propagacion o el nimero de onda de corte. La
ecuacion caracteristica para los modos TM es:

(N-1) (N-1)
)’r(lN g (N) (MN ' hen Mﬁ—ley"N ' hN_l) cosh (ngN)(hN—l - hN)) +

(N -

(N-1) -1)
YrgN) - (M$—19_Y”N s My_,efn ' hN"l) sinh (VwEN)(th - hN))

(5.43)
Modos TE

El estudio con modos TE se realiza de manera similar a los modos TM. Las expre-
siones de los campos de los modos TE en la capa i-ésima son:

Ez(i) —0 (5.44)
£ B2 (Do) () o (a1 s 450) 009
£ = Tt (i) (38) i e (A* A aien’s)  (ea0)
05 () (i)
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O = zmn‘kf(j;’;%ﬁ:’g) (A) FiCkenr) (A1 e 5 — A7 Yff) (5.48)
= o R () (4) i) (a1~ rer) - 49

Aplicando la condicion de PEC (E,. = 0, E,, = 0) en z=0, condicion (5.18), se ob-
tiene la relacién entre la onda progresiva y regresiva en la region 1: AT = —A7.

En las regiones intermedias se ha de imponer la condicién (5.19), obteniendo la re-
lacién entre las amplitudes de la region i y la anterior i-1:

A+ K++A+ K+-_ -
{ R (5.50)
A; =Ky Ai—l Kni A4
donde,
K+ = Vi o )hl-1r+/2 (5.51)
K} = e b Phic 17 /2 (5.52)
K.+ = = e~ hicig-1 Phi 17 )2 (5.53)
K~ = e hicigh “hiaf+ 2 (5.54)
i = (4 P “) (5.55)
i (L) y1(1l) ’
B S. 1) T(ll 1)
= (T_W) (5.56)

A partir de las ecuaciones anteriores, se obtiene una expresion recursiva que rela-
ciona las amplitudes de la i-ésima capa con las amplitudes de la region 1.

A+ M"'AJr
{AI _woar PN (5.57)
donde,
{M{ = ot Mizy + Ko Mooy (5.58)
M; = Ky MiZy + Ky M-y
siendo,
@y (D €) e 1)
Mf =em ™ (ﬁ (—smh( hl)) (2) cosh( hl)) (5.59)
- _ @y, (1 1) ( ) 1
My =—etn 'l (#(2) smh( hl) y(Z) cosh( hl)) (5.60)

Finalmente, imponiendo la condicién de pared eléctrica perfecta (PEC) en z=h,
condicion (5.20), se obtiene la relacion entre la amplitudes de la onda progresiva y

. . _ + —2y®™p
regresiva de la capa N-ésima, Ay = —Aje™*n "W,
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Como en el caso TM, a continuacion, se muestran las expresiones g(z) para los mo-
dos TE, las cuales relacionan todas las regiones de la estructura multicapa.

I( 2cosh( ) ) 0<z<h
_ @,
9% = { 'z My, ey" )» hiiy<z<hi|i—an-1 (5.61)
L2L¢{Ncosh( V(z=hy)), hyy Sz < hy

251nh( ) ), 0<z<h

()
g =1 (Mfen’ s+ Myen'?), hiy<z<hi|igne  (562)
—2LHsinh (yn )(z - hN)) hy_1<z<hy
donde,

e —,uﬁ’_l (M;(N_l)e-V%N_l)th +M;(N_1)9V1(1N_1)h1v—1)

LE, = 2E —— (5.63)
T Zsmh( (hy— 1—hN))
(N-1) (N-1)

(N 1) A(N=-1)€ ~Yn hn—1_ —Mp - 1)eyn hn-1

= e ) 560

2cosh(yn )(hN 1—hN))

Como en el caso TM, las constantes L y L#,,, deben ser iguales para satisfacer las
condiciones de contorno. Al imponer esta condicién se obtiene una ecuacion trascen-
dente mediante la cual se pueden obtener varios parametros electromagnéticos segun
se desee. La ecuacion caracteristica para los modos TE es:

(N-1) (N-1)
Yr(lN 1)#1(~N) (MR/-—1€_ w M — My_.e™ hN_l) sinh (VrgN) (hy-1— hN)) +

- (N-1) (N-1) -
Vr(zN)liﬁN Y (M;—le_ W RN My_,e" ' hN_l) cosh (YrEN)(hN—1 - hzv))

(5.65)

Por lo tanto, los campos en una estructura cilindrica multicapa, con modos TE (in-
dices primados) y TM (indices sin primar), pueden expresarse como sigue:

= S T (M) G S g ) (6560)

E —Zm OZn Ok_1 (Sln(m(p)> mnfm(r)z:l 1V1El)gTM(Z)

cos(me)
jo ( cos(m'e) (5:67)
z:m OZ =1 (km’) ( sin(m’ w)) fm (1) Zl 1#LgTE(Z)
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-1 m (cos(m(p)

Zm OZn O(k T sin(m(p)) mnfm(r) Zl 1yr(Ll)gig"§\l/1(Z)

(5.68)

0B 2 (O o o) B g2

b = 5035 () G fre IS 7D 569

H = Sirco Tio s ( C‘S’ffgj,‘f;)) LA C I
S Zm i (Y G OISy Do)

= Sea T 22 () Y Bl ) o
z;‘:hoz,‘;%:lﬁ (C;’;m)) ot Sy o)

donde E‘mn es un vector con las amplitudes seno y coseno de los campos (ver apéndice
I1). Estas amplitudes son las de la zona o region 1, el resto de las capas se contemplan
en las expresiones g(z). Las constantes de propagacién se obtienen resolviendo las
ecuaciones trascendentes (5.43) y (5.65). Para ello, existen multitud de métodos en la
literatura. Aunque, la mayoria de ellos necesitan una semilla o una estimacion inicial
para encontrar la solucion. EI método MMCFW requiere en algan algoritmo que pro-
porcione mdltiples raices para resolver las ecuaciones trascendentes que aparecen al
aplicar las condiciones de contorno en los elementos bésicos. De hecho, el objetivo es
pedirle al algoritmo que extraiga las primeras N raices de la manera mas rapida y pre-
cisa posible, ya que este proceso se realiza dentro de otro proceso de optimizacion
donde se resuelve el problema resonante en si mediante la ecuacion (5.17). Para ello,
se ha desarrollado y modificado ligeramente el método presentado en [129], el cual se
basa en polinomios de Chebyshev, y encuentra raices de una funcion trascendente de
una manera muy eficiente. Este método es dptimo para obtener raices en el eje real. Sin
embargo, segun [130], el método también funciona para raices ligeramente complejas
(“slightly complex™). Esta caracteristica es muy interesante para el campo de aplicacion
donde trabajamos, ya que, al tener la opcion de poder considerar pérdidas en los die-
Iéctricos, las raices no serdn Unicamente reales, tendrdn una parte imaginaria pequefia
para dieléctricos con pocas pérdidas e ird aumentando a medida que los dieléctricos en
el interior de la cavidad tengan pérdidas mayores. Por todo ello, se ha desarrollado un
método modificado de Chebyshev, explicado en el apéndice IV, que proporciona las
raices de una funcion trascendente de una manera optimizada. Una vez obtenidas las
constantes de propagacion, el nimero de onda de corte viene dado por (5.27).
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Notese que las funciones g(z) son las mismas para cualquier estructura cilindrica,
ya sea un cilindro, un anillo o un coaxial. La diferencia entre estas estructuras se refleja
en la funcidn fu(r), que toma las siguientes expresiones para cada tipo de elemento
basico:

JmKen?) Y (RKenb) = Jin (Ken D) Yo (ke 1)
T™: r)=
fm( ) Jm(ken@) Y (Kenb) = Jim (ken b)Y (Kena)

Externo F Tt ()Y (e 1) =101 (K i D)Y (K ) (5.72)
. fm, (r) - Jm! (kcn’a)Yrilf (kcn’b)_];n’ (kcn’b)ym’(kcn’a)
. _ Imkenm) 3 Yim(kenT)
. TM: fn(r) = Ttkon?) 5 T Yypeenb) ¥
Intermedio St (k™) =, ¥, (k) =, (5.73)
TEfml(r) = ];n’(kcn’b) J Y,;l’(kcn’b) Y
Jm(Kent)
™: fm (r) = Jm(kena)
Interno J (k) (5.74)
TE: f o (r) = 720023

La funcion fn(r), como puede apreciarse en las expresiones anteriores, ha sido nor-
malizada para evitar posibles problemas numéricos a la hora de evaluar las funciones
de Bessel. De esta manera, cuando el argumento es complejo y elevado, se pueden
utilizar expresiones asintéticas de las funciones de Bessel que eviten evaluar la funcion
directamente, con los problemas que ello acarrea (ver apéndice IlI).

En el caso del elemento Intermedio cabe destacar que, al carecer de condiciones de
contorno suficientes, aparecen 2 conjuntos de amplitudes asociadas las funciones de
Bessel de primera y de segunda especie. Para este elemento, en las expresiones de los
campos deducidas anteriormente, el producto de C-fn(r) debe ser sustituido por la ex-
presion dada en (5.73), donde aparecen los dos conjuntos de amplitudes, B; y By.

5.3. Funciones Base

Como se explicé en el apartado 5.1, el método MMCFW se basa en generalizar el
método mode-matching radial e implementarlo de una forma circuital, de manera que
los elementos basicos vengan definidos y caracterizados por las matrices modales que
surgen de aproximar los campos electromagnéticos del interior de cada elemento a
unas funciones base preestablecidas y genéricas.

Como el modelo que se desea implementar ha de ser de onda completa, y debido a
la segmentacion que se ha escogido para dividir la estructura (de manera radial), las
funciones base deben estar definidas en la superficie r=cte (plano ¢-z). Ademas, para
que las funciones base aproximen correctamente cualquier distribucion de campo en
las interfaces de separacion entre funciones base, éstas deben ser completas. Por ello,
se ha escogido un desarrollo en serie de Fourier completo para la variable angular ¢; y
un desarrollo en serie de Fourier de rango medio para la variable axial z. Las expresio-
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nes de las funciones base en cualquier interfaz de un elemento basico vienen dadas
por:

S N ) N A G
ey = 50 X (o ) (l;) ,;_eze) (5.76)
he= 2505 () (507 Jsn (22 67
b =23 () (f Jeos(2a) e

donde (a, 8, ¢, d) son los coeficientes 0 pesos seno y coseno de las funciones base. El
valor de los indices (k,l,u,v) y de las variables ze, zn, he and hn dependen del tipo de
union entre elementos basicos, lo cual se explica a continuacion.

En la interfaz i-ésima de una estructura genérica estan implicados el elemento i" y
el elemento (i+1)™, que son respectivamente el elemento mas interno y el mas externo
de la interfaz. Para no generar confusién con la nomenclatura de los elementos basicos,
Ilamaremos elemento DERECHA (B) al elemento mas interno de la interfaz; y elemen-
to IZQUIERDA (A) al elemento mas externo (ver Fig. 5.4). Utilizaremos los indices
modales m-n para expresar los campos en el interior del elemento IZQUIERDA, vy los
indices p-q para expresar los campos en el interior del elemento DERECHA. Las ex-
presiones de los campos los elementos basicos se han deducido en la seccion anterior
(seccion 5.2).

Case 1 Case 2
z
(i+1)t elem. " elem. . &‘P (i+1)t elem. " elem.
Pua T
h1a Emn. Hmn qu: Hpq IhTB hTAI Emn. Hmn qu Hpq hte
hga == A=
=0 r=rj r=r
outer elem. (A) inner elem. (B) outer elem. (A) inner elem. (B)

Fig.5.4. Tipos de union entre elemento basicos

Por simplicidad y adecuacion del modelo, los indices de las funciones base (k,I,u,v)
se han asociado con los indices de los campos (m,n,p,q) en funcion del tipo de unién
que exista entre los elementos que se desea analizar. Por lo tanto, los indices k-l y u-v
seran m-n o p-q dependiendo del tipo de uniédn. El criterio para emparejar los indices
ha sido asociar los indices de las funciones base del campo eléctrico a aquel elemento
(IZQUIERDA o DERECHA) que contenga condiciones de contorno de pared eléctrica
perfecta implicitas en z. Es decir, aquel elemento donde hy y/o hy sean distintas de

139



Capitulo 5. Hibridacion del Analisis Modal y el Circuital Generalizado

cero. La razdn de esta asociacion es que las condiciones de contorno en esa superficie
(campo eléctrico tangencial en hy y/o hy sea nulo) no se han tenido en cuenta a la hora
de obtener las expresiones de los campos. Por lo tanto, la manera de introducir estas
condiciones de contorno es aplicando la ortogonalizacion del campo eléctrico sobre la
zona de la interfaz que tenga estas condiciones de pared eléctrica en z implicitas, ya
que se impone que el campo eléctrico valga cero en esas regiones (de manera practica
se impone que la integral de ortogonalizacion de la variable z sea cero en los intervalos
donde existe pared eléctrica). El caso 1 de la Fig. 5.4 muestra la configuracion donde
se debe aplicar la ortogonalizacion del campo eléctrico por la izquierda; y el caso 2
muestra cuando se debe ortogonalizar el campo eléctrico por la derecha.

De igual manera, las alturas h, y h; se corresponden a las alturas totales del ele-
mento basico que se haya asociado a la funcién base, y z,, z;, estan referidas a los ejes
de coordenadas del propio elemento. Por lo tanto, z, y z, pueden ser z4 o zB, y su
relacion es z4 = zB + hy, — hyp.

Para aplicar la condicion de pared magnética sobre hy y/o hy se deberia hacer uso
del teorema de dualidad y razonar de la misma manera que anteriormente, pero con el
campo magnético tangencial.

En el caso de que, en ambas zonas (elementos i e (i+1)™), las alturas hg y hy sean
iguales a cero, la eleccién de indices es indiferente, y en nuestro caso se ortogonalizara
el campo eléctrico por la izquierda. Mas adelante, en la seccién de conexionado de
elementos basicos, se vera la importancia de asociar los indices de las funciones base a
los indices modales de los campos internos de los elementos, lo cual tiene que ver con
el dimensionamiento del sistema de ecuaciones que surge al realizar el conexionado de
los distintos elementos.

A raiz de lo que se ha explicado anteriormente, las funciones base tendran las ex-
presiones mostradas en la tabla 5.1 en funcién de los pardmetros e indices de los cam-
pos segun la manera de ortogonalizacion del campo eléctrico.

Tabla 5.1. Expresion de las funciones base en funcion de la ortogonalizacion del campo eléc-
trico.

Fun- Ortogonalizacion del campo eléctri- | Ortogonalizacion del campo eléctri-

cién €o por la izquierda co por la derecha

base

e, = o x : T s nr 2 & i T as s

T 22 Ce) (e (i) | 22 (o) (e )eos ()

m=0 n=0 ¢ mn T p=0q=0 pe rq T

e(p = Sin(m'(p) T ﬁrsnrnr i n'n sin(p'(p) T B;’q’ . q,ﬂ:

cos(m’(p) ﬁc Sin h—AZA COS(p,(p) BC Sin h—BZB

m=0n=1 m'n’ T p=0q'=1 p'q T
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T ) (Y ()| D0 Y (o) (G s

CC [
pl=0 qr 1 pq m'=0n'=1 mm
h — ) . T d5 [ [ . T s
]SS e (s (t) | S (e (o
cos(py) dyq hE cos(me) dsn h#

<

=0g=0 m=0n=0

5.4. Caracterizacién de los elementos basicos

En esta seccion se van a caracterizar los elementos basicos necesarios para aplicar
el método MMCFW. Estos elementos vienen caracterizados por algunas matrices mo-
dales que surgen al aplicar el método mode-matching con funciones base intermedias
que generalizan el procedimiento de acoplo modal. Como el lector podra apreciar, esta
caracterizacion vendra dada por el tipo de ortogonalizacion del campo eléctrico (por la
izquierda o por la derecha), que como se explico en la seccion anterior, condiciona las
expresiones de las funciones base.

5.4.1. Elemento Externo

h
N N
h
N-1 N-1 hy
hN-2
hi
| hs hT
hi-1
2 h2 hd
R
] 1
5r=b r:az=0

Fig. 5.5. Elemento Externo

El elemento Externo, como se explicd en secciones anteriores, consiste en un anillo
cilindrico multicapa con la condicién de contorno de conductor eléctrico perfecto
(PEC) en la pared mas externa del elemento (r=b). Su geometria y configuracién, jun-
to con las dimensiones del elemento bésico, se pueden consultar en la Fig. 5.5.

El elemento Externo siempre actuard como un elemento IZQUIERDA (A), ya que
se trata del elemento mas externo de una estructura genérica axialmente simétrica. Los
indices modales de los campos serdn por lo tanto m-n, siguiendo la notacion estableci-
da anteriormente. A este elemento se conectara (siempre) un elemento DERECHA (B),
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gue no sabemos cudl es (Intermedio o Interno), pero no es necesario saberlo, ya que la
caracterizacion ha de ser genérica. Los indices de los campos del elemento que se co-
necta (DERECHA) los denotaremos con p-g.

A continuacion, se aproximan los campos electromagnéticos tangenciales (E, H) en
la interfaz de separacion r=a mediante las funciones base (e, h) definidas en la seccién
anterior, obteniendo el valor de los pesos de dichas funciones base en funcion de los
parametros internos del elemento, o lo que es lo mismo, las matrices necesarias para
caracterizar el elemento Externo. En la superficie r=a se tiene entonces:

Elpeq? + E<,,|r=a¢ = e,2+ e,{ (5.79)
Holy=aZ + Hy| _ @ = h2+ h, (5.80)
donde las expresiones de los campos y de las funciones base se han obtenido en sec-

ciones anteriores. Al tratarse las expresiones anteriores de identidades vectoriales, se
tienen que cumplir las siguientes igualdades:

Eslr=a = € (5.81)
E‘P|r:a = e, (5.82)
Hylr=a = h, (5.83)
Hol _. = hy (5.84)

De la ecuacién (5.81) se obtienen los pesos a de la funcién base en funcion de las
amplitudes C de los campos en el interior de la estructura. Sustituyendo la ecuacion
(5.81) por la expresion de los campos y de las funciones base se tiene:

S (0O (G ) g ) =

cos(@wgk R (5.85)
sin(ke ag I
2 (cos(k(p)> <a,§l) cos (h_g Ze)
donde:
Oy
(1) 2A O, A
. N-1 M+ M=.e¥n 2 |
6@ = k [z ( M) ) (5.86)
21E  cosh (yV (24 —
+l 7N COS ( (z hN))L:[hN_th]

Aplicando las propiedades de ortogonalidad de las funciones base, multiplicando e

sm(kgo)) cos (;—Zze) dedz, se

integrando ambos lados de la igualdad por foznfohe (cos(k(p)

obtienen los pesos a:

gy )  26mk (C;m ) o (Cﬁm )
(a,ﬁl he(1+sinc()) o (LrsineD) 2n In — Aez Cen (5.87)
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donde 6,,,;, representa la funcion delta de Kronecker, que vale 1 cuando m=Kk y cero en
caso contrario; la funcién sinc() esta definida como sinc(x) = S22 y a integral Iz

esta definida en el apéndice V. La matriz A, es la matriz que reIauona los pesos de Ia
funcidén base con las amplitudes de los campos.

De la ecuacidn (5.82) se obtienen los pesos g de la funcién base en funcién de las
amplitudes C de los campos en el interior de la estructura. Sustituyendo la ecuacion
(5.82) por la expresion de los campos y de las funciones base se tiene:

DI AN N TROPe +\|

ke T sin(mg)
oo (SN @)\ [ Coyryr elE
tzm,n’%(cos(m'q’)) (cc,,)f kew g, @) | (5.89)

_ sin(k')\" (Brrr \ .
=Y (cos(k’q))) (:Bk oy ) sin (—Ze)
l 2 msh(yrsl) A)J o]
oM ) + (1 2A (1) 24
9% (2) = [Z, 2V (M - M )Jz:[hj_l.hj] (5.89)

lanNVTEN)Sh’( Y (" — hN))JZ=[hN—1 hn]
|~2ush(y =)

donde:

z=[0,h4]
TE (D, a \,A
9=+ [27 S ud (M,T e s+ My et )J (5.90)
n [hj-1hy]

— 2251 sh (v 8P (24 — hN))Jz=[nN_1 ]

Aplicando las propiedades de ortogonalidad, es decir, multiplicando en ambos la-

dos de la igualdad por fOZ" fohe (S:;((];c Z))> sin (— ze) degdz, se obtienen los pesos §:

" he(1-sinc())

(@ —1m (—Cin M
(e )= {Z%““%n)dmkllﬂn W

‘[g’illl joue Crfl'n’ S, 1% oE -
REIAIY (5.91)

ce CSi
™™ mn TE mn
Ae(p ( C‘rf'ln >+Ae({; <CCI I)

mn
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T™
donde las integrales Ile,‘f1 y Il, , estén definidas en el apéndice V y las matrices AQ‘Y y
Agf relacionan los pesos de la funcion base e, con las amplitudes TM y TE de los
campos en el interior de la estructura.

Aplicamos la misma filosofia para obtener lo pesos de las funciones base del cam-
po magnético (c, d).

De la ecuacién (5.83), sustituyendo las expresiones de los campos y de las funcio-
nes base y aplicando las condiciones de ortogonalidad de estas, se obtienen los pesos c:

B (i) () flion =
2o (o) <‘;;,,;,)sm o

[ el
I
I

(5.92)
donde:

(J) A

_()
+[2N1<M+ Tl +M,eyn' )J
z

\ - lZLZ’NSh (yr(lI'V) (ZA - hN))Jz=[hN—1'hN]

Multiplicando e integrando en ambos lados por la expresion de ortogonalidad

2m chy sin(u’<p)) v'n -
N (Cos(u '0) Sln( zh) depdz se obtiene:

Cu'v' —_ 2(snfllul Z B Crsn'n’ f ’(k ,a)Ihz _A C;l’n’ (5 94)
CC, . hp(1-sinc@") <™ \ c¢, m \en v'n' T “hg CC :

donde I , vienen definida en el apendlce V'y Ay, es la matriz que reIaC|ona los pesos

de las funmones base con las amplitudes de los campos.
Finalmente, de la ecuacion (5.84), sustituyendo las expresiones de los campos y de
las funciones base y aplicando las propiedades de ortogonalidad se tiene:

OE

\.
)

5 ciwe (Sm(m(P)) (%:; ) £ (ken@)g" (2) +

ken COS(TTI(p)
-1 m COS(m'(p) C 1! (ﬂ -
Ym'n! kz a (_ sin(m’qo)) (CC’ ’) fm'(kcn’a)g (2) (5.95)

S o) () Gz)

donde:
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(1) (€]
ch(v"z*)|,_om,
N 1 (1) _ 1&1) A (J) A
¢ (2) = Yis e (Myje + My i (5.96)

lZLnNs(N)ch( M) (74 hN))J

z=[hy-1,hN]

|2y Pen(y 2 A>Jzzmﬂ \
|
I

/ —y (D4 _ @ ,a
(,; (2) = | + |25 VU) M, e T ® - M e (5.97)
I n'j o
z=[hj_1,hj]
(N) N/ A
+ 207,y ) (44 _ |
\ el (e )
Multiplicando en ambos lados de la igualdad por
sin(u(p)) vr _ -
cos(ug) cos (hh Zn) dpdz, se obtienen los pesos d:
S
(G 2 I e T?n)f"'l("cna)fsmulw‘f +
e ):m A ot
o Ik i ¢z, ) I Ghen @l }I (5.98)

ATM(Cfnn) A ~Conta
Cén CS

nIM  nIE . _ . ; ™ TE
donde I,; 'y I, vienen definidas en el apéndice V; y las matrices A, | y Ay rela-
cionan los pesos de la funcion base h,, con las amplitudes TM y TE de los campos en
el interior de la estructura.

5.4.2. Elemento Interno

+ Ny
4 hN-1
+ hy.2
-+ hi

hT| hs
«hiq

+h2
1h1

¥ 5 - z=0
r=b r=0

Fig. 5.6. Elemento Interno
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El elemento Interno consiste en un elemento cilindrico multicapa. Su geometria y
configuracién se pueden consultar en la Fig. 5.6. Este elemento siempre actuara como
elemento DERECHA (B), ya que se trata del elemento mas interno de una estructura
genérica axialmente simétrica. Los indices modales de los campos en el interior serén,
por lo tanto, p-g. A este elemento se conectara siempre un elemento IZQUIERDA (A),
que puede ser un elemento Externo o uno Intermedio, con indices m-n para los cam-
pos.

De la misma manera que en el elemento Externo, se impone en este caso que los
campos eléctrico y magnético tangenciales en las superficies de separacion (r=b), sean
iguales a unas funciones base genéricas y completas que modelen correctamente los
campos en la interfaz.

Elr=p2+ Ey| _ @ = e,2+ e, (5.99)
Hylr=p2 + Hy| _ @ = h2+ h,@ (5.100)

donde las expresiones de los campos (E, H) y de las funciones base (e, h) se han obte-
nido en secciones anteriores.

Como puede apreciar el lector, la deduccion tetrica de esta seccion es completa-
mente analoga a la del elemento Externo, solo hay que tener en cuenta el cambio de
indices de m-n a p-q y que, en este caso, la funcidn fn(r) toma la expresién mostrada en
(5.74) para el elemento Interno.

Por lo tanto, aplicando las condiciones de ortogonalidad oportunas se despejan los
pesos de las funciones base en funcién de las amplitudes TM y TE de los campos mo-
dales del interior del elemento, como se puede ver en las siguientes ecuaciones:

Ay ) _ Coa
(a,ﬁl = Be: <ng (5.101)
'Bli'l’) ( C )
Bg)' + BIE(Cr s, (5.102)
<ﬁl€’l’ szq ( )
Csr / C [
< uv ) = th( ch ) (5,103)
Cu’v’ Cplql
d’s“’ ™ CS TE _sz q
<dfw) Bhg CC AN (5.104)
donde las matrices vienen definidas de la siguiente manera.
26pk e,
Be, = mquz (5.105)
™ _ 2 -1p
B‘p he(l smc(l’)) Zq 0 b 5pk l’ (5106)
TE
TE _ 2 jowpo 5 ' I, )
Be‘/’ he(1-sinc(l")) Zq k™ “i'q (5107)
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25 I hy
th hh(l smc(v’)) Zq’ fp’(kcq’b)l Tq' (5.108)
. ) W
BT‘I)’/I - hh(1+smc(v)) Zq ;{weo fp (kcqb)apulv;p (5.109)
BTZ hh(1+smc(v)) Zq k2 fp (kcq'b)6 (5110)

TE
Y las integrales I;7 1% Ie,‘”,, Ih,z /N e

g lirg o+ lygro Loigr Tug yI ,estandeflnldasenel apéndice V.

5.4.2.1. Elemento Interno con Cortocircuito en la pared interna

Una modificacion del elemento interno definido anteriormente es aquel que consis-
te en un anillo multicapa de radios interno y externo a y b respectivamente, con la
condicion de contorno de conductor eléctrico perfecto en la pared interna (r=a), y el
puerto situado en la pared externa (r=b). En este caso, las expresiones son las mismas
que las mostradas en el elemento interno, ya que éste elemento también se comportara
siempre como un elemento DERECHA. La Unica diferencia que hay que aplicar a las
ecuaciones (5.105)-(5.110) es la expresion de fm(r), que para el elemento Interno con
Cortocircuito en la pared interna toma la siguiente expresion (dual a la del elemento
Externo):

. _ Jm (kcnT) Y (ken @) = Jin (Ken @)Y (ke )
Interno — Corto T™: fm( ) a ]m(kcnb)’Ym(kcna)_h,n(kcna)ym(kcnb) (5111)
TE: f,/(r) = ]m,(kcn,r)YT,(kcn,a)—jr,(kcn,a)Ym,(kcn,r)
]m’(kcn’b)ym’ (kcn’ a)_]m’(kcn’a)ym’(kcn’b)
Este elemento es importante modelarlo para poder simular elementos coaxiales,
donde no se incluye el punto r=0 en el elemento mas interno.

5.4.3. Elemento Intermedio

§ h
N N
hy. hN-1
u-B N-1 hy-a
hn-2
hTBlheg | i hl [ heaMTA
hi-1
hap | 2 h2 hd-A
h
1 T
'r=b =al
zB=0 A=

Fig. 5.7. Elemento Intermedio
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El elemento Intermedio consiste en un anillo cilindrico multicapa con un puerto en
la pared interna (r=a) y otro en la pared externa (r=b). Su geometria y configuracion,
junto con las dimensiones del elemento basico se pueden consultar en la Fig. 5.7.

Cabe recordar que los campos en el interior de este elemento se expresan mediante
dos conjuntos de amplitudes, por lo que el nimero de incognitas aumenta al doble. No
obstante, al tener dos interfaces de conexidn, el elemento quedaréa caracterizado con
mas ecuaciones Y, por lo tanto, con mas matrices. Este elemento actuara como elemen-
to IZQUIERDA en la interfaz r=a y como elemento DERECHA en la interfaz r=b,
por lo que estudiaremos cada caso por separado.

El desarrollo tedrico es completamente analogo a los elementos analizados hasta el
momento, por lo que no se detallaran los pasos intermedios, pues la equivalencia es
inmediata.

Interfaz r=b

En la interfaz r=b, el elemento Intermedio se comporta como un elemento DERE-
CHA, por lo que utilizaremos los indices modales p-q para expresar el valor de los
campos en el interior de la estructura. En esta interfaz, se conectara un elemento 1Z-
QUIERDA (que puede ser un elemento Intermedio o uno Externo), cuyos indices los
asociaremos con las letras m-n.

De la misma manera que en el estudio del elemento Interno (elemento DERE-
CHA), los pesos de las funciones base en la interfaz r=b se pueden expresar de la si-
guiente manera:

Ak ) _ Cpq Dpq
(aziz _ B, (cc +52,,( o (5.112)
S C, DS, CS D,
(i) () e (52 oo () s G oo
klll r_r I !
CS/ ’ C 1 D>,
(Cu,v,> =By, (C”c,q,> + B2y, (D"C,q,> (5.114)
uv r'q

duy m  Cpa [ Ppa _CC TE DC'Q'
(dfw) BY" cc + B2} DC + BJE CS #5255 e (5.115)
donde las amplitudes C estan asociadas a la funcién de Bessel de primer tipo, Jm(r); y
las amplitudes D estan asociadas a las funciones de Bessel de segundo tipo, Ym(r). Las

matrices B se han obtenido aplicando las correspondientes propiedades de ortogonali-
dad de las funciones base, dando lugar a las siguientes expresiones:

— — 25pk ez
B,, = B2, = hg(1+sinc(l))2q Il (5.116)
TM _ poTM _ -1p
Be(p —BZe = ho(ic smc(l’))Zq » 5pk lq (5.117)
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TE

BIY = B2TF —mzq - Spri If,f], (5.118)
e g
B2, = hh(:i”i;f(v,))Zq i((: :)) i (5.120)

BTr hh(1+52mc(v)) q ;::0 ZEZZZZ% 6pul:c;p (5.121)

B = e B e e Sl (5.122)

BIE = mzq k;:,%, %5“ 1:3»5 (5.123)
B2]E = qu k};%’ %%’”ﬁ? (5.124)

donde las integrales trigonométricas estan definidas en el apéndice V.
Interfaz r=a

Por otro lado, en r=a, el elemento Intermedio se comporta como un elemento 1Z-
QUIERDA, por lo que utilizaremos los indices modales m-n para expresar el valor de
los campos en el interior de la estructura. En esta interfaz, se conectara un elemento
DERECHA (que puede ser un elemento Intermedio o uno Interno), cuyos indices los
asociaremos con las letras p-q.

De la misma manera que en el estudio del elemento Externo (elemento IZQUIER-
DA), los pesos de las funciones base en la interfaz r=a se pueden expresar de la si-
guiente manera:

alil ) _ (Crim ) (Drfm )

<a,€l = 4., (¢ ) + 4z, Dfnn (5.125)

Brrv ) ce D¢ cs DS,

AT ( mn ) + A2DM ( mn ) + ATE + A2 5.126

( BEy Cim Diun e b, )©126)
Curvr Cril’n' Drsn'n’

=A A2 5.127

<CCI r) hz (CTCn’n’ + hz DTCn’n’ ( )

duw ) ™ (Crs;m ) ™ (Drsnn ) TE <_Cm n' ) TE (_Drcn’n’ >
Ay + A2y, + Ay + A2 5.128
(dﬁv Cin Dy Cott o\ Dy (>.128)

y las matrices A se obtienen de aplicar las propiedades de ortogonalizacion pertinentes
de las funciones base, dando las siguientes expresiones:

— 28mk Jm (ken@) 1%
Aez - he(1+sinc(D) Zn Tm(kenb) ln (5.129)
— 28mk Yin (ken@) 1%
AZe, = he(1+sinc(1)) Zn Yy (kenb) I, (5.130)
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e e R e L ’zi (5.131)
R T T e DAL 5132
ATf = e o e :f’%% w1 (5.133)
A2 = s T ”f’%(S e 17, (5.134)
M, = Tt o ’",Ekm,bg L (5.135)
A2y, = By ;",Ek ,'Z)) Lyt (5.136)
R DR e 6197
AZTff e B a1 (5.138)
A = e 2 k_zl,"; % Sl (5.139)

TE _ 2 -1 m' Yy, (kera) hg?
AZp ho ™ hp(1+sinc)) Lt kz 0 a Y (kerb) m’ulvn’ (5.140)

donde las integrales trigonométricas estan deflnldas en el apéndice V.

5.4.4. Dimensionamiento de las matrices de caracterizaciéon modal

Los elementos basicos modelados anteriormente se han caracterizado mediante
unas funciones base genéricas, cuyos indices k,/,u,v,k’,l’,u’y v’ estan relacionados con
los indices m-n y p-q de los campos modales en el interior de los elementos basicos.
Esta asociacion esta relacionada con el tipo de ortogonalizacién que se realice del
campo eléctrico (por la derecha o por la izquierda), tal y como se muestra en la tabla
5.1.

Por lo tanto, dependiendo de la ortogonalizacion que se realice, los indices de las
funciones base se asocian con los indices m-n o con los indices p-q y, por ende, las
matrices tendran un tamafio u otro. Este dimensionamiento se muestra en la tabla 5.2 y
es especialmente (til e importante a la hora de interconectar los elementos.

Cabe recordar también que todos los sumatorios que aparecen en el problema,
idealmente, modelan una suma infinita, pero en la practica deben truncarse. Este trun-
camiento viene definido como se especifica a continuacién: m = [0,M],n =
[0,N],m"=[0,M],n" =[1,N];p=[0,P],q =[0,Q],p" =[0,P],q" =[1,Q'].
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Tabla 5.2. Dimensionamiento de las matrices de caracterizacion segun el tipo de orto-
gonalizacion del campo eléctrico (por la derecha o por la izquierda).

Ortogonalizacion del campo
eléctrico por la izquierda

Ortogonalizacion del campo
eléctrico por la derecha

Elemento Matriz
k=ml=nu=pv=q k=pl=qgu=mv=n
Ne filas Ne° colum. Ne filas N° colum.
A, MxN MxN PxQ MxN
ATM MxN’ MxN PxQ’ MxN
% ATE M*N’ MN’ PxQ’ M*N’
E An, PxQ’ MN’ MN’ MN’
u ap PxQ MxN MxN MxN
ARL PxQ MxN’ MxN MxN’
B, MxN PxQ PxQ PxQ
BIM MxN’ PxQ PxQ’ PxQ
% BlE MxN’ PxQ’ P’xQ’ P’xQ’
E B, PxQ’ PxQ’ MxN’ PxQ’
B B PxQ PXQ MxN PXQ
Bi, PxQ PxQ’ MxN PxQ’
B,, — B2,, MxN PxQ PxQ PxQ
o BIM — p2IM M’xN’ PxQ PxQ’ PxQ
g BIE — B2LE M’xN’ PxQ’ PxQ’ PxQ’
L
= Bp, — B2, PxQ’ PxQ’ MxN’ PxQ’
= BIM _ paT™ PxQ PxQ MxN PxQ
P4 ® (4
B;. — B2}] PxQ PxQ’ MxN PxQ’
Ao, — A2, MxN MxN PxQ MxN
i ATM — A2TM M'xN’ MxN PxQ’ MxN
o 2 ’ 2 ’ 2. 4 ' 4
E Agg —AZZf M'xN M'xN P’xQ M'xN
2 An, — A2y, P'xQ’ MxN’ M'xN’ M'xN’
L
'é ApM — a2y PxQ MxN MxN MxN
ARL — A2}! PxQ M'xN’ MxN MXN’
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5.5. Conexion entre elementos basicos

Una vez definidos los elementos basicos, la creacion de estructuras mas complejas
se lleva a cabo interconectando los mismos. En esta seccion se explica la manera de
interconectar los diferentes elementos basicos definidos en la seccion anterior, de ma-
nera que se puedan crear estructuras y problemas genéricos de mayor envergadura.

N N N N N
N-1 N-1 N-1 N-1 N-1
i Iy i 2 lit i li -1 i I i
2 2 2 2 2
1 1 1 1 1

Fig.5.8. Conexion genérica de elementos bésicos

En la Fig. 5.8, se muestra el esquematico de una conexion genérica de elementos
basicos. Consideremos que tenemos M+1 elementos basicos, entonces, se tienen M
interfaces de separacion, donde las funciones base se definen por igual para los ele-
mentos que concurren en la interfaz. La interconexién de los elementos basicos se basa
en forzar las condiciones de contorno en la interfaz li, lo cual se consigue imponiendo
que los pesos (a, B, ¢, d) de las funciones base calculados y modelados previamente a
través de los elemento k™ y el (k+1)™ sean iguales (ecuaciones (5.5)-(5.12)). Esta im-
posicion sobre los pesos de las funciones base equivale a forzar que los campos tan-
genciales sean continuos en la superficie de separacion (mode-matching), pero utili-
zando los pesos de las funciones base se consigue una generalizacién que no se tiene
con el método de analisis modal puro. Todo esto ya se explicé con detalle en la seccién
5.1, concretamente en las ecuaciones (5.5)-(5.12) se puede ver lo expuesto en este
parrafo y no se va a hacer mas hincapié aqui.

Por lo tanto, imponiendo que los pesos de las funciones base de cada interfaz deben
ser iguales (calculados a través de distintos elementos), se consigue un sistema de
ecuaciones donde las incognitas son las amplitudes de los campos en el interior de
cada elemento bésico. El sistema se puede escribir de la siguiente forma:

X-C=0 (5.141)
donde C es un vector que contiene todas las amplitudes de los campos en el interior de
cada uno de los elementos basicos; y X esta formada por las matrices de caracteriza-
cioén pre-calculadas de cada uno de los elementos basicos, las cuales estan definidas en
la seccién 5.4.
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Este sistema lineal se puede asociar con un problema de valor propio, por lo que re-
solviendo la ecuacion siguiente se obtiene la frecuencia de resonancia de toda la es-
tructura.

|[detX| =0 (5.142)

Como en el método mode-matching o en el circuital generalizado, a través de esta

Gltima ecuacion se pueden resolver también problemas inversos, en los que la frecuen-

cia de resonancia es conocida y se precisa de otro parametro como puede ser la permi-
tividad o permeabilidad de algin material o alguna dimensién geométrica.

La matriz X, puede ser de dimension muy grande en funcién del nimero de modos
que utilicemos y/o en funcién del nimero de elementos basicos que requiera una es-
tructura. Esto provoca, en algunas ocasiones, que el |det X| adquiera valores muy ele-
vados, dificilmente manejables computacionalmente. Este problema se ha resuelto
aplicando sustitucion recursiva, pues no hay que olvidar que partiamos de un sistema
de ecuaciones. Asi conseguimos reducir el tamafio de la matriz X, y los valores que se
obtienen al resolver el problema de valor propio son mas manejables.

A la hora de generalizar el procedimiento de sustitucidn recursiva, se ha decidido
expresar todo el sistema de ecuaciones (recordemos que tiene como incognitas todas
las amplitudes de los campos en las distintas regiones) en funcién de la amplitud de la
zona mas interna. Es decir, la sustitucion se realizara de la interfaz mas externa a la
mas interna, quedandonos Unicamente con las amplitudes de la regidn o elemento mas
interno. De esta manera conseguiremos un sistema de ecuaciones reducido de la si-
guiente manera:

X-Co=0 (5.143)
donde X es el sistema de ecuaciones reducido por sustitucion y 5P son las amplitudes
(TMy TE) de la zona o elemento interno (elemento P).

Se han diferenciado 4 casos particulares de conexion dependiendo del tipo de ele-
mentos que intervengan en la interfaz (ver Fig. 5.9). El caso SIMPLE, consiste en co-
nectar un elemento Externo con uno Interno; el caso IZQUIERDA, en conectar el ele-
mento Externo con uno Intermedio; el caso DERECHA, en conectar un elemento
Intermedio con el Interno; y el caso INTERMEDIO, en conectar dos elementos Inter-
medios. Se han distinguido estos 4 casos porque el nimero de matrices cambia en fun-
cién de cada uno de los tipos de conexion.

Recordemos ademas que, cada uno de estos 4 casos particulares, tienen a su vez dos
posibilidades: ortogonalizacién del campo eléctrico por la derecha y por la izquierda,
que, como se explico en la seccion 5.4.4, estos casos deben ser diferenciados, ya que el
dimensionamiento de sus matrices cambia y, por lo tanto, han de ser tratados de mane-
ra independiente.
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CONEXION SIMPLE CONEXION IZQUIERDA
far)

N N N N
N-1 N-1 N-1 N-1
I I I I
2 2 2 2
1 1 1 1
CONEXION INTERMEDIO CONEXION DERECHA

C-)
N N N N
N-1 N-1 N-1 N-1
i i i
2 2 2 2
1 1 1 1

Fig. 5.9. Tipos de conexidn de elementos basicos

En el diagrama de flujo mostrado en la Fig. 5.10, se muestra el algoritmo que se ha
implementado para resolver el sistema de ecuaciones por sustitucién recursiva en fun-
cién del tipo de conexidn que se tenga.

El proceso se basa en recorrer las interfaces e ir eliminando incdgnitas (amplitudes
del elemento mas externo de la interfaz) aplicando el método de sustitucion.

Si solo existe una interfaz, quiere decir que hay Unicamente dos elementos, por lo
que se trata del caso SIMPLE. En este caso se comprueba si la ortogonalizacion del
campo eléctrico ha sido por la derecha o por la izquierda y se obtiene la matriz X.
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LN de
{nterfaces?,

CASO
SIMPLE

Ortog. E por DER CASD
o por1ZQ? IZQUIERDA

sl

Li==NInterf?

Ortog. E por DER CASD
o por 1ZQ? INTERMEDIO

CASOC
DERECHA

Ortog. E por DER

o por 1ZQ7?

Ortog. E por DER

o por 1ZQ7?

Fig.5.10. Algoritmo desarrollado para interconectar los distintos elementos de una estructura
genérica y reducir el sistema de ecuaciones mediante el método de sustitucion recursiva.

Si el nimero de interfaces es mayor que 1, quiere decir que al menos hay un ele-
mento Intermedio. En este caso, la primera interfaz siempre sera una conexién de tipo
IZQUIERDA, de la cual se obtienen las amplitudes Dpq y D, €n funcion de las ampli-
tudes Cpq Y C,4, para poder emplear esta relacion en la siguiente interfaz.
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A continuacion, se define un contador de interfaces i, que se inicializa en i=2, por-
que la primera interfaz se corresponde con una conexion tipo IZQUIERDA que ya se
ha tenido en cuenta. En este punto, el algoritmo se introduce en un bucle donde, mien-
tras i sea menor que el nimero de interfaces de toda la estructura, se trata una conexion
de tipo INTERMEDIO, vy al igual que en el caso de conexion IZQUIERDA, se obtie-
nen las amplitudes Dpq ¥ D, en funcion de las amplitudes Cpq y C,4, para poder
emplear esta relacion en la siguiente interfaz.

Cuando se llega a la ultima interfaz, se procede a realizar la conexién de tipo DE-
RECHA, donde decidiendo si la ortogonalizacion del campo eléctrico es por la iz-
quierda o por la derecha, se obtiene la matriz final X.

5.5.1. Calculo de las amplitudes de los campos

La resolucién de un problema resonante consiste en encontrar las raices del
|det(X)| = 0, las cuales proporcionan la frecuencia de resonancia o analogamente el
valor de permitividad, permeabilidad o dimensiones geométricas. Una vez encontrados
estos parametros, la matriz X queda definida y determinada, por lo que el sistema lineal
que define el problema resonante (5.141) puede ser utilizado ahora para obtener las

amplitudes de los campos (C y D).

Para ello, el procedimiento que se debe seguir es el opuesto al descrito anteriormen-
te para conectar los distintos elementos. Es decir, partiendo del elemento mas interno,
se tiene el sistema lineal simplificado por un proceso de sustitucion recursiva (5.143),
el cual se puede asociar a un problema de valor propio definido en el espacio nulo.
Para resolver el problema, se debe encontrar una solucion no trivial, ya que las ampli-
tudes no pueden ser nulas todas ellas. Por lo tanto, la solucién no trivial de (5.143)
proporciona el valor de las amplitudes del elemento basico mas interno. Para obtener el
valor del resto de amplitudes de los elementos basicos que forman la estructura, se
debe seguir el proceso inverso al descrito en la Fig. 5.10.

El valor de estas amplitudes es de especial importancia a la hora de calcular el valor
de las componentes de los campos en el interior de la cavidad, lo cual sera necesario
para caracterizar las pérdidas de los conductores y para representar los campos de ma-
nera gréafica.

5.6. Caracterizacion de las pérdidas debido a las paredes conductoras

El modelado que se ha realizado en las secciones anteriores considera condiciones
de contorno ideales, es decir, conductores perfectos con conductividad infinita. Pero en
un caso real, los conductores tienen una conductividad finita (o), la cual esta relaciona-
da con la resistencia superficial del metal (Rs), lo que produce una modificacién en el
término de las pérdidas que no se ha tenido en cuenta en el método MMCFW. Por ello,
cabe abordar este aspecto para caracterizar correctamente las pérdidas producidas en
un resonador.
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El método que se ha considerado ha sido el de realizar un balance de energias y po-
tencias disipadas dentro de la cavidad, tal y como se explicd en el capitulo 2.2.5. No
obstante, cabe destacar algunas consideraciones que se han realizado para poder im-
plementar el método de manera circuital, de manera que se siga con la filosofia con la
que esta implementado el método MMCFW.

Para poder generalizar el método de las energias de manera circuital se hace uso de
la idea planteada por Blackburn en [4], donde realiza un analisis electromagnético
similar al MMCFW, pero Unicamente con modos TEgn. La idea consiste en aplicar el
principio de superposicion, donde la energia media total almacenada en toda la estruc-
tura es igual a la suma de la energia media almacenada en cada elemento basico (ele-
mento i-ésimo), al igual que la potencia disipada. Por lo tanto, podemos reescribir la
expresion (2.28) como:

= o, T (5.144)

De esta manera, calculando W ® y PL@ de cada elemento basico, se puede determi-
nar con precision el factor de calidad de toda la estructura, incluyendo la influencia de
la conductividad finita.

Como el método MMCFW es un método de onda completa, donde todos los posi-
bles modos se tienen en cuenta (TE, TM y combinaciones de ambos), es importante
formular el método de energias con un modelado full-wave. Para ello, se han de expre-
sar los campos eléctrico y magnético como una superposicion de modos TE y TM:

E=E" + E™

{H = HTE + H™ (5.145)
donde cabe remarcar que las expresiones de los campos son vectoriales, es decir, tie-
nen componente 7,2y @; y, ademas, cada componente es compleja (imaginaria pura o
no).

Para calcular la energia almacenada y las potencias disipadas se han de calcular va-
rias integrales mostradas en el capitulo 2.2.5, donde el integrando es el médulo al cua-
drado del campo eléctrico o magnético. Como las expresiones de los campos combinan
modos TE y TM, que son vectoriales y complejos, el desarrollo del mddulo al cuadra-
do se puede expresar de la siguiente manera:

12 = X7+ ™) = R ™ 42 Re(M) - X™)  (5.146)

donde y representa el campo eléctrico (E) o el campo magnético (H). Y el simbolo (-)*
indica el conjugado de un nimero complejo.

Como se puede observar en la expresién anterior, al desarrollar adecuadamente el
médulo al cuadrado del campo eléctrico 0 magnético aparece una componente pura-
mente TE (]x7£|?), una componente puramente TM (] x™|?) y una componente cruza-
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da TE-TM (2 - Re((x™)* - xTE)), donde se expresa la influencia mutua que tienen los
modos entre ellos. Esta Gltima componente es de suma importancia a la hora de mode-
lar modos hibridos 0 modos TE o TM no puros, es decir, que no estén completamente
desacoplados. A raiz de este razonamiento, vamos a separar los distintos modos a la
hora de calcular las energias almacenadas y las potencias disipadas en cada elemento
basico, de manera que se pueda distinguir la influencia energética proporcionada por
cada modo. La energia almacenada y la potencia disipada se expresan, por lo tanto,
mediante las siguientes relaciones:

@ _ TETM
pY =pTE o T p™ o TP (5.148)

Finalmente, la expresidn (2.28) se puede escribir de manera univoca como sigue
para aplicar el método MMCFW:

ZW(W(L) +W(L) Mwi™)

ZW(P L5+ P ™)

Q= (5.149)

A continuacidn, se calculan las energias almacenadas y las potencias disipadas para
cada modo y los cruzados. Se dan las expresiones para cada uno de los elementos basi-
cos desarrollados en el MMCFW.

5.6.1. Modos TM
Las componentes vectoriales de los modos TM son:

ETM ETM + ETM(p + ETMZ'\

- (5.150)
HT HTM + HTM@
Y la expresién de su médulo al cuadrado:
|ETM| ETM|2+|ETM| +|ETM|2
(5.151)

|HTM| HTM|2+|HTM|

Por lo tanto, las expresiones de energia media almacenada y de potencia disipada
de los modos TM en el elemento i-ésimo de una estructura genérica son:

WY = S = [ |E v = 5, IEV] (5.152)
Wil = 320 fr A av = 3, ;b f:r 1w (5.153)
Praey = Zvj"% "y EM[*av = 5, "; I (5.154)
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Lm(t) = 2:vJ 2 ﬂ”HTM| dV = Yvj =" o Iy (5.155)

2

donde el indice j denota la capa o slab del elemento basico i-ésimo; y las integrales
tienen las siguientes expresiones para los elementos Interno y Externo:

I, = T (1Cal?(1 = sinc(m)) + 1G5 2(1 +

()

sinc(m))) | [ Z(J)(fn1m>+ﬂg§( 1) (5.156)
™ wfofgj)z s |2 i c |2
I3, = Zonn |25 0 (163 12(1 = sine(m)) + 1G5l (1 +

sinc(m))) (kmlm ) Jeh+ (5.157)

La funcion F que aparece en la integral es la funcidn f(r) de los campos, la cual es
una combinacion lineal de funciones de Bessel que varia para cada elemento basico.
De la misma manera, a y b son los limites de integracion de cada elemento bésico.

Para los elementos Intermedios las expresiones varian ligeramente, ya que éstos
trabajan con 2 juegos de amplitudes Crn Y Dmn.

S |2¢— « ab
/ ( |Cmn|25+)(kfl )+
+[Chnl*s aom
2

) |D5 |25‘ « ab
Y, sh— mn Y
IEV] Zmnﬂ kn: Iz(}) <+|Drcnn|25+) <kcn1m) + +

|Cn|IDSnls™ )((J*Y*) I“’”)

HCanlIDgnls*/\ el m

(
( Jf?ﬁ'} 6
)

ch+ mnl s” )( Y ab
Z(J) +|DC |25+

+ | (5.158)
|C7§r;1n||Dmn|S_ ><]Y1ab>
+|C7$m||Drcnn|S ken” m
[Canl®s™ \( 7,2
<+|C;;'mlzs+> (kcnlm) + \
[Djnl?s™ \ [ v,
( +|Dfnn|25+> (0,0 )+

\2< CinlIDinls” ) (o) @
HICGn 1Dl ™)\ Fe'm

2
weg 8(1)

15 = S n I (5.159)

kCTl
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Las integrales intermedias involucradas en las expresiones anteriores se pueden
consultar en los apéndices Il y V. Las expresiones s~ y s* vienen definidas como
s =1-sinc(m)y st =1+ sinc(m).

Por otra parte, el calculo de la potencia disipada debido al conductor debe ser trata-
do aparte, ya que se trata de una integral de superficie, donde Unicamente se tienen en
cuenta las componentes tangenciales del campo magnético en la superficie donde se

encuentre el conductor (superficie Q) con conductividad finita (RS = /%ﬁ) En

nuestro caso sera en los planos z = 0, z = hy y/6 r = r; cuando existan condiciones
de contorno implicitas en los elementos basicos.

—, 2
Pty = Svjea’s [[|HIM| ds =

Rg —, n — ~ 2 — ~ 2
Zvjeﬂ?(lﬂ |H727 + HyY,; 0] rdrdwjzzjgv + | [T1HgY 6] rde dZJr=Ti> = (5.160)

Tvjens <l’stlszzz==h(;V + |15 Jr=Ti)

donde las integrales de superficie tienen las siguientes expresiones para los elementos
Interno y Externo:

)2
) = Sonn [0 e (16512 (1 = sine(m) + (Gl (1 +
« ab
sinc(m))) ( fn1m> (1 + |ng|2) (5.161)
02
1545 = Ziepmn [ Til i Gecnri) 21 (1Cnl?(1 = sinc(m)) + [Chnl2(1 +
sinc(m))) Izch+ (5162)

Para el elemento Intermedio se tienen las siguientes expresiones:

[Conl?s™ \ ( 7,2
/ <+|c,gn|zs+><kcnlm>+ \

we e[ DS |2~ . ab |
17 =5 |22 4 ( Dy )(kyl >+ (1+]4]°) (5.163)

ken +|D7Cnn|25+ m'm

2( |CirnlIDsinls™ ) T
Gl IDfinls*/\ Ferm
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ICanl®s™ Y1
(+|éncn |ZS+> Um(kcnrk)lz +
mn

weoe(j)

Zk/mn

|Drsnn|25_ , 2 ch+
| (+|Dc |25+)IYm(kcnrk)| + (BG4
mn

|C$m||DrSnn|S_) , , /
\2(+|Cﬁ1n”DrCnn|5+ I kenie) Yo (ken1ie)

Por lo tanto, para cada elemento i-ésimo se tienen las siguientes expresiones:

wiM WeTM W,,{M (Ver consideraciones de (2.30)) (5.165)
® ® ®
5.6.2. Modos TE
Las componentes vectoriales de los modos TE son:
ETE = ETEA ETE@
(5.167)
HTE HTE HTEQD + H;EZA
Y la expresion de su médulo al cuadrado:

ETE ETE 2 + ETE

| | I+ | (5.168)

|HTE| HTE|2+|HTE| +|HTE|2

Por lo tanto, las expresiones de energia media almacenada y de potencia disipada
de los modos TE en el elemento i-ésimo de una estructura genérica son:

Wet = Zvﬁ"j‘ IErE [ av = va"j IEV, (5.169)
AW ;"‘ [|EFE) av = 5,4 f:r 1, (5.170)
Pigg, = Zvi"e L (7|ErEfav = 3, ; i (5.171)
Pimgy = Svj o (| av = 3, ”;" 15, (5.172)

donde el superindice j denota la capa o slab del elemento basico i-ésimo; y las integra-
les tienen las siguientes expresiones para los elementos Interno y Externo:

jouond

IEE, = B

sinc(m’))) <k *Iab) (5.173)

ISh+ (|C5, |7 (1 = sincm”) + ¢S, (1 +
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TE
IHVJ

,y(],)

y
k

« ab
F h— F
A ) "+ (
cn! <kcn m’ z kcn m

sinc(m’))) (

Zm/n/n<|C / ,| (1—smc(m))+|C / r| (1+

ab) ISh+>
)1z

(5.174)

Para los elementos Intermedios las expresiones varian ligeramente, ya que éstos

trabajan con 2 juegos de amplitudes Crn Y Dmn.

« ab

<|CII|S>(]I)+
|C7il’n'| S km' m
; 0> 2 _
IET{EJ Zm,n,% Ishtr | (lfjc’n’HZS +><k§;1:)')+ | (5.175)
(el )
HCrrr | Dp s/ \ ()
(e )
k 4,
I I S [ g A |
TE y(j;) ’ |Dsl I|ZS_ « ab h
IHVj Zm’n’ﬂ kn, mcn 2 )(kyl >+ I+
| cn | +|D , ’| + m m |
T e
i |C ' ,||D st
CSI ! -
/ ('mnlj )(kjrlab)—}— \
+|CEi st Ve m |
|DS' | s Y ab Ish+ 17
<+|L;nC st () + (5176)
( |G || Dt |5~ )( (]Y)I(ab))
|C ’ I||D | (kcn’) m’

Las integrales intermedias involucradas en las expresiones anteriores se pueden

consultar en los apéndices 11l y V.

Por otra parte, el calculo de la potencia disipada debido al conductor debe ser trata-
do aparte, ya que se trata de una integral de superficie, donde Gnicamente se tienen en
cuenta las componentes tangenciales del campo magnético en la superficie donde se
encuentre el conductor (superficie Q). En nuestro caso sera en los planos z =0, z =
hy y/6 v = 1; cuando existan condiciones de contorno implicitas en los elementos

basicos.
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Rs —2
PLc(l) Svjea JI|H| dS =

Rs TTE A T7TE ~ IITE » DTE A |2 —

ZVjEﬂ%(lISTZE]J z_=hO + lI};E—jJT:r)
=hn

donde las integrales de superficie tienen las siguientes expresiones para los elementos
Interno y Externo:

gj, S 42 [Coe*(1 = sinem)) + |Gy (1 +
()

* b
sinc(m' ))) ( F,Ia,) (1 + |Lﬁ,j|2) (5.178)
m m
Corrl (1= sinc(m’) W22
IgrE] Zm’n’n | | ( ) 7"k|fm’(kcn’rk)|2 :121 T:_ IzCh_ +
|C;1/nr| (1 + sinc(m)) c I
1;“’”) (5.179)
Para el elemento Intermedio se tienen las siguientes expresiones:
In! * ab
< |Corl’s™ ><k1'1“)+
c + !
+|lenl| S mom
TE |DS, ,|25_ « ab yP 2 T
Isz -j = Zm’n’4ﬂ| <+|l7;n |2 +> (kz;'lm')-i_ | k:nl <1+ |Lnlj )(5180)
(IC“IHD wls” )(0y)mm>
+| S| |DE |t
|C ’ l| N 2
Um’(kcn’rk)l +
|Ccr /| S
| D | y(]) 1.2
Zm’n’ﬂi ( | c | - )lyml(kcn’rk)lz + Irk< " T
+|D ’ I| S
C "n! 1S
k Ccr I||5nn || +>]m (kcan'k)Y ’(kcn’rk))
IZS’“') (5.181)
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Por lo tanto, para cada elemento i-ésimo se tienen las siguientes relaciones:

Wiy = Weg, + Wit (Ver consideraciones de (2.30)) (5.182)
TE _ p TE TE TE
Puy = Pragy t Pimgy + Py, (5.183)

5.6.3. Modos cruzados

Las componentes vectoriales de los campos para los modos TE y TM se han mos-
trado en secciones anteriores. En la ecuacion (5.146) se puede ver que el producto que
hay que resolver en las ecuaciones de volumen para los modos cruzados es (y™)* -
xTE, que desarrollado en todas sus componentes vectoriales se obtiene:

(E™)" . ETE = (ET™# + EXM@ + ETM2)" - (ETEF + EXE@) = (ET™)* - ETE + (EIM)" - EDE

(H™)" - H" = (HM™# + HIM)" - (HFEF + HEEQ + HIEZ) = (HIM)* - HIE + ()" - HIE
(5.184)

Las expresiones de energia media almacenada y de potencia disipada de los modos
cruzados en el elemento i-ésimo de una estructura genérica son;

) ko )
WEET = 3y2 - Re (5= [ (ETM) - EPav) = 3,2 Re (3 157Y) (5.185)
(

TETM _ . ﬂO'ﬂgj) gT™M\* | GTE _ X #o’Hrj) TETM
W, = 2vj2 - Re|= JIf(H™) -H™dV ) =Xy;2 - Re Iy )(5.186)

m(i) 4

o e o)
PLZ‘Z_)TM =Yy;2 Re (eTfff(ETM) -ETEdV) =Yy;2 Re (971552’,‘-4) (5.187)

™m0

) NN N0
PTETM =32 Re (%fff(ﬁ”’) -HTEdV) =%v;2 Re (%155?}4) (5.188)

donde las integrales tienen las siguientes expresiones para los elementos Interno y
Externo.

(O 6) ab)
Y = 5, () 2285 28 (i G = o G £

kgn kgnl kcnkcn') m
(5.189)
TETM y:l];) josoe”\" 1en ¢ S
BT =% (G ) (45 8t (Gl G =
cn cn
. FxG) (@b)
(Con) C‘r;'n') <(kcier31 ) (5.190)
/) m

En el elemento Intermedio, para compactar la notacion se han definido las siguien-
tes variables:
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I3 = (X;YS(l + sinc(m)) — X;Y.(1 - sinc(m))) § (5.191)

mm’

FByV(ri) = k:nUT,n(anri)Vm’(kcn’ri) + kcn’ m(kznri)vy;l’(kcn’ri) (5192)

donde X e Y son las amplitudes TE 0 TM, Cmnn 0 Dmn. Y U y V son funciones de Bessel
de primera o segunda especie, Jo Y.

Por lo tanto, para el elemento Intermedio tenemos las siguientes expresiones:

P jwonon? (ab) (ab)
ITETM = 5" (m) fosons” psnrs | 1ge! (( U, ) 12 (( o), )+

2 2
m'n' \Kén ke kcnkm') m kcnkcn’) m

cp’ (xy) (@b bc! (vx)), (@)
1§ ((kmkm')lm I (! (5.193)

DN /. O\ (ab)
TETM _ Yo'\ (jweogy ch cc’ Ux))
[HV_j B Zn’;r’lZ’ <k§n’> ( kén ) lix ﬂamm’ Iq) (kcnkcn')lm *
o’ (vxy) (@b) cp’ UJxv) (ab) nc’ (Yx)) (ab)
Iy ((kmk M) ke N )T (et Y (5.194)
e/ m /) m e/ m

El célculo de la potencia disipada debido al conductor de la cavidad queda como
sigue para los modos cruzados:

PLZ%M = Yvjea2 - Re (%ff(ﬁffﬂ)* : ﬁtTfde) =
| % [ ()" - HIE + (H™) - HyE Yrdrde| o +

dvjea2 - Re * 0 _
5 | (HIM,) - HEE midep dz _ (5.195)
Bz me( (1021 +1571,.,))
z=hn i

donde las integrales de superficie tienen las siguientes expresiones para los elementos
interno y Externo

(6)] UGN *
Yy j J
TETM __ JwépeE N
Isz_j =X m, (k; /) < kgnr ) 4ﬂ6mm’((cfiln)*cm’n’ -

mn

(ab) *
(Cin)"CEr ) < (kcilixffil ) (1 + 1LY, }.) (5.196)
am/ m
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TETM _ y‘r(l];) josoe\" en 5 ¢ yepS
[Sr—j = Zw?}:lz’ K2, k2, Ixm mm’((Cmn) Cm'n' -
T

(o) Coptrgr )k i e ) f gt (R (5.197)

Para los elementos Intermedios las expresiones de las integrales de superficie son
las siguientes:

DN /. (DT (ab)
TETM _ Yo'\ (jweoe ! Uxp
IEETM = % . <k§n,> (_kgnr ) 4778, | 16€ < (ot )] )+

mn m

’ (vxy) (@b ' (xy), @b ' (rx)), @) X
Gl (v R (S R O ) CE AR

m m m

i - ry’ ’ 1
TETM _ y‘r(lj’) jweoe\ e (16" B () + Ig” Fg " () +
ISr—j = Z mn, kz_’ Tz Ix 7Té‘mm’rnkcn cp' o'y e oY'J
m'n cn I;7 Fy " (i) +1,° Fg " (1)

(5.199)

Por lo tanto, para cada elemento i-ésimo se tienen las siguientes expresiones:
W™ = WIET™™ + W TETM (Ver consideraciones de (2.30)) (5.200)

e m@)

TETM _ p TETM TETM TETM
Py ” = Pragy * Py T Preg (5.201)

5.6.4. Calculo de parametros indirectos

Una vez calculadas las expresiones de energias almacenadas y potencias disipadas
en cada elemento basico, se puede corregir el valor del factor de calidad aplicando
(5.149). No obstante, en dielectrometria, habitualmente se calculan pardmetros indirec-
tos a partir de la frecuencia de resonancia y factor de calidad medidos. Los parametros
indirectos que estan ligados con las pérdidas son la tangente de pérdidas dieléctricas, la
tangente de pérdidas magnéticas y la conductividad del metal de las paredes. Por lo
tanto, es importante realizar una correccion sobre estos parametros a partir de la solu-
cién que aporta el método MMCFW, ya que éste considera conductividad infinita en
las paredes conductoras.

5.6.4.1.Tangente de Pérdidas Dieléctricas tand

Para obtener el valor de la tand corrigiendo el efecto de la conductividad finita, se
calcula en primer lugar la constante dieléctrica del material que se desea caracterizar
(Re(e,)) mediante MMCFW. La tangente de pérdidas que proporciona el método
MMCFW se calcula considerando conductividad infinita en las paredes conductoras
(paredes eléctricas perfectas). Para afiadir el efecto de las pérdidas debidas al conduc-
tor se ha de emplear el método de energias descrito anteriormente, del cual se ha de
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despejar la tand que nos interese. En este caso, el factor de calidad medido serd un
dato, asi como la conductividad del metal de las paredes.

El parametro tand, aparece Unicamente en el célculo de la potencia disipada debi-
do al dielectrico (P, ;), por lo tanto, de la ecuacion (2.28) podemos despejar este para-

metro:

w
o~ PP

PLd=wT‘Q

(5.202)

Cc

Pero, cabe recordar que P, = Yy; PL(;), donde se tienen en cuenta todos los mate-
riales dieléctricos, no solo el material con la tand incégnita. Consideremos que la
tand incognita se encuentra en el material k-ésimo, entonces P, = PL(:) + Yvizk PL(;).
Por lo tanto, podemos reformular la ecuacion (5.144) y despejar la tand; incognita,

que se encuentra dentro del pardmetro de conductividad eléctrica equivalente (ae(k)):

k DX iw(i) . . i X —(k
PL(d) = erT_ ZwPLﬁ,‘l) _ZviPL(Cl) _Zvi#:kPL(;) = Ue( ) 'PL(d) =
w,e0etansy, - PL(:) (5.203)
_ 50|
donde PL(:) = M. La tand,, se calcula, por tanto, mediante la siguiente expre-
sion:

) w® . . .
1 <wer—ZviPL%) —ZviPi? —Yvizk P},g)
tand, = . —
k wreosgk) Pi’;)

(5.204)

Cabe destacar que, la tand,, incégnita puede encontrarse en uno o varios elementos
basicos. En el caso de que se encuentre en varios elementos basicos, la constante

PL(:) =Y ﬁL(;), siendo | el nimero de elementos basicos que albergan la incognita.

5.6.4.2. Tangente de Pérdidas Magnéticas tanom

El calculo de tand,, es completamente anlogo al de la tand. A partir del método
de MMCFW se obtiene u,. compleja, del cual nos quedamos Unicamente con la parte
real, ya que la parte imaginaria alberga la tand,,, que va a ser corregida por el método
de energias para tener en cuenta la conductividad finita de las paredes conductoras
Para calcular tand,, se despeja de (2.28) la potencia disipada debido a la permeabili-
dad del material:

w
Py, = wr o Py,

Teniendo en cuenta todos los posibles materiales dentro de la estructura, y conside-

rando que la incdgnita se encuentra en el material k-ésimo. Podemos reescribir la ex-

-p, (5.205)

c
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presion de potencia disipada por la permeabilidad como P, = PL(,:) + Dvizk PL(:Z. Por

lo tanto, teniendo en cuenta que la tan6,(,f)incégnita se encuentra dentro de la conduc-

tividad equivalente magnética (a,Sf)):

k Tviw® [ . . . pk
PL(m) = wrvT — Qi PLE;) — Dvi PL(CL) ~ Lvizk PL(rln) - U’E”) . PL(m) -
1P tans® . I3L(1I:1) (5.206)

_ JlE® av
- 2

donde ﬁL(z) . La tané,(,’f) se calcula, por tanto, mediante la siguiente ex-

presion:
Zyiw® 0 @ 0]
W 1 er—ZviPLd —ZviPLC —Yvizk P
tanéd,,’ = CE ~® (5.207)
TI’LOH'r Lm

Cabe destacar que, la tan&,(,f) incAgnita, al igual que pasaba con la tandy, puede
encontrarse en uno o varios elementos basicos. En el caso de que se encuentre en va-

rios elementos basicos, la constante FL(:I) = Zlﬁ(lm), siendo | el ndmero de elementos
basicos que albergan la incognita.

5.6.4.3.Conductividad del metal o

Finalmente, el método de energias que se ha desarrollado también puede ser utili-
zado para determinar la conductividad de un metal (o) a partir de la medida de la fre-
cuencia de resonancia y del factor de calidad, conociendo la permitividad y permeabi-
lidad complejas de los materiales de dentro de la cavidad.

Para calcular la o, se despeja de (2.28) la potencia disipada debido a los conducto-
res:

w
Pchwra_PL

-p, (5.208)

d m

Teniendo en cuenta todos los posibles conductores diferentes que forman la estruc-
tura, y considerando que la incognita se encuentra en la zona k-ésima. Podemos rees-

cribir la expresion de potencia disipada por los conductores como P, = PL(C") +
Yvizk PL(Ci). Por lo tanto, teniendo en cuenta que la gy, incognita se encuentra dentro del
parametro de resistencia superficial (ng)):

k Twiw® [ ' : . p
PL(C) = wrvT—ZwPLf;) _ZVL'PL(;) _ZV#kPL(cL) =R 'PL(C)

cond _
Wrloly . P(k) (5209)

20’k LC
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2
o [ as . . . .
Donde P, = — Y use™e es la permeabilidad relativa de conductor, habi-

tualmente 1. La g, se calcula, por tanto, mediante la siguiente expresion:

2
5 (k)
W cond P,
O = rlolr . Lc¢ (5210)

> S W@ - - -
Wy \”Q —ZviPLg)—ZviP,Ez—ZvigckPIELC)

Cabe destacar que, como en los casos anteriores, la g;, incognita puede encontrarse
en uno o varios elementos basicos. En el caso de que se encuentre en varios elementos

basicos, la constante PL(C") = ZlPL(Cl), siendo | el nimero de elementos basicos que al-
bergan la incdgnita. Esto significa que existe la posibilidad de que se conozca la con-
ductividad en algunos elementos basicos y en los otros no.

En la tabla 5.3, se muestra un compendio de férmulas a utilizar para recalcular los
valores que proporciona el método MMCFW para tener en cuenta el efecto de la con-
ductividad finita.

Tabla 5.3. Resumen de férmulas a utilizar para tener en cuenta la o finita

Incognita Datos Expresion
Q tansd, Y WO
tans,,, =wr O ® ®
0 YviP +XviB, +2viP
tand, Q, Yo W . . .
tandp,, 1 (wr WT = ZviPuy = Zwi PL(:) ~ Lvizk PL(;)
o tané, = h —
wreoeﬁ ) PL(d)
(k) @ , . .
tand Q, S W
m tans, o © 1 (wr WT — Lvi PLf}) — v PL(:) — Dvizk PL(,L,!)>
tand,,” = .
k G
ol AR
Ok Q, tans, ) 2
tandy, o = Wy ot PLc
k= : :
2 Yo W® . ; .
Wy WT — i PL,(;) —Dvi PL(,L,,) — Dvizk PL(EI)

5.7. Convergencia

El estudio de la convergencia de un método es fundamental para conocer la forma
en la que el método encuentra la solucién.
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El método MMCFW consiste en dividir estructuras cilindricas complejas con sime-
tria de revolucion en elementos basicos mas sencillos que son analizados mediante el
método mode-matching de manera eficiente como se ha explicado a lo largo de este
capitulo. Es bien sabido que el método mode-matching tiene el problema de conver-
gencia relativa, lo cual indica que el método converge de manera diferente y a solucio-
nes diferentes segun el nimero de modos que consideren en cada zona [9]. Como el
primer paso del método MMCFW consiste en resolver mediante mode-matching cada
elemento basico, este problema afecta también al método MMCFW, por lo que cabe
estudiarlo con detenimiento.

Idealmente, en cada regidn que se analiza con el método mode-matching habria que
considerar infinitos modos, de manera que convergiera siempre, pero en la practica hay
que truncar el nimero de modos. Normalmente, la limitacién la imponen los proble-
mas numeéricos y el coste computacional que acarrea el método cuando se trabaja con
muchos modos, ya que se realizan operaciones con matrices de grandes dimensiones.

Por todo ello, cabe determinar las condiciones a establecer para asegurar la conver-
gencia del método, como son la relacién 6ptima que deben seguir los modos de las
distintas zonas o regiones de analisis (en nuestro caso son los elementos basicos), el
nimero minimo de modos en cada region y la posibilidad de extrapolar la solucion
para obtener la solucidn asociada a la consideracion de infinitos modos. Estos tres
aspectos se estudian en detalle en las subsecciones siguientes de manera puramente
empirica. Es decir, no se ha realizado un estudio teérico de la convergencia del método
debido a la complejidad que conlleva generalizar este tipo de analisis a estructuras no
particulares.

5.7.1. Relacién 6ptima de modos de los elementos basicos

Como se explica detalladamente en [126], el criterio general para abordar la con-
vergencia del método mode-matching no esta claro, ya que segin [131] “el cociente
optimo es aquel que iguala las frecuencias espaciales de los modos de mayor orden
considerados a cada lado de la igualdad”; pero segtin [132] y [133] “la mejor conver-
gencia del analisis modal se obtiene si se tiene la misma resolucidn espacial de las
expansiones de campos en las 2 regiones que forman la discontinuidad”. En la tesis
[122], también se hace referencia a la relacion entre longitudes de onda de corte para
establecer unas ecuaciones que garanticen la convergencia del método. Siguiendo la
filosofia mostrada en esos trabajos, que se basa en la resolucion espacial, se ha estable-
cido la siguiente relacion empirica para garantizar la convergencia del método
MMCFW al valor adecuado:

AD = 20D @ o 4D (5.211)

Esta relacion es equivalente para longitudes de onda de corte 0 para nimeros de
onda de corte, y establece que los nimeros de onda de corte en la interfaz de separa-
cion entre dos elementos basicos i y (i+1)" deben ser del mismo orden de magnitud.
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Por lo tanto, la relacion entre el nimero de modos se establecera fijando un nimero de
modos en una zona y estudiando cuantos modos de la otra zona hacen falta para llegar
a obtener un modo con una longitud de onda de corte del mismo orden de magnitud
que la de la zona fijada. Por lo tanto, fijando el nimero de modos de un elemento y
repitiendo el criterio establecido en todas las interfaces se puede obtener el nimero de
modos de todos los elementos basicos.

No obstante, segln algunos trabajos de la bibliografia, existe una relacién optima
entre el nimero de modos que depende Unicamente de relaciones geomeétricas [9]. Si el
nimero de modos es suficientemente grande en ambos lados de la interfaz se establece
la siguiente relacion [134]:

Ni _ Niwa
di  dips

(5.212)

donde N; es el nimero de modos en la dimensidn de interés del i-ésimo elemento bési-
co y d; es el tamafio de la guia en esa dimension. Esta relacion se puede demostrar a
través del método de la ecuacion integral como se muestra en [135], donde se puede
observar la complicada tarea de establecer una relacién genérica, asi como las numero-
sas suposiciones que deben tenerse en cuenta antes de conocer la solucion y que luego,
se debe verificar que efectivamente se cumplen.

El método MMCFW hace uso de 2 juegos de indices (m-n), uno para la dimension
angular (p— m) y otro para la dimensién axial (z — n). Cada uno de los indices esta
asociado a un sumatorio, el cual ha de ser truncado a M variaciones en la dimensién
angular y N en la axial, donde M y N idealmente valdrian infinito. Para establecer la
relacion entre el nimero de modos en cada elemento bésico, haciendo uso de la rela-
cién (5.212), se obtiene las siguientes identidades para cada interfaz de interconexién
de una estructura genérica:

2% = le_: - M= My

N N oy EN (5.213)
h;f) h¥+1) i+1 h;l) i
Las identidades anteriores indican la relacion entre los modos del elemento i y el
(i+1)". Al tratarse de estructuras axialmente simétricas, el nimero de modos tenidos
en cuenta en la coordenada angular ha de ser igual en todos los elementos basicos. Sin
embargo, el nimero de modos tenidos en cuenta en la coordenada axial esta directa-
mente relacionado con las alturas totales de los elementos basicos. Fijando el nimero
de modos en un elemento basico, el nimero de modos a tener en cuenta en el resto de
elementos queda determinado por las relaciones (5.213), las cuales proporcionan el
numero de modos de cada elemento de manera recursiva.

En este punto cabe escoger un criterio de convergencia para el MMCFW de los dos
expuestos anteriormente: el que se basa en la resolucion espacial o el que se basa en
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relaciones geométricas. Para ello, se han realizado multitud de simulaciones de varias
estructuras resonantes diferentes escogiendo un criterio y otro, y se ha llegado a la
conclusion de que, para un ndmero suficientemente elevado de modos en cada zona,
ambos criterios coinciden en la eleccion del nimero de modos de cada zona y, en con-
secuencia, convergen de la misma manera. Por lo tanto, por simplicidad, escogeremos
el criterio basado en relaciones geométricas para determinar la relacién que deben
cumplir el nimero de modos de cada elemento bésico.

5.7.2. Minimo nimero de modos en cada elemento basico

Una vez determinada la relacion entre el nimero de modos de las distintas zonas o
elementos basicos, cabe especificar un valor minimo de modos en cada zona para que
el método proporcione un valor relativamente “aceptable” cercano a la solucion, a
partir del cual, se podra empezar a hablar de convergencia. Esto significa que la dife-
rencia relativa entre el valor proporcionado con el minimo nimero de modos y el valor
final con infinitos modos sea menor a un 10%. Este valor se ha escogido empiricamen-
te, observando que a partir de este punto (10% de diferencia relativa), el método
MMCFW converge siguiendo una tendencia.

Empiricamente se ha observado que se deben tener en cuenta dos criterios simulta-
neamente para escoger el minimo nimero de modos en cada elemento bésico del ele-
mento basico MMCFW. La primera consideracidn que se debe tener en cuenta es que
el nimero de variaciones en cada dimensién (indices m y n) deben cubrir al menos las
variaciones del modo que quiera estudiar. Es decir, si queremos estudiar el modo TE213
de una cavidad, el sumatorio que afecta a m ha de llegar al menos a m=2 y lo mismo
para la coordenada axial, el sumatorio que afecta a n debe llegar al menos a n=3. La
segunda consideracion es que, ademas de tener que cumplirse la primera condicion, en
el interior de la cavidad debe haber al menos 2 modos al corte. De lo contrario, hay
casos donde el método MMCFW proporciona valores muy alejados de la solucién
(diferencia relativa >10%).

Con este criterio se garantiza empiricamente un resultado relativamente “aceptable”
y “cercano” a la solucion, lo cual puede resultar de gran ayuda para realizar estimacio-
nes iniciales y comprobaciones rapidas con pocos modos.

5.7.3. Extrapolacion asintética para infinitos modos

Una vez encontrada la relacion entre modos de diferentes elementos basicos y esta-
blecido el nimero minimo de modos que hay que considerar para tener una solucién
“aceptable” y relativamente cercana a la solucion ideal, parece interesante poder pro-
porcionar la solucion donde se consideren infinitos modos, que seria la solucion ideal.

Para ello, se hace uso de una extrapolacion asintdtica que se basa en una interpola-
cién no lineal de soluciones obtenidas a partir de varias simulaciones con distinto nu-
mero de modos. Este ajuste debe llevarse a cabo partiendo del minimo nimero de mo-
dos establecido en el apartado anterior, ya que, con menos modos, no se asegura la
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convergencia del método y el ajuste sera peor. Ademas, también se ha de seguir con la
relacion entre modos de los distintos elementos basicos explicada en el apartado 5.7.1.

A nivel préctico, se recomienda hacer la interpolacion en funcién de los modos de
la zona de menor tamario, ya que suele ser la mas sensible y la que menos modos pue-
de albergar en su interior sin producir problemas numéricos.

El tipo de curva que se utilice para interpolar depende del modo que se estudie, de
la cavidad, del material y de las caracteristicas propias de cada caso. Por lo tanto, no se
puede generalizar una funcion de interpolacion, pero normalmente la convergencia
seguird un criterio asintético exponencial, simple o maltiple (ver Fig. 5.11). En cavi-
dades complejas suele aparecer una tendencia con multiples curvas asintoticas. Este
tipo de curvas se ajustan muy bien mediante funciones de interpolacion del siguiente
tipo:

y=a,(1+ a,x™%) (5.214)

y=a+ 2+ (5.215)
donde aj son los parametros que obtener de la funcion de interpolacion. En cada caso
convendra escoger una funcién u otra dependiendo de los datos que se tengan, aunque
para funciones de tipo asintotico, este tipo de funciones ajustan bastante bien los datos.
El valor a, indica directamente el valor asintético al que tiende la funcién cuando x
(nimero de modos) tiende a infinito.
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Fig. 5.11. Tendencia asintética de la convergencia de los modos con MMCFW. (a) Tenden-
cia exponencial simple. (b) Tendencia exponencial multiple.

En el caso asintético simple (Fig.5.11.a) la interpolacion es inmediata, pues se ajus-
tan los valores a la curva y el valor obtenido a, es directamente el valor asintético al
que tiende el método. No obstante, en el caso de multiples curvas (Fig.5.11.b), como se
ajustan varias curvas, se tienen varios valores asintdticos (uno por cada curva), muy
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parecidos entre ellos pero no iguales. En este caso, lo que se ha decidido hacer es to-
mar como valor asintético definitivo el valor medio todos los a, de las diferentes cur-
vas, y la varianza entre estos valores la consideramos una fuente de incertidumbre mas.
En la parte experimental de esta tesis (capitulo 6) se explica en detalle la manera de
tratar el tema de la incertidumbre, aunque cabe destacar que la incertidumbre produci-
da por la extrapolacién asintética es muy pequefia (decenas de KHz como mucho en la
estimacion de la frecuencia de resonancia, y como trabajamos a frecuencias de GHz, el
error introducido es menor de 0.001%).

5.8. Identificacion y representacion gréafica de modos resonantes

El método mode-matching circuital full-wave (MMCFW) obtiene las frecuencias de
resonancia y los factores de calidad de una cavidad circular cualquiera con simetria de
revolucion. ElI método se ha disefiado para que tenga un caracter circuital, de manera
que el analisis de estructuras complejas orientadas a dielectrometria se puedan analizar
simplemente interconectando varios elementos basicos. No obstante, el método carece
de informacion acerca del modo resonante que estamos analizando. Es decir, al tratarse
de un método de onda completa (full-wave), se consideran todos los modos posibles en
el interior, pero no sabemos cuél de ellos se esté tratando en cada caso. Este dato puede
ser de vital importancia, pues al conocer el modo resonante que se propaga por dentro
de la cavidad, podemos saber la distribucién de campo vy, por lo tanto, los maximos y
minimos del campo eléctrico y magnético, lo cual puede ayudar a la hora de disefiar las
cavidades y sus excitaciones.

La identificacion de modos se realiza mediante tres subindices que indican el nd-
mero de variaciones que el campo presenta en cada dimension del espacio. Por conve-
nio [20], el primer indice (m) indica el nimero de variaciones en la dimensién angular
(¢); el segundo indice (n) indica el nimero de variaciones radiales (r); y el tercer indi-
ce (p) indica el nimero de variaciones axiales (z). El indice n se corresponde con el
numero de solucién del problema de valor propio que se resuelve al aplicar el método
MMCFW. Esta notacién se sigue para cualquier tipo de modos TE, TM o hibridos. Los
indices que se utilizan en los sumatorios del método MMCFW son m y p, aunque ahi
se llama n en vez de p.

Los modos resonantes en el interior de la cavidad pueden ser: transversales eléctri-
cos, TE (no tienen componente axial de campo eléctrico (E;=0), por lo que propagan
Gnicamente componentes de campo eléctrico transversales, de ahi su nombre); trans-
versales magnéticos, TM (no tienen componente axial de campo magnético (H,=0),
por lo que propagan Unicamente componentes de campo magnético transversales, de
ahi su nombre); e hibridos, que en su forma mas general los nombraremos HEM. Los
modos hibridos tienen componente axial de campo eléctrico y magnético, no obstante,
si predomina la componente E; frente a H;, el modo hibrido se denomina EH (predo-
mina contribucién TM); si por el contrario predomina la componente axial magnética
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H,, los modos se denominan HE (predomina contribucion TE). Esta notacion de los
modos se ha tomado de [20].

Para identificar el modo que se esta propagando dentro de una cavidad, la manera
habitual consiste en representar graficamente la distribucion de campo y observar el
namero de variaciones en cada dimension, de esta manera, se obtienen los tres subindi-
ces. Por otra parte, para saber si el modo es TE, TM o hibrido, se debe representar el
campo en forma vectorial, de manera que veamos si el vector campo eléctrico y/o el
vector campo magnético tienen componente axial.

La representacion de los campos también sirve para validar el método de manera
grafica, ya que se tienen que cumplir las condiciones de contorno en las superficies de
separacion entre los elementos basicos (Fig. 5.12), las cuales vienen dadas por [108]:

L
1
(a) (®)
Fig. 5.12. Superficie sobre la que se aplica la condicion de contorno [108].
{Elt =Ey  Hye = Hy
Din =D3n Bin=Ban
donde D = ¢ - E (desplazamiento eléctrico) y B = u - H (induccion magnética).

La representacion gréafica se debe realizar una vez resuelto el problema, es decir, no
ha de quedar ninguna incégnita por determinar. Tanto la frecuencia de resonancia de la
cavidad como las propiedades dieléctricas y magnéticas del material han de ser cono-
cidos, asi como las amplitudes de los campos (calculo en seccion 5.5.1)).

Eay M2

(5.216)

Los campos se pueden representar sobre cortes axiales, tangenciales o radiales (Fig.
5.13), de manera que la representacion gréfica se puede hacer en los planos g=cte,
z=cte o r=cte. El corte axial se realiza en coordenadas polares para visualizar la forma
circular de la cavidad. Los otros dos cortes se representan en coordenadas cartesianas.
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TN

b
) . Corte Tangencial Corte Radial
Corte Axial -
p=cte r=cte

z=cte
Fig. 5.13. Posibles cortes en coordenadas cilindricas

Las formas de visualizacion que se han escogido para la representacion de los cam-
pos son las siguientes:

Modulo: representa el médulo del campo eléctrico y magnético en el plano del cor-
te que se indique. Las componentes de campo incluyen los modos TE 'y TM.

{|E| = J|EZ|2 +|EI? +|E,|”

(5.217)
— 2
|H| = Jlelz +1H,[? + |H |
Vector: representa el campo vectorial en el plano del corte que se indique.
E=E,24+E++E,{
o " v? (5.218)
H=H,z + H,#+ H,{

Componentes: representa el modulo de cada componente de campo eléctrico y
magnético en el plano del corte que se indique.

Js: representa el médulo y vector de la densidad de corriente superficial en el plano
del corte que se indique. J = i x H;, donde 71 es el vector normal entrante a la cavidad
en el plano que se indique, y H; son las componentes tangenciales en ese plano.

A nivel practico, se recomienda utilizar la representacion de Componentes para de-
terminar el modo resonante (indices m-n-p), y la representacion conjunta de Mdodulo-

Vector para determinar si el modo es TE (E, = 0), TM (H, = 0) o hibrido (E, #
0,H, # 0).

Como el método que se ha utilizado para resolver el problema (MMCFW) tiene un
caracter circuital, el procedimiento utilizado para representar los campos se ha realiza-
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do también de manera circuital y autdnoma, es decir, de cara al usuario es transparente
toda la programacion de la representacién grafica.

Para ello, se calculan los campos eléctrico y magnético de cada elemento bésico en
el corte que se ha indicado, y posteriormente se representan todos juntos. En cada ele-
mento basico podemos indicar un nimero distinto de puntos a representar, dependien-
do de la importancia de la zona que estemos estudiando o de la que queramos visuali-
zar los campos. Si algln elemento basico no esta en el corte indicado, evidentemente el
elemento no se representaré.

En las dimensiones ¢ y r, la union de los elementos basicos es obvia, pues simple-
mente se han de posicionar los elementos basicos consecutivamente. Pero en la dimen-
sién z no es asi, ya que en funcion de la cavidad que estemos analizando, la referencia
de los ejes de coordenadas podria variar. Recuerde que para modelar cada elemento
basico se toma como origen de coordenadas el del propio elemento basico, no se toma
un eje de referencia comdn para toda la estructura, ya que los elementos basicos se
analizan independientemente de la estructura que se trate. Pero a la hora de representar
los campos de toda la estructura conjunta se debe escoger un origen de coordenadas
comun, pues de lo contrario, la cavidad no estara bien representada. Para ello, se ha
tomado como origen de coordenadas de referencia el del elemento mas externo, donde
la base de este indicara la coordenada z=0, el resto de los elementos basicos que no
estén en el mismo origen de coordenadas deberan redefinir sus coordenadas con un
offset o desplazamiento en el eje z que lo denominaremos zos. Esta correccidn se debe
tener en cuenta Unicamente para la representacion grafica de los campos, pues para el
calculo de los mismos el origen de coordenadas es el del propio elemento basico, ya
que asi se define en la descripcion del método MMCFW. El offset zo para cada ele-
mento basico de una conexion genérica de M elementos basicos, se calcula como se
muestra en la siguiente ecuacion:

o _ 1
Zogr) = zogp + (R —RE), i=123..M, 25 =0 (5.219)

Entonces debe aplicarse la siguiente correccion sobre la variable z
70 = Z(gif) 420 (5.220)

En el diagrama de flujo mostrado en la Fig. 5.14 se explica el algoritmo implemen-
tado para representar los campos de manera circuital y automatica.

177



Capitulo 5. Hibridacion del Analisis Modal y el Circuital Generalizado
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Fig. 5.14. Algoritmo implementado para la representacion circuital de los campos.

Mediante la representacion de los campos se determina visualmente el modo reso-
nante que estd propagandose dentro de la cavidad. No obstante, a través de la formula-
cién del método MMCFW, se puede anticipar de antemano (sin la necesidad de repre-
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sentar los campos) el tipo de modo que se trata (TE, TM o hibrido) y 2 de los 3 subin-
dices (m — ¢ y p — z) que definen el modo resonante. Aungue para averiguar el indi-
ce n (variaciones radiales) se debera proceder a la representacion de los campos. Como
la representacion de los campos supone en la mayoria de los casos un coste compu-
tacional bastante grande, es interesante poder explorar otras vias que nos ayuden a
identificar el modo, como la que se propone a continuacion, la cual se basa en la propia
formulacion del MMCFW.

El método MMCFW tienen como objetivo final plantear un problema resonante
mediante un sistema lineal que se asocia a un problema de valor propio en el espacio
nulo y tiene la forma siguiente:

X-A,=0 (5.221)

donde X es el sistema lineal y A,, es el vector de amplitudes de los campos en el inte-
rior de la estructura. La solucion del problema resonante se obtiene encontrando las
raices de la funcion |det(X)| = 0. Esas raices se pueden corresponder con la frecuencia
de resonancia, permitividad, permeabilidad etc., en funcién del parametro que se quie-
ra calcular. Una vez calculado el parametro resonante la matriz X queda determinada,
por lo que se pueden calcular las amplitudes resolviendo el sistema lineal mostrado
anteriormente (ver seccién 5.5.1).

Cada una de las amplitudes obtenidas pertenecen a un modo distinto XXmnp, del
cual se pueden averiguar los indices m y p en funcion de la posiciéon que ocupen las
amplitudes en el vector de amplitudes A4,,. Esto es posible debido a que al plantear el
problema se realiza un mallado de los indices m y p, y los subindices de las amplitudes
estan directamente ligados con este mallado. Por ejemplo, si consideramos m=3 y p=4
para las amplitudes TM, tendremos que:

m=20,1,2

p=0123 (5.222)
Ay = Amp = Ao, Ao1,A02, Aoz, A10, A11, A12, A13, Az0, A1, Az, Aos

El valor maximo en valor absoluto de todas las amplitudes A,, determina el
modo resonante que predomina. Una vez identificada la amplitud de mayor mddulo, se
puede establecer el tipo de modo resonante (TE, TM o hibrido) asi como los indices m

yp.

Cuando el modo resonante sea puramente TE o TM, apareceran las amplitudes del
modo que se propaga con amplitud distinta de 0, y el resto de las amplitudes seran
nulas. En el caso de modos hibridos, apareceran amplitudes TE y TM distintas de 0,
por lo que determinaremos que se trata de un modo hibrido, los indices TE y TM de las
amplitudes predominantes indicaran la contribucion que tiene cada modo en la propa-
gacion del modo hibrido.
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En cavidades analiticas, donde Unicamente se propaga un modo independiente, to-
das las amplitudes excepto la del modo resonante son nulas. Sin embargo, en cavida-
des donde la soluci6n se ha de obtener de manera numérica, se observara que el modo
resonante predominante presenta la mayor amplitud, pero los armoénicos influyen tam-
bién de manera notoria. Esto indica que, para un modo concreto, influye la amplitud
del propio modo y, en menor medida, el resto de los arménicos.

A nivel practico, para determinar el modo resonante que se propaga, no es necesa-
rio conocer las amplitudes de todos los elementos basicos, ya que, suponiendo que no
existe una dispersién intermodal de energia en las discontinuidades entre elementos
basicos (lo cual ha sido corroborado por la praxis), el modo predominante en la cavi-
dad ha de ser el mismo en todas las regiones o elementos basicos. Por lo tanto, vamos
a utilizar Gnicamente las amplitudes de la zona interna para determinar el modo reso-
nante que se propaga en la cavidad.

Para determinar si el modo es TE, TM o0 HEM se ha impuesto el criterio de que las
amplitudes TE y TM tengan una diferencia entre ellas (A) de 6 érdenes de magnitud
(Aumbra=108). Es decir, si la mayor amplitud TE es al menos Aympbral VECES mayor que la
mayor amplitud TM, el modo serd TE, y viceversa para los modos TM. Si las amplitu-
des son similares (A < Aumbrar), €l modo sera hibrido (HEM), y se indicaran los modos
predominantes TE y TM que forman el modo hibrido.

En la Fig. 5.15 se muestra diagrama de flujo donde se expone el algoritmo que se
ha seguido para obtener el modo resonante y los subindices my p.

Con esta metodologia podremos determinar el tipo de modo que se propaga, y 2 de
sus 3 indices resonantes de manera practicamente inmediata. Para obtener el tercer
indice hay que recurrir a la representacion grafica de los campos que se ha explicado al
inicio de esta seccidn.
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o

Cm_TM=max(|/C_TM)|)
Cm_TE=max(|C_TE|)
A=10°

SI

N

Fig. 5.15. Algoritmo para obtener el modo resonante y los indices my p

Modo: TM
Obtener indices m v p,

Modo: HEM
Obtener indicesm y p
de los modos TE v TM
predominantes

Modo: TE
Obtener indices m y p

5.9. Simulaciones y Validaciones

En esta seccion se realizan varias simulaciones y comparaciones con otros trabajos
de la literatura sobre diversas cavidades resonantes orientadas a dielectrometria. Las
distintas simulaciones pretenden mostrar la gran versatilidad y precisién que ofrece el
método, ya que con los elementos basicos modelados anteriormente se caracterizan
modalmente multitud de estructuras resonantes de manera 6ptima.

Los distintos ejemplos validan el buen comportamiento y funcionamiento del mé-
todo MMCFW desarrollado en esta tesis.

El tiempo de computacion necesario en un PC Intel Core i5-2320 @ 3 GHz para
obtener los valores de fry Q 0 de ¢’y tano es del orden de segundos en los casos mas
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simples y pocos minutos en los casos més complejos, lo cual indica que la velocidad
computacional es bastante buena, ya que, como se explicé en el capitulo 4, para obte-
ner los valores de fr y Q o de ¢’y tand se resuelve un problema de optimizacién que
evalUa la funcién a optimizar (obtenida en este caso con el método MMCFW) muchas
Veces.

5.9.1. Cavidad Cargada Coaxialmente con 3 Dieléctricos

R '
b '
a1

Fig. 5.16. Cavidad Cargada Coaxialmente con 3 dieléctricos [136]

Esta cavidad consiste en una cavidad circular de radio R, cargada coaxialmente con
3 dieléctricos distintos, pero todos con la misma altura, h (Fig. 5.16). Esta estructura
tiene solucion analitica, como se muestra en [136], donde se obtiene una ecuacion
caracteristica para los modos TManp.

La estructura se ha implementado mediante un elemento Interno (er1), uno Interme-
dio (er2) Y uno Externo (ers), teniendo por lo tanto 2 interfaces de conexién (r=a y
r=b). Cada uno de los elementos tiene solamente 1 capa, pero con dieléctricos distintos
en cada caso. Como todos los elementos tienen la misma altura h, la ortogonalizacion
del campo eléctrico se realiza por la izquierda.

A continuacion, se muestran los resultados de [136] simulados con el método
MMCFW y comparados con los del propio articulo.

Tabla 5.4. Frecuencias de resonancia y factor de calidad de una cavidad cargada coaxial-
mente con 3 dieléctricos. R=28 mm; b=6 mm; a=5 mm; h=25 mm; sf.l) =5(1-0.1j)); sﬁz) =
2-0.0015; £ = 1.

f, Q f- Q
Modo | (GHz) - MMCFW Af; (%) AQ (%)
[136] [136] (GHz) | MMCFW
TMow | 3.21902 | 20.2 3.21902 20.2 8-10° 0.024
TMoy | 6.65535 |  54.6 6.65535 54.6 1-105 0.004
TMozo | 7.13949 | 31.2 7.13949 31.2 8-10° 0.004
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5.9.2. Cavidades Cilindrica y Coaxial Multicapa

La geometria de una estructura cilindrica y coaxial multicapa se muestra en la Fig.
5.17. La estructura coaxial es idéntica a la cilindrica, pero con un conductor en el centro
de radio ac que atraviesa la estructura (es el equivalente al elemento basico Interno con
Cortocircuito).

A A
Ers, Urs i hs £r5, Hrs i n5
v
X X
fe le | Era Hrs P n4
' v
¥
A A
Er3, Hrs h3 Ee3, Hez oh3
£z, Hra i oh2 £z, Hra h2
Ert, et ok £, Urt Lo
: v - v
: ¥
e > :
a e »

Fig.5.17. Estructura cilindrica y coaxial multicapa

La solucion de estas estructuras es analitica, como se mostré en la seccién 5.2,
donde se obtuvieron las expresiones de los campos en el interior de una estructura
cilindrica multicapa. Para resolver estas estructuras hay que resolver las ecuaciones
trascendentes (5.43) y (5.65), para los modos TM y TE, respectivamente. Las ecuacio-
nes son las mismas para una estructura cilindrica y una coaxial, solo cambia el valor
del nimero de onda de corte ken, que se obtiene al imponer las condiciones de contorno
sobre las paredes laterales de cada estructura.

Para validar el método propuesto en este capitulo (MMCFW), se ha implementado,
por una parte, la cavidad cilindrica mediante un elemento Interno (de radio a) y un
elemento Externo (de radios a y b). Ambos elementos tienen 5 slabs o capas idénticas,
y el radio interno cumple que a<b. Por otra parte, se ha implementado un elemento
coaxial multicapa de radios externo e interno b y ac respectivamente. Como en el caso
anterior, esta estructura se ha validado mediante 2 elementos bésicos, un elemento
Interno con Cortocircuito (de radio externo c. e interno ac) y uno Externo (de radio
externo b e interno c¢). Los radios cumplen la siguiente condicién ac < cc< bc. En am-
bas geometrias, la altura de los elementos basicos es la misma, por lo que la ortogona-
lizacion del campo eléctrico se realizara por la izquierda.
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Tabla 5.5. Frecuencias de resonancia y factor de calidad de cavidades cilindrica y coaxial
rellenas con 5 slabs. b=b.=22 mm; a=a.=b/3.6; cc= b/2 mm; h=[18, 23, 42, 54, 6] mm; &, =
[2.3 —0.002j,5.6 — 0.002j,1 — 0.001j,3.4 — 0.0014j,2.36 — 0.0004/]; u, =
[1-0.001j,2 — 0.001j,3 — 0.001j,2 — 0.001j,1 — 0.001;]

Tipo Modo | fr (GHz) Q- fr (GHz) - Q- Af; AQ
Cavidad Analitica | Analitica | MMCFW | MMCFW | (%) (%)

TMow | 2.7083 1330.6 2.7083 1330.6 | 2:10° | 3-107

Cilindrica | TEau1 | 3.3473 1040.4 3.3473 1040.4 | 9-10° | 9-100

TMu | 3.4241 1110.4 3.42340 1110.4 0.003 | 0.0004

Coaxial TE112 1.5278 1081.2 1.5278 1081.2 1.10% | 2-10°%

En la tabla 5.5 se muestran las frecuencias de resonancia y factores de calidad cal-
culados analiticamente y mediante el método MMCFW.

Las cavidades analizadas hasta ahora se han podido comparar con resultados anali-
ticos, y los resultados muestran un buen comportamiento del método MMCFW. En las
secciones siguientes se mostraran algunas estructuras ampliamente utilizadas en dielec-
trometria que no pueden resolverse de manera analitica.

5.9.3. Cavidades cilindricas parcialmente cargadas

Este grupo de estructuras son cavidades cilindricas que contienen un dieléctrico en
el interior que no rellena completamente ninguna dimension de la cavidad.

5.9.3.1. Dielectric Disk

La geometria de esta estructura se muestra en la Fig.5.18. Consiste en una cavidad
cilindrica con un disco dieléctrico circular situado en el centro de la cavidad. La seg-
mentacion circuital se ha llevado a cabo mediante un elemento Interno y otro Externo,
siendo la interfaz de conexién r=A. El elemento Interno tiene 3 capas, siendo la del
medio el material dieléctrico de permitividad &r; el elemento Externo consta Gnicamen-
te de 1 slab. La altura de los elementos es idéntica e igual a Hi+Ho+L, por lo que la
ortogonalizacion del campo eléctrico se realizara por la izquierda.
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Fig.5.18. Cavidad circular con un cilindro dieléctrico en el centro (dielectric disk).

El trabajo mas relevante de esta estructura es el realizado por Zaki en [58], donde
realiza un analisis modal full-wave para obtener las frecuencias de resonancia de la
estructura. En la tabla 5.6 se comparan los resultados obtenidos en [58] y los obtenidos
con el método MMCFW para varios modos resonantes.

Tabla 5.6. Frecuencias de resonancia de una cavidad cargada con un dielectric disk. B=12.95
m; A=8.636 m; L=7.62m; Hi=H.= 3.81m; &, = 35.74.

Mode f,(GHz)- | f, (GHz)- Af, (%)
[58] MMCFW
TMos 4542 4.537 0.11
TMo2 6.361 6.325 057
TMos 7.254 7.264 0.13
TMoa 7.641 7.636 0.06
TMos 9.093 9.109 0.18
TMos 9.942 9.937 0.05
TEn 3.429 3.431 0.05
TEo 5.412 5.421 0.16
TEos 5.908 5.937 0.50
TEos 7.497 7.521 0.32
TEos 8.015 8.030 0.19
TEos 8.581 8.612 0.36
HEy 4.205 4.227 0.53
HE1 4.310 4.316 0.14
HE1s 5.662 5.735 1.30
HE 14 5.924 5.937 0.22
HEz 4.992 4.997 0.10
HEz 5.353 5.320 0.62

Los resultados se pueden calificar de muy aceptables, ya que el error relativo entre
los diferentes métodos es en casi todos los casos menor del 1.5%. Notese que en la
tabla aparecen todo tipo de modos (TM, TE e hibridos), lo que demuestra que el méto-
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do MMCFW es capaz de modelar correctamente todo tipo de modos, y efectivamente
funciona como un modelo full-wave.

Una variante mas realista de esta estructura consiste en “apoyar” la muestra sobre
el la base de la cavidad, tal y como muestra la Fig. 5.19. En este caso, el elemento
Interno tiene 2 slabs en vez de tres como en el caso anterior.

)]

it

Fig. 5.19. Cavidad circular cargada parcialmente con un dieléctrico [137]

En la tabla 5.7 se muestran algunas comparaciones de la frecuencia de resonancia
calculada para varias dimensiones de la cavidad.

Tabla 5.7. Frecuencias de resonancia de una cavidad cilindrica cargada con un dielectric
disk apoyado sobre el suelo. 2r1=0.6"’; 2r>=1"’; L=2.25"’; H=2.5"’; €, = 36;

n-L () f, (GHz)-[137] | f. (GHz)- MMCFW Af, (%)
0.4-1.75 1.55 1.5452 0.30
0.4-2 1.44 1.4512 0.77
0.4-2.25 1.35 1.3549 0.36
0.6-1.75 1.33 1.3352 0.39
0.6-2 1.24 1.2438 0.71
0.6-2.25 1.15 1.1567 0.58

Consideremos ahora que, en esta geometria, las paredes tienen conductividad finita,
lo que implica afiadir el efecto de las pérdidas debido a las paredes conductoras. Para
comprobar que el método MMCFW modela bien las pérdidas debidas a los conducto-
res (seccién 5.6), en la tabla 5.8 se muestran algunas comparaciones con el método
circuital TMon propuesto en [16], donde se calcula la permitividad compleja teniendo
en cuenta las pérdidas en las paredes conductoras.
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Tabla 5.8. Frecuencias de resonancia de una cavidad cilindrica cargada con un dielectric
disk apoyado sobre el suelo. 2r1=43.4 mm; 2r2=98.22 mm; L=4.1 mm; H=20 mm; o = 1.1 -

107S/m
fr Q &r tané-10* er tané-10* Agr Atané
(GHz) Circuital | Circuital | MMCFW | MCFW (%) (%)
TMon TMon
2.8763 | 2137.87 | 5.0002 1.8685 5.0017 1.9971 0.03 6.43
2.6341 | 137.87 6.1484 82.29 6.1508 81.16 0.04 1.37
2.3479 | 1010.22 | 8.1227 7.66 8.1267 7.69 0.05 0.42

5.9.3.2. Dielectric Ring

Esta estructura es muy similar a la anterior, pero ahora, en vez de una muestra
completamente cilindrica, se tiene un anillo cilindrico concéntrico con la cavidad (ver

Fig. 5.20).

CR
W | c
b
Ta )_2
-ﬁ*—fz—-—b-fs—-

Fig. 5.20. Cavidad circular cargada con un dielectric ring [138]

Esta estructura se modela mediante un elemento Interno, uno Intermedio y uno Ex-
terno. Las interfaces de conexidn estan en r=ay r=b. El elemento Interno tiene 1 slab;
el Intermedio 3 slabs, siendo el del medio el resonador dieléctrico (DR); y el elemento
Externo consta de Unicamente 1 slab. Todos los elementos tienen la misma altura,
l1+1o+13, por lo que la ortogonalizacién del campo eléctrico se realizara por la izquier-

da.

Un trabajo muy completo sobre esta estructura puede encontrarse en [138], donde
se realiza un analisis modal muy riguroso y ademas muestra medidas experimentales.

En la tabla 5.9 se muestra una comparativa entre [138] y el método MMCFW.
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Tabla 5.9. Frecuencias de resonancia de una cavidad circular cargada con un dielectric ring.
2¢=1.2"%; 2b=0.8"’; 2a=0.25"’; 1,1=0.205"’; 1,=0.28’; 15=0.295"’; &, = 36.

fr (GHz)- fr (GH2)- fr (GHz)- Afr

Mode Computed Measured MMCFW (%)
[138] [138]

TEos 3.094 3.086 3.0920 0.19
TEo2 5.315 5.33 5.3110 0.36
TMo1 4.764 4.761 4.7606 0.01
TMo2 6.429 6.424 6.4277 0.06
HEwu 4.467 4.439 4.4709 0.71
HE:, 4.696 4.693 4.6917 0.03
HE21 4.878 4.872 4.8711 0.02
HE2 4.997 4.989 4.9929 0.08

Una variante de esta estructura consiste en apoyar el anillo dieléctrico sobre un sus-
trato como muestra la Fig. 5.21.
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Fig. 5.21. Cavidad circular cargada con un dielectric ring apoyado sobre un sustrato [138]

En este caso la estructura se modela con un elemento Interno, uno Intermedio y uno
Externo. Las interfaces de conexién estan en r=a y r=h. El elemento Interno tiene 2
slab; el Intermedio 3 slabs; y el elemento Externo consta de 2 slab. Todos los elemen-
tos tienen la misma altura, l1+I>+ls, por lo que la ortogonalizacion del campo eléctrico
se realizard por la izquierda.

En la tabla 5.10 se muestra una comparacion con los resultados medidos y simula-
dos en [138].

188




Capitulo 5. Hibridacion del Analisis Modal y el Circuital Generalizado

Tabla 5.10. Frecuencias de resonancia de una cavidad circular cargada con un dielectric
ring apoyado sobre un sustrato. 2¢=1.2"’; 2b=0.8""; 2a=0.25"’; 11=0.205"’; 1,=0.28"’; 15=0.295"’;
g, = 35.7,&ubs = 2.5,

fr (GHz)- fr (GHz)- fr (GHz) - Af;

Mode Computed Measured MMCFW (%)
[138] [138]

TEo 12.3 12.408 12.287 0.98

TMoz 16.985 16.960 16.977 0.10

HEwu 14.361 14.358 14.282 0.53

HE21 13.587 13.699 13.469 1.67

5.9.3.3. Sandwiched dielectric rod

Esta estructura se muestra en la Fig. 5.22, y consiste en un cilindro de material die-
léctrico (rod) embutido entre dos sustratos. La estructura se modela con MMCFW
mediante un elemento Interno y uno Externo, donde la interfaz de conexion esta en
r=a. En nuestro modelo consideraremos la condicién de PEC en r=b. El elemento
Interno consta de 3 capas (g, &, &) Y €l Externo de 3 capas también (e, &9, &5). La
altura de ambos elementos es L, por lo que la ortogonalizacion del campo eléctrico se
realiza por la izquierda.

Dielectric rod z Dielectric substrate
(&, tand) @ (&5, tand,)

¢ L | (1] PEC orPMC
i | x
A N 22! /

i (1] (1]
0- a b

¥
L

D=2a | "N PEC

Y

9'=3b

-

Fig. 5.22. Geometria de un sandviched dielectric rod [139]

En [139] se realiza un estudio bastante detallado de esta estructura, donde se obtie-
nen los factores de calidad descargado Qu, el debido a las pérdidas dieléctricas Qq y el
debido a las pérdidas del conductor Q.. Los conductores del sustrato tienen conducti-
vidad finita g;,, no obstante, en r=b se asume conductor perfecto (PEC). Este trabajo
nos sirve para seguir validando la parte de caracterizacion de las pérdidas explicado en
el apartado 5.6. En la tabla 5.11 se muestra una comparativa entre valores de factor de
calidad obtenidos en [139] y con MMCFW.
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Tabla 5.11. Frecuencias de resonancia y factores de calidad de una estructura sandviched di-
electric rod. D=2a=21.001mm; b/a=4; L=9.313mm; &, = 38.11;tand = 6.75 - 1075; &, =
2.04; tand; =2 -10"%;, 6, = 5.8-10’S/m

Thickness Método fo (GHz) Qu Qc Qu Qus
—t (mm) (x107)

[139] - MM 3.4209 4676 6822 14859 534.1

0.101 [139] - FEM 3.4388 4711 6897 14861 362.9

MMCFW 3.4209 4676.6 6824 14859 535.2

[139] - MM 3.2626 5131 7837 14867 5.815

0.496 [139] - FEM 3.2806 5156 7893 14865 5.752

MMCFW 3.2623 5116 7803 14868 5.803

5.9.4. Cavidades cilindricas con orificio de insercién

La geometria de esta estructura se muestra en la Fig. 5.23. Este tipo de cavidades ya
se estudiaron con el método GCAFW, pero con ese método solo se podia considerar la
cavidad vacia. Con el MMCFW podemos ampliar la caracterizacion e introducir un
material por el orificio de insercion. Ademas, se puede considerar un gap de aire debi-
do a que la muestra y el orificio de insercidn no tienen exactamente el mismo radio.
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Fig. 5.23. Cavidad circular con orificio de insercion.

Esta estructura se ha modelado mediante un elemento Interno, con 1 slab de altura
2L+2g; un elemento Intermedio, con 1 slab de altura 2L+2g; y un elemento Externo,
con 1 slab de altura 2L. Las interfaces de conexion estan en r=R: y en r=R». En la
interfaz r=R;, se aplicara la ortogonalizacién del campo eléctrico por la derecha, ya
que el elemento Intermedio tiene unas condiciones de contorno implicitas de PEC en
los tramos del orificio de insercidn (dimension g); y en r=R, la ortogonalizacion del
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campo eléctrico se aplicard por la izquierda, ya que los dos elementos que convergen
en la interfaz tienen la misma altura.

En la tabla 5.12 se muestra una comparativa con [67], donde se utiliza el modo
TMozo para medir la permitividad y el modo TEo11 para medir la permeabilidad. De
esta manera mostramos un ejemplo donde la permeabilidad no sea distinta a la per-
meabilidad del vacio.

Tabla 5.12. Frecuencias de resonancia de cavidades circulares con orificio de insercion car-
gadas con materiales de distinta &, y u,.. 2L=20.024 mm; g=11 mm; 2R2=5 mm; 2R3=76.5 mm.

Material Modo 2R; & - U= fr (GHz)- | f; (GHz)- Afr
(mm) [67] [67] [67] MMCFW | (%)-10°

Fused

Quartz TMo1o 2.69 3.82 | 0.997 2.9836 2.9833 8.39
Fused

Quartz TEo11 2.69 3.82 | 0.997 8.8813 8.8811 1.53
Ferrite TMo1o 3.83 | 13.85 | 0.748 2.8425 2.8424 2.86
Ferrite TEou1 3.83 | 13.85 | 0.748 8.8837 8.8835 1.53

Como se explicd en capitulo anteriores, la resolucion directa de problemas resonan-
tes tiene como incognita la frecuencia de resonancia y el factor de calidad. Pero se
pueden formular problemas inversos, donde a partir de las medidas de la frecuencia de
resonancia y el factor de calidad se determine el valor de otros pardmetros como la
permitividad o permeabilidad de algin material, o incluso alguna dimensién geométri-
ca de la estructura. Como muestra de calculo de parametros inversos mediante el mé-
todo MMCFW, en la tabla 5.13 se calcula el valor del diametro de una cavidad circular
con orificio de insercién a través de la frecuencia de resonancia medida en vacio como
se muestra en [66]. Mediante el factor de calidad medido con la cavidad vacia, se ob-
tiene el valor de conductividad y se compara con el obtenido en [66].

Tabla 5.13. Calculo del didmetro D=2R1 y la conductividad ¢ de una cavidad circular con

orificio de insercién a través de medidas de frecuencia de resonancia y factor de calidad. 2L=50
mm; g=10 mm, R>= R3

fo Qo D (mm) D (mm) o (x107) o (x107)
(GH2) [66] MMCFW | S/m [66] y 'a/(r:rlw: "
0.999709 15640 229.5527 229.5581 5.0982 5.1020
2.294937 23200 229.5349 229.5480 4.8894 4.8909
1.992655 15350 115.1671 115.1783 4.1818 4.1817
4577431 21960 115.0822 115.1078 3.7352 3.7299
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5.9.5. Cavidad Split Post Resonator

La cavidad Split post resonator es una estructura basada en una cavidad Split con-
vencional con dos resonadores dieléctricos en el interior, tal y como se puede ver en la
Fig. 2.13.h.

En primer lugar, vamos a modelar un resonador dieléctrico convencional como el
que se muestra en la Fig. 5.24.

Fig. 5.24. Geometria de un resonador dieléctrico

El resonador dieléctrico lo podemos modelar con MMCFW mediante un elemento
Interno se 3 slabs (&g — &, — aire); un Intermedio con 3 slabs (aire - &, — aire); y un
elemento Externo de un solo slab. Las interfaces de conexién estan en r=asy r=bs. La
altura de los elementos es para todos la misma, hg+h+hy, por lo que la ortogonaliza-
cién del campo eléctrico se llevara a cabo por la izquierda en las dos interfaces.

En [4], se calcula el valor de permitividad a través de medidas de frecuencia de re-
sonancia y factor de calidad. En la tabla 5.14 se comparan esos valores con los obteni-
dos mediante el método propuesto en esta tesis (MMCFW).

Tabla 5.14. Célculo de &, y tan & de un resonador dieléctrico. as==3 mm; bs=10 mm; R=20
mm; h=3 mm; hg=8 mm; hy=18.384 mm — h - hd; £*P°"* = 4.443 % (1 — 1j  0.00002);

fo Q & - | tan §-108- & — tan §-108- Ag, Atan§
(GHz) [4] [4] MMCFW | MMCFW (%)
(%)

Meas. | Meas.

8.1247 | 10388 7 100 7.01 99.4 0.096 0.64
5.1898 9319 20 100 19.99 109 0.015 8.62
5.1898 | 41163 20 10 20.01 10.3 0.027 3.01
5.1898 | 50809 20 5 20.00 4.86 0.018 2.89
3.5336 8945 45 100 45.01 99.8 0.014 0.19
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Una vez simulado el resonador dieléctrico, se modela a continuacion la cavidad
split post resonator, cuyas dimensiones geomeétricas se pueden extraer de la Fig. 5.25.

=
0.006

0.005 <—— quartz support

ceramic dielectric
resonator

£ 0.003
sample
\\\\\\\\

0.001
4.43
<—— quartz support

r(m)

0 s
0 0.001 0.002 0.003 0.004 0.005

Fig. 5.25. Geometria de un Split post resonator [4]

0.006

Esta estructura requiere de un modelado con tres elementos basicos del método
MMCFW. Uno Interno con 7 capas; uno Intermedio de 7 capas, donde se ha de susti-
tuir la permitividad del soporte de cuarzo por la del vacio; y uno Externo con 3 capas.
Las interfaces de conexién se encuentran en r=rsy Y r=rrs, y COMo ningln elemento
basico tiene una condicion de contorno implicita en el interior, la ortogonalizacion del
campo eléctrico se realiza por la izquierda en las dos interfaces.

En la tabla 5.15 se tiene una comparativa entre diferentes métodos de la bibliogra-
fia, donde se calcula la constante dieléctrica y la tangente de pérdidas a partir de medi-

das de frecuencia de resonancia y factor de calidad.

Tabla 5.15. Célculo de &, y tanddé mediante una estructura split-post resonator.

hsample | fo[4] | Q [4] &, tando- &, tando &, tandd
mm) | ©H2) [140] | 10° | [4 | -10° | MMCRW | 108

(140] ” MMCFW
0.525 | 13.2608 | 9036 | 10.65 | 77.7 | 10.609 | 69.0 | 10.60 | 70.44
0.525 | 12.5000 | 8000 | 18.82 | 101.0 | 18.699 | 98.7 | 18.69 | 100.10
05 | 133593 | 5000 | 10.03 | 730.4 | 10.000 | 721.0 | 9.98 | 728.00

193




Capitulo 5. Hibridacion del Analisis Modal y el Circuital Generalizado

5.9.6. Cavidades Reentrantes

Esta estructura ya se estudio y modeld con el método GCAFW. La geometria se
puede observar en la Fig. 5.26. Esta estructura se modela con MMCFW mediante un
elemento Interno y uno Externo. Cada elemento tiene Gnicamente una capa con 1 solo
material, y la ortogonalizacidn se realizara por la izquierda, ya que el elemento Externo
tiene condiciones de contorno de PEC en la interfaz de conexion.

ht

Fig. 5.26. Cavidad reentrante simple vacia.

En primer lugar, vamos a utilizar esta estructura para seguir validando la caracteri-
zacion de las pérdidas en las paredes conductoras. Para ello, se hace uso del trabajo
publicado en [141], donde se realizan varias simulaciones de la frecuencia de resonan-
cia y factor de calidad con varias configuraciones de la cavidad vacia con pérdidas en
las paredes conductoras (o finita). En la tabla 5.16, se muestra una comparacién entre
los valores obtenidos con el trabajo [141] y el método propuesto en esta tesis
(MMCFW).

Tabla 5.16. Calculo de frecuencia de resonancia y factor de calidad de una cavidad rentrante
vacia con pérdidas en las paredes. b=0.5mm; a= 4.97mm; hr = 1.4mm); sﬁl) = 852) =1; 6=3.3-10"

S/m
Gap (9) fr Q fr Q Af(%) | AQ(%)
(um) [141] [141] | MMCFW | MMCFW
10 6.878 787.3 6.897 783.2 0.28 0.52
7.311 6.003 725.9 6.014 723.2 0.19 0.37
5.97 5.486 689.1 5.492 686.9 0.11 0.32
5.546 5.307 676.0 5.312 674.2 0.09 0.27

A continuacidn, consideramos la geometria de una cavidad reentrante simple car-
gada con un material, tal como muestra la Fig. 2.12.a. En este caso, el modelado es con
los mismos elementos que en el caso anterior, ya que se toma as=a, pero el dieléctrico
del elemento Interno es ahora diferente al del aire. En la tabla 5.17 se muestra una
comparativa de las frecuencias de resonancias calculadas con varios dieléctricos. La
comparacion se realiza con varios métodos a fin de validar el método MMCFW.
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Tabla 5.17. Calculo de frecuencia de resonancia (GHz) de una cavidad reentrante cargada
con varios dieléctricos. a=0.75 cm, b=2.56 cm, L=2 cm, L4=0 cm, Ls=0.5 cm, as=a.

& fo - [75] fo - [142] fo - Circuital TMon | fo -MMCFW
2.495 1.9741 1.9745 1.9774 1.9722
2.735 1.9184 1.9223 1.9216 1.9175
3.734 1.7284 1.7322 1.7311 1.7275
5.605 1.4854 1.4837 1.4875 1.4845
30.83 0.6969 0.6959 0.6988 0.6964

Otra estructura cominmente utilizada como cavidad reentrante es aquella que tie-
nen dos postes metalicos en vez de uno, tal y como muestra la Fig.5.27. Esta cavidad
se modela con un elemento Interno, uno Intermedio y otro Externo. Todos ellos cons-
tan de una Unica capa de material. Las interfaces de conexion se encuentran en r=as y
en r=a. En ambas interfaces la ortogonalizacion del campo eléctrico se realiza por la

izquierda.

Fig. 5.27. Cavidad Bi-reentrante.

L-L-L,

2a
|2-a

2-b

En la tabla 5.18 se muestra una comparativa con el analisis circuital TMon propues-
to en [17], donde se ha simulado el calculo de varios materiales dieléctricos a partir de
una frecuencia de resonancia y factor de calidad.

Tabla 5.18. Calculo de la permitividad compleja de una cavidad bi-reentrante a partir de fr
y Q. b=24.9 mm, a=7.25 mm, as=6 mm, L=59.772 mm, L4=10 mm, Ls=12 mm.

fr Q Er gr)’ gr, gr” Aé‘r) Agr”
(GHz) - -
Circuital | Circuital | MMCFW | MCFW (%) (%)
TMOn TMOn
1.3356 | 1125.84 | 4.7966 | 0.01085 | 4.8366 | 0.01090 0.83 0.46
1.2248 | 340.60 | 7.0522 | 0.04082 | 7.1006 | 0.04095 0.68 0.32
1.0874 | 122.16 | 10.7121 | 0.13932 | 10.7687 | 0.13953 0.53 0.15
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5.10. Limitaciones

Como se ha visto a lo largo del capitulo, el método MMCFW tiene la habilidad de
ser flexible, versatil y preciso para estructuras cilindricas axialmente simétricas, ya
que, mediante el modelado de Unicamente 3 tipos de elementos basicos, se pueden
simular numerosos tipos de cavidades resonantes de manera absolutamente transparen-
te al usuario. En este aspecto, la principal limitacion del método GCAFW ha sido re-
suelta. No obstante, el método tiene algunas limitaciones que cabe tener en cuenta.

En primer lugar, los elementos basicos han sido disefiados para tener un Unico puer-
to en cada interfaz. Eso produce una limitacion a tener en cuenta, ya que ciertas estruc-
turas que requieren de 2 puertos en la interfaz de un elemento basico no se pueden
modelar con los elementos presentados en esta tesis. Una geometria que no se podria
modelar es la mostrada en la Fig. 5.28, ya que el elemento Externo requiere de dos
puertos. Afortunadamente, las cavidades que se suelen emplear para dielectrometria,
que es el fin con el que se ha disefiado el método, no suelen tener este tipo de geome-
trias, lo que no supone una pérdida de generalidad demasiado importante.

B
I
||

B Esquematico con
Corte Axial elementos basicos

MMCFW
Fig. 5.28. Geometria de una estructura multipuerto

En segundo lugar, la caracterizacién de las pérdidas en las paredes conductoras se
ha realizado de manera independiente al método MMCFW, es decir, una vez calcula-
dos los valores del problema resonante que se desea (frecuencia de resonancia, cons-
tante dieléctrica...), se corrige a posteriori el efecto de las pérdidas en las paredes
conductoras. Esta manera de afrontar las pérdidas en paredes conductoras funciona
correctamente para pérdidas bajas o0 moderadas, pero cuando las pérdidas son altas,
este modelo no es bueno. La mejor estrategia seria considerar el metal como un dieléc-
trico mas, como en el método circuital generalizado [16], pero al intentar aplicar la
misma idea sobre el método MMCFW nos encontramos con multitud de problemas
numéricos que no son faciles de solucionar, pero a largo plazo, se deberia indagar mas
en esta linea.
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Otra limitacion que presenta el método es la imposibilidad de proporcionar parame-
tros circuitales o de dispersion. Cabe recordar que el método se ha disefiado para resol-
ver problemas resonantes orientados a dielectrometria. Pero una mejora del mismo
seria intentar disefiar el método para que proporcionara también parametros circuitales
o0 de dispersion, ya que, de esta manera, se consolidaria como un método electromag-
nético mas completo.

Finalmente, las estructuras que se pueden simular con los elementos basicos pre-
sentados son, como se ha mencionado anteriormente, estructuras cilindricas con sime-
tria axial. Otra mejora seria intentar generalizar el método para estructuras que no sean
axialmente simétricas. Ademas, se podria ampliar la base de datos de elementos cilin-
dricos a elementos rectangulares, cnicos o esféricos (en cualquier caso, deberian ser
estructuras canonicas para poder encontrar funciones base completas que aproximen
correctamente los campos del interior de la estructura).
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Capitulo 6

Aplicaciones
Experimentales

En este capitulo se presentan algunas aplicaciones experimentales que se han lleva-
do a cabo utilizando el método de andlisis descrito en el capitulo 5. Ahi se muestran
numerosas simulaciones y comparaciones con otros métodos de la literatura modelando
cavidades tipicamente utilizadas en dielectrometria, por lo que se considera que el mé-
todo ha quedado suficientemente validado. Por tanto, en este capitulo, se utilizan este
tipo de estructuras experimentalmente utilizando modos que no se podian utilizar anta-
fio. Ademas, se han modelado también otras estructuras un poco mas particulares con
una aplicacion experimental especifica que ser& descrita en cada caso. Mediante los
resultados mostrados en este capitulo se pretende demostrar experimentalmente la gran
aplicabilidad del método desarrollado en dielectrometria, mediante una serie de ejem-
plos reales de aplicacion en dielectrometria.

Cabe destacar que, de cada estructura, no se ha realizado un estudio profundo y de-
tallado, pues no es el objetivo de esta seccion ni de la tesis. Mediante este capitulo se
pretende mostrar la gran flexibilidad que tiene el método MMCFW desarrollado, y
utilizarlo de manera experimental, pero en ningun caso se ha pretendido realizar un
estudio detallado de cada cavidad o celda de medida, lo cual se propone como una de
las lineas de investigacion mas interesantes para trabajos futuros.

6.1. Consideraciones en medidas experimentales

En primer lugar, se van a detallar en esta secci6n algunas consideraciones a tener en
cuenta a la hora de realizar medidas en el laboratorio. La primera de ellas consiste en
extraer la frecuencia de resonancia y el factor de calidad descargados de una estructura
resonante mediante un analizador de redes vectorial (VNA). A continuacidn, se explica
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el procedimiento a llevar a cabo para calcular las incertidumbres de las medidas. Fi-
nalmente, se expone el procedimiento que se ha desarrollado para realizar medidas de
propiedades dieléctricas de una manera precisa.

6.1.1. Medidas de frecuencia de resonancia y factor de calidad descargados

Todo circuito resonante necesita, en la practica, un circuito de alimentacion externo
(o red de acoplo) y un equipamiento especifico para medir la frecuencia de resonancia
y el factor de calidad. Estos elementos externos influyen al resonador en los parametros
de resonancia de un resonador ideal (aislado y sin mecanismos de acoplo), los cuales se
denominan factores descargados: fu y Qu son la frecuencia de resonancia descargada y
el factor de calidad descargado, respectivamente. Al introducir un efecto externo, los
pardmetros medidos se denominan fu y Q, que son la frecuencia de resonancia cargada
y el factor de calidad cargado, respectivamente, y que no coinciden con los descarga-
dos. Por lo tanto, en la practica, en una medida experimental hay que eliminar el efecto
de los elementos externos para utilizar el valor de los pardmetros descargados, ya que,
de lo contrario, se introduce una influencia externa que no se contempla en el modelo
tedrico, lo cual producira resultados menos precisos.

Frequency

@ (b)

Fig. 6.1. (a) Respuesta de una resonancia en trasmision [53]. (b) Respuesta de una resonancia en
reflexion representada en la carta de Smith [53]

La medida de la frecuencia de resonancia y el factor de calidad de una resonancia
con un VNA se puede efectuar de diversas maneras. En primer lugar, se puede medir
en trasmision o reflexion, utilizando el pardmetro Si1 0 el Sz, respectivamente. El valor
minimo del S11 0 el maximo del Sz; proporciona el valor de la frecuencia de resonancia
cargada (f.). El factor de calidad (Q;) se obtiene midiendo el ancho de banda a -3dB de
la frecuencia de resonancia (4f_z45) Y aplicando la siguiente relacion:
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QL= fu/Af-3as (6.1)

En la Fig. 6.1 se puede ver la forma tipica de una resonancia en trasmision y en re-
flexion, asi como su representacion en modulo y en carta de Smith.

Para considerar el efecto de los elementos externos producidos en la medida de la
frecuencia de resonancia y del factor de calidad cargados, existen multitud de técnicas
y métodos en la literatura [143]-[145]. En esta tesis utilizaremos el método propuesto
en [52] para obtener la frecuencia de resonancia descargada, y el método propuesto en
[53] para obtener el factor de calidad descargado. Estos métodos se basan en modelar
circuitalmente el resonador con la red de acoplo, de manera que realizando ciertas
aproximaciones se obtienen las siguientes expresiones que relaciona los pardmetros
descargados con los cargados.

fi=(1+3) A 6.2)

Qu=>0+k) Qy (6.3)

donde Q. es el factor de calidad debido a la red de excitacion; A y a son parametros que
dependen de los campos dentro de la cavidad, el tipo de acoplo, etc; y k es el factor de
acoplo, que representa la relacion entre la potencia disipada en el circuito externo al
resonador y la potencia disipada por el resonador descargado (k= Qu/ Qe). Estos para-
metros (A, a y k) se pueden obtener realizando un analisis electromagnético especifico
de cada estructura resonante tal y como se explica en [52]. No obstante, también pue-
den ser determinados directamente a partir de maltiples medidas de f; y Q; cambiando
el nivel acoplo, de manera que se obtenga un sistema de ecuaciones que, resolviéndolo,
se obtenga el valor de A, «, k 'y, por consiguiente, el valor de de f,, y Q,,, que es el obje-
tivo del procedimiento.

Por lo tanto, a partir de las ecuaciones (6.2) y (6.3), se obtiene la frecuencia de re-
sonancia descargada y el factor de calidad descargado (fu y Qu) a partir de varias medi-
das de la frecuencia de resonancia cargada y el factor de calidad cargado (f. y Q) ob-
tenidas cambiando el nivel de acoplo de la red de excitacion.

6.1.2. Célculo de incertidumbres en la medida

Una medida sin una indicacion cuantitativa de la calidad del resultado es inservible,
esta indicacion es lo que denominaremos incertidumbre. La palabra “incertidumbre”
refleja la imposibilidad de conocer exactamente el valor del mesurando.

La estimacion de incertidumbres no es un trabajo sencillo en el que exista consenso.
La norma que aplicaremos sera la que I1SO present6 en 1993: Guia para la expresion
de la incertidumbre de la medida (GUM) [146]. En esta guia se establecen reglas gene-
rales para evaluar y expresar la incertidumbre en la medicion. Segun la definicion de la
GUM, la incertidumbre es el parametro asociado al resultado de una medida que carac-
teriza la dispersion de los valores que razonablemente pueden ser atribuidos al mesu-
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rando [146]. Las posibles fuentes de incertidumbre pueden ser muchas: definicién in-
completa del mesurando, realizacién imperfecta de la definicién del mesurando, mues-
tra no representativa del mesurando, conocimiento inadecuado de los efectos de las
condiciones ambientales sobre la medida, resolucion del instrumento de medida, apro-
ximaciones y suposiciones establecidas en el método y procedimiento de medi-
da...Todas estas causas provocaran un error en la medida que debera ser reflejado en el
resultado final.

Siguiendo la nomenclatura de la GUM, existen los siguientes tipos de incertidum-
bres:

- Incertidumbre tipica o estandar u(y): incertidumbre del resultado de una me-
dicién, expresada en forma de desviacion tipica.

- Incertidumbre tipica o estandar combinada u.(y): incertidumbre tipica del re-
sultado de una medicion, cuando el resultado se obtiene a partir de los valores
de otras magnitudes.

- Incertidumbre expandida U(y): magnitud que define un intervalo en torno al
resultado de una medicion, y en el que se espera encontrar una fraccién impor-
tante de la distribucidn de valores que podrian ser atribuidos razonablemente al
mesurando. Se define como U(y) = k - u(y), donde k es el factor de cobertura.

Los valores numéricos de la estimacidn (y) y de su incertidumbre u(y) o U(y) no
deben darse con un nimero excesivo de cifras. Habitualmente basta con una o dos
cifras significativas [147], aunque en ciertos casos, pueda ser necesario mantener cifras
suplementarias para evitar la propagacién de errores de redondeo en calculos posterio-
res. A la hora de expresar los resultados finales, puede ser adecuado redondear las in-
certidumbres por exceso, mejor que a la cifra mas proxima [146].

La incertidumbre tipica o tipica combinada se indicara justo a la derecha del valor
de medida, con un signo + seguido del valor de la incertidumbre [147]: y + u(y). La
incertidumbre expandida, se calcula multiplicando la incertidumbre tipica por un factor
de cobertura k (valores tipicos k=2 y k=3) para proporcionar un intervalo de confianza
[y — ku(y),y + ku(y)] donde se establecen la mayor parte de las medidas. (Para el
calculo exacto de k consultar [146]).

En esta tesis se hace uso Unicamente de la incertidumbre tipica y la tipica combina-
da para expresar la incertidumbre de las medidas de la frecuencia de resonancia, factor
de calidad, constante dieléctrica y tangente de pérdidas.

6.1.2.1. Incertidumbre directa
La incertidumbre directa es aquella que se atribuye a medidas que se realizan direc-
tamente con un instrumento de medida y no estan en funcion de otras magnitudes.

En el caso donde se realice una sola medida experimental, la incertidumbre de la
medida serd directamente la incertidumbre debida a la imprecision del instrumento (p)
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que normalmente la proporciona el fabricante. Por lo tanto, u(y) = p. En el caso en
que se realicen varias medidas (n medidas) de manera experimental, el valor absoluto
de la medida vendra dado por la media aritmética de los valores medidos (xi), mientras
que la incertidumbre se calcula mediante funciones de probabilidad o distribucion
[148].

A la hora de utilizar funciones de probabilidad o distribucidn se ha de decidir un in-
tervalo de confianza atribuido al margen de probabilidad 1-a que se le permite a la
medida. Si hay un ndmero suficiente de medidas (N; > 30), se puede considerar que
las medidas siguen una distribucion normal, cuya funcién densidad de probabilidad
viene definida por su media () y su desviacion tipica o estandar (o) como sigue:

1

P = e i(5) (6.4)

oV2am
Tipificando la variable (z = %) se tiene:

72

P(2)=f=e 2 (6.5)

Los valores de probabilidad de P(z) se pueden encontrar en tablas proporcionadas
en [148]. Y el valor de la desviacion tipica o estandar viene dado por:

B Gw?
o, = /—(n_l) (6.6)

Para encontrar la incertidumbre de la medida se ha de obtener el valor de la variable
zo que cumpla P (Zg) =1 — a, para ello hay que utilizar las tablas de [148] para obte-
2 2

ner ze). De manera que el valor de incertidumbre de las medidas vendra dado por:
2
a
U () = tze = (6.7)

En el caso que Ny < 30, se puede considerar que no es adecuado asumir una distri-
bucién normal de la medida debido al reducido nimero de muestras, por lo que se pue-
de calcular la incertidumbre de las medidas usando la distribucion t (de Student) como
en [7], la cual tiene la siguiente expresion (andloga al caso de la distribucién normal):

N
U (y) = tte, 1 (6.8)
donde ta,_,es el valor critico de la distribucion t para un intervalo de confianza del
>

100-(1-a) por ciento, su valor también se obtiene a partir de tablas disponibles en [148].
El pardmetro n es el nimero de medidas y s es la desviacion estandar de las medidas.
Cabe destacar también que, la distribucion t, cuando N, es suficientemente grande o
representativa (N, > 30), proporciona diferencias despreciables frente a la distribucién
normal.
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Una vez calculada la incertidumbre de las medidas u,,(y) mediante funciones de
distribucidn, se escoge como incertidumbre total u(y) el peor de los casos entre la
incertidumbre calculada u,,,(y) y la incertidumbre del aparato de medida p.

u(y) = max(p, um () (6.9)

6.1.2.2. Incertidumbre indirecta

No todas las magnitudes de la naturaleza son directamente mesurables, algunas hay
que calcularlas indirectamente a partir de otras medidas. En estos casos, se debe llevar
a cabo una propagacion de las incertidumbres que si son experimentales o medidas
directas para obtener la incertidumbre combinada de la variable indirecta.

Supongamos que Y es una variable no mesurable que se puede expresar como una
funcién que depende de otras variables y(X1,X2,X3...xn), de las cuales se conoce su incer-
tidumbre o se puede calcular de manera directa: oy, 0x,, Oy, ... Ox, .

n

Una primera expresion para calcular el valor de la incertidumbre de la variable y
viene dada por [147]:

7]

0x,

ay

dxp,

dy
0xq

oy
uc(y) =0y = ?:1 |0_xL| Oy;

Oy, T

Oy, +

o,  (6.10)

Esta expresion, realmente representa una asintota para el caso peor [147] y en la
practica supone calcular una incertidumbre muy pesimista, ya que cada término

a . . . .
4 Oy, = Oy,;y representa la influencia de la variable xi sobre y, y realizando la opera-

6xi
cion (6.10), se supone que la incertidumbre o, es la suma de todas estas influencias.

Si las medidas de los parametros son independientes, la incertidumbre se puede ex-
presar sin pérdida de generalidad como una suma en cuadratura [147]:

ay

0x,

a 2
= of +

‘52 o I* 2 (6.1
ox, o, + -+ 5| o2, (6.12)

n |9y 2
w) =0, = |5, 2] o2 = |

Esta expresion es mucho mas realista ya que, en la practica, la mayoria de las medi-
das van a ser independientes. La expresién obtenida en (6.10), puede ser utilizada como
asintota superior, mientras que (6.11) proporciona una incertidumbre mas fiable para
indicarla en la medida.

Para mejorar la precision de la incertidumbre o,,, se puede considerar que las medi-
das se distribuyen normalmente (siguiendo una distribucion normal), y tener en cuenta
las covarianzas cruzadas entre los parametros de entrada Oy;x;- EN este caso, hara falta

el calculo de la matriz varianza covarianza (V,) y de la matriz jacobiana (/). La incer-
tidumbre entonces viene dada por la siguiente expresion [149]:

uc()’) =0y = V]x‘/;c]; (612)

204



Capitulo 6. Aplicaciones Experimentales

donde:
o2 o o
X1 X1X2 X1Xn
2 a.
V, = Oxox1  Ix; *2%n (6.13)
2
laxnxl Oxpx, Ox, J
dx, 0x, T oxy
0y, 0y, . 9y,
dy dy dy == —== i ==
=|—,—,..,—|=]0x, ox dx 6.14
]x Bxl'axz' Jaxn I :1 :2 . :nl ( )
Oym Oym ame
ox, 9x, T 0xp

El calculo de la matriz jacobiana requiere de la obtencion de derivadas parciales, las
cuales se calculan de manera numérica aproximando la derivada por diferencias centra-
les:

£ (%) = f(xo"'h);f(xo—h) (6.15)

donde x, es el punto donde se quiere aproximar la derivada, y h es la variacion dife-
rencial de x,. A nivel practico la x, = x; de las variables de entrada, y h = oy,

Es importante remarcar que el resultado de la expresion (6.11) es una particulariza-
cién de la expresion (6.12) cuando las covarianzas cruzadas son nulas. Esta Gltima
expresion da informacion, ademas de la influencia de cada parametro de entrada con la
incertidumbre de salida, de la influencia entre mdltiples parametros de salida Ty lo

cual puede ser muy util en el ambito que estamos tratando, ya que siempre trabajamos

3

con variables dobles (fr-Q, ¢-¢”’, u’- u”).

En este trabajo vamos a considerar el estudio de la incertidumbre hasta este punto
de precisién, ya que a nivel practico es mas que suficiente. A modo de resumen, con lo
visto en esta seccién se puede calcular:

- Incertidumbre combinada de la variable de salida y. u.(y) = g,

- Influencia de cada variable de entrada x; sobre la incertidumbre en la variable
de salida gy ..

- Incertidumbres cruzadas de variables de salida multiple. gy, .

Con estos calculos, se pueden expresar los valores de las medidas de manera precisa
y correcta.

6.1.3. Procedimiento de medida de propiedades dieléctricas

Ademas de las incertidumbres que se producen en el proceso de medida, existe el
propio error que introduce el método al suponer condiciones ideales (excentricidad
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perfecta, sin rugosidad de las superficies metalicas y dieléctricas, temperatura constan-
te...). Este error se corrige realizando una calibracion previa del método, donde se
calculan algunos pardmetros efectivos a partir de medidas experimentales con el fin de
minimizar el error introducido por el método.

Para ello, en todos los casos experimentales que se lleven a cabo, se seguird el si-
guiente protocolo para la medida de cada frecuencia de resonancia, con el fin de mini-
mizar el error implicito del método y de cada modo.

1) Medida de la frecuencia de resonancia (fo) y factor de calidad (Qo) con la cavi-
dad vacia (valores descargados de f y Q). A partir de fo se obtiene una dimen-
sion efectiva de la dimensidon mas sensible de la estructura, es decir, aquella que
un minimo cambio produzca la variacién en frecuencia mas significativa. Me-
diante la medida de Qo se obtiene el valor de la conductividad del metal, que
también es una conductividad efectiva que incluye el efecto de paredes rugosas,
tapas no perfectamente selladas... El valor de la conductividad sera necesario
para determinar correctamente el valor de las pérdidas de los materiales.

2) Si existe algiin material auxiliar que no sea el que se desea caracterizar (como
soportes o0 tubos), se realiza la medida de la frecuencia de resonancia (f;) y fac-
tor de calidad (Q:) con la cavidad cargada de ese material auxiliar (medidas
descargadas), pero sin el material que se desea caracterizar. Mediante esas me-
didas se establece un valor efectivo de la permitividad del material auxiliar.

3) Medidas descargadas de la frecuencia de resonancia (f,) y factor de calidad (Qy)
de la cavidad con el material bajo prueba (MUT). A partir de estas medidas se
calcula el valor de la permitividad compleja del MUT.

Siguiendo los pasos descritos anteriormente, se minimizan los errores sistematicos
asociados al método que no se han tenido en cuenta en el modelo tedrico. En las sec-
ciones siguientes, donde se estudian varias estructuras resonantes, se han seguido di-
chos pasos para cada estructura, con el fin de maximizar la precision de la medida. No
obstante, los valores efectivos calculados para cada modo no se han incluido en esta
tesis para no introducir una cantidad de informacién abrumadora que pueda llegar a
enmascarar el objetivo final del trabajo, que es calcular la permitividad de un material.
AUn asi, los valores efectivos de todos los casos mostrados en las siguientes secciones
se pueden consultar en [150].

Ademas, a lo largo del capitulo se muestran algunas aplicaciones mas de una carac-
terizacion full-wave donde se puede mejorar este procedimiento de medida a través de
medidas efectivas de la cavidad. Cabe recordar que todas las frecuencias medidas que
se proporcionan a lo largo del capitulo se muestran descargadas del mecanismo de
acoplo, es decir, se da fy y Qu, en ningun caso f. y QL.
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6.2. Calculo de propiedades dieléctricas utilizando todo tipo de modos
en cavidades tipicamente empleadas en dielectrometria

En esta seccion se van a calcular propiedades dieléctricas de materiales a través de
varias cavidades tipicamente utilizadas en dielectrometria, pero se van a emplear todo
tipo de modos tal y como permite el método MMCFW desarrollado en esta tesis. El
procedimiento que se ha seguido para caracterizar los materiales es el descrito en la
seccién 6.1.3. Para distinguir los modos se va a hacer uso del procedimiento explicado
en el apartado 5.8. Los resultados se proporcionan con una incertidumbre calculada tal
y como se explica en el apartado 6.1.2. Las dimensiones geométricas se han medido
con un calibre digital que tiene precision de p=5um. La incertidumbre que se tiene al
medir la frecuencia de resonancia y factor de calidad en el VNA es Af=IMHz y
AQ=15.

Mediante estas medidas se pretende mostrar la versatilidad y flexibilidad que ofrece
el método MMCFW, tanto a nivel de modelado geométrico como a la hora de emplear
distintos modos resonantes en aplicaciones de dielectrometria.

6.2.1. Cavidad Split

Esta cavidad, como se ha comentado en capitulos anteriores, es una de las cavidades
mas Utiles para medir materiales laminares. Normalmente se utilizan Gnicamente los
modos TEgn,. NO obstante, a continuacion se muestran algunas medidas utilizando
varios modos, las cuales han sido realizadas en el National Institute of Standards and
Technology (NIST) bajo la supervision del Dr. Michael Janezic.

M,

Fig. 6.2. Cavidad Split y equipo de medida.

Las dimensiones de la cavidad split del NIST, cuya geometria se puede ver en la
Fig. 6.2, son: a=19.050+£0.005 mm y L=25.346+0.005 mm. A través de la frecuencia de
resonancia medida con la cavidad vacia (fo), se obtiene un radio efectivo para cada
modo (aerr); Y con el factor de calidad obtenido con la cavidad vacia (Qo), se calcula el
valor efectivo de la conductividad del metal (oerr) para cada modo. A continuacion, se
introducen varias muestras de las que se obtiene el valor de la constante dieléctrica y la
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tangente de pérdidas a varias frecuencias (modos). En la tabla se indica la incertidum-
bre de la medida, de manera que el lector pueda apreciar la precision del método.

Tabla 6.1. Medidas de propiedades dieléctricas con una cavidad split. Medidas geométricas de
las muestras y valores de referencia: dwut-a=0.508 mm, dcorn-6Lass=0.9324 mm;
drus_s1L=1.953mm

MUT Mode | fo (GHz) Qo fu(GHz) Qu er' tand u(er') | u(zand)

TEw1 | 5.4763 | 14655 | 5.39086 | 8560 | 2.30 0.00105 0.08 | 0.00015

MUT
A

TE211 | 81993 | 13775 | 8.08047 | 8171 | 2.29 0.00102 0.06 | 0.00011

TEinn | 5.4763 | 14655 | 4.95270 | 885 6.10 0.00460 0.09 | 0.00031

TEain | 81993 | 13775 | 7.34025 664 6.02 0.00510 0.12 | 0.00035

Corning
glass 1723

TEw1 | 5.4763 | 14655 | 4.87243 | 10844 | 3.81 0.00013 0.02 | 0.00005

silica

TEus | 9.9967 | 21950 | 8.91559 | 15022 | 3.74 0.00011 0.03 | 0.00003

Fused

Para saber el modo al que se corresponde cada frecuencia, se han representado las
componentes de los campos en cada caso, de manera que se pueda observar el nimero
de variaciones que tiene cada modo resonante. Mediante una representacién vectorial
se puede adivinar, ademas, si el modo es TE, TM o hibrido. En la Fig. 6.3 se muestra la
representacion de las componentes de campo del modo TE1: de la cavidad cargada con
fused silica. Se ha representado un corte axial y uno longitudinal, de manera que se
puede apreciar que existe una variacién en cada dimension de las coordenadas cilindri-
cas (r,¢,z), por lo que se corresponde a un modo XXi11. En la Fig. 6.4 se muestra una
representacion médulo-vectorial del campo eléctrico, de manera que se aprecia que las
componentes de campo son transversales eléctricas, por lo que el modo es TE.

| o JEphi|
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Fig. 6.3. Representacion grafica de las componentes de los campos eléctrico y magnético en
un corte longitudinal ¢p=n/7 (campo eléctrico) y en un corte axial z=L+d/2 (campo magnético).

Fig. 6.4. Representacion grafica del médulo de campos eléctrico y su representacion vecto-
rial en un corte longitudinal p=r/7.

6.2.2. Cavidad Circular

La geometria de esta cavidad se puede ver en la Fig. 6.5. Se va a considerar la con-
figuracion donde la muestra est& apoyada sobre la base de la cavidad. En este tipo de
estructuras, debido a su geometria, los modos que se usan habitualmente son los modos
simétricos TMonp. NO obstante, se pueden emplear otros modos para determinar las
propiedades dieléctricas de materiales a mas frecuencias, aumentando de esta manera la
resolucion de medidas de la cavidad.
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L | € Mo

Fig. 6.5. Cavidad Circular.

La cavidad circular utilizada tiene un radio R=49.08+0.12 mm y una altura
H=20+0.06 mm. Debido a la gran relacion de aspecto (2R/H) que presenta, los prime-
ros modos que se propagan son TMmno, por lo que la excitacion se realiza desde la tapa
superior de la cavidad con una sonda coaxial de manera que excite el campo eléctrico
axial E,.

En la tabla 6.2 se muestra la medida de varios plasticos utilizando diversos modos
resonantes. El procedimiento de medida es el descrito en 6.1.3: con las medidas de fo y
Qo en vacio se extrae el radio efectivo de la cavidad y la conductividad del metal. Pos-
teriormente se mide la fn y Qm con la muestra situada en el interior de la cavidad v,
después de extraer el efecto de la red de acoplo, se determina el valor de su permitivi-
dad.

Tabla 6.2. Medidas de propiedades dieléctricas con una cavidad circular.

MUT Mode | fo(GH2) Qo fu(GHz) Qu rs (mm) hs (mm)
- TMouw | 2.0337678 | 12095.09 | 1.996044 | 105.14
S« 20.085+0.05 | 6.025+0.03
= TMuwo | 3.7244496 | 465957 | 3.220010 | 106.95
TM210 | 4.9914799 | 5401.88 | 4.8955361 | 1520.49
9 4057+0.09 |  40.02
& | TMoo | 53659829 | 5410.28 | 5.0510936 | 948.51
w | TMaw | 6.2008504 | 49851.63 | 5.6989922 | 4561.09
I 29.7+0.07 | 85%0.05
£ | TMox | 53659829 | 5410.28 | 4.8174429 | 3970.25
MUT | Mode er e uer) | u(er)
— TMowo | 3.160 | 0145 | 004 | 0.030
2
=< [TMuw | 3122 | 0114 | 008 | 0020
o TMao | 2920 | 0026 | 008 | 0.005
1 TMoo | 2900 | 0028 | 003 | 0.003

210



Capitulo 6. Aplicaciones Experimentales

MUT Mode er er'’ uer') u(er")
W TMa1o 2.03 | 0.00068 | 0.002 | 0.00009
L
e TMozo 2.02 | 0.00075 | 0.007 | 0.00008

La identificacién de los modos se ha llevado a cabo mediante la representacién gra-
fica de los campos. En la Fig. 6.6 se muestra la representacion del médulo del campo
magnético del modo TE2io cuando la cavidad esta cargada con PVC. Ahi se puede
observar que existen dos variaciones en la coordenada angular (m=2) y una en la radial
y axial (n=p=1). Las lineas de campo vectorial indican que el campo magnético es en
mayor medida transversal, por lo que se puede asociar a un modo TM. No obstante,
cabe destacar que en la realidad existe una pequefia componente de campo magnético
axial, como se puede ver en la Fig. 6.6 , por lo que hablando con propiedad, este modo
se deberia de identificar como un modo hibrido, y al predominar la componente TM, el
modo seria EH.

Esta consideracion debe realizarse en todas las cavidades que no se pueden resolver
de manera analitica ya que, en esos casos, no existen modos puros TE o TM. No obs-
tante, si predomina mucho un tipo modo sobre otro, lo Ilamaremos con el nombre tra-
dicional TE o TM, ya que es més facil identificar la distribucion de campo de este tipo
de modos.
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ac am Py

Fig. 6.6. Representacion grafica del modulo y vector de campo eléctrico y magnético de una
cavidad circular cargada con PVC. Los cortes se han realizado en z=hs/2 y ¢p=r/3.

6.2.3. Cavidad Circular con orificio para medir cilindros dieléctricos o rods

Al igual que la cavidad circular expuesta anteriormente, la cavidad circular con ori-
ficio de insercién se suele emplear Gnicamente con modos simétricos TMony 0 TEonp.
No obstante, se pueden utilizar otros modos, como en el caso anterior, para aumentar la
resolucion en frecuencia de las medidas que proporciona la cavidad, ya que, al poder
utilizar mas modos, se caracteriza el material a mas frecuencias.

La geometria de esta cavidad se puede ver en la Fig. 6.7. Las dimensiones son de un
radio R=60+0.12 mm y una altura L=20+0.06 mm. El orificio de inserci6n tiene un
radio b=6.35+0.08 mm. Las muestras se han mecanizado para que tengan el mismo
radio que el orificio de insercion, de manera que no existe ningin hueco de aire entre la
muestra y la pared metalica del orificio.

*
g
v
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Li| emo | 3
g
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TEY

Fig. 6.7. Cavidad Circular con Orificio de insercion

En la tabla 6.3 se muestran las medidas realizadas con 3 materiales y diversos mo-
dos. El procedimiento de medida es el descrito en 6.1.3: con las medidas de fo y Qo en
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vacio se extrae el radio efectivo de la cavidad y la conductividad del metal. Posterior-
mente se mide la fn y Qm introduciendo la muestra por el orificio de insercién y se
determina el valor de su permitividad.

Tabla 6.3. Medidas de propiedades dieléctricas con una cavidad circular.

f ' " : "
MUT Mode (Gl:Z) Qo fu (G HZ) Qu ér ér U(&‘r ) U(Sr )
?(I TMowo | 1.91557 | 15135.1 | 1.84991 | 209.1 2.96 0.128 0.005 0.030
f
g TMi2o | 5.54171 | 6838.7 | 5.48814 | 967.6 | 3.034 0.075 0.001 0.040
% TMo1wo | 1.91557 | 15135.1 | 1.76664 | 880.1 5.38 0.029 0.06 0.008
Q
<§E TMi20 | 5.54171 | 6838.7 | 5.35969 | 1015.8 | 5.60 0.040 0.09 0.011
< TMo1wo | 1.91557 | 15135.1 | 1.82433 | 401.1 3.70 0.066 0.01 0.010
.
<§E TM120 | 5.54171 | 6838.7 | 5.45235 | 918.2 3.90 0.065 0.02 0.013

La identificacion de los modos se realiza de la misma manera que en los casos ante-
riores, mediante la representacion gréafica de los campos explicada en el capitulo 5, por
lo que no se va a hacer mas hincapié en ello a no ser que resulte de especial interés
mostrar la distribucion de campo en una cavidad concreta. No obstante, en esta cavi-
dad, al ser la perturbacion de la muestra muy pequefia, se pueden identificar los modos
por proximidad a las frecuencias de resonancia analiticas de una cavidad circular, aun-
que hay que tener en cuenta que variara un poco debido al orificio de insercion.

6.2.4. Cavidad Reentrante

De todas las cavidades reentrantes existentes, se ha escogido la configuracion de re-
entrante simple, donde Unicamente existe un poste metalico. La geometria de esta cavi-
dad se puede ver en la Fig. 6.8. Como se puede ver en dicha figura, la muestra dieléc-
trica no rellena por completo el gap de aire que existe entre el poste metélico y la tapa
superior de la cavidad. Por ello, la cavidad se ha modelado con MMCFW mediante 3
elementos basicos: uno Interno con dos capas, uno Intermedio (ya que el radio de la
muestra es menor que el radio del poste metalico), y uno Externo. Las interfaces de
conexion se encuentran en r=as y r=a, y la ortogonalizacion del campo eléctrico se
realiza por la izquierda en ambas interfaces.
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Fig. 6.8. Geometria de una cavidad reentrante con gap de aire entre la muestra y la tapa su-
perior de la cavidad.

Las cavidades reentrantes se utilizan con los modos TEM o TMon, debido a que
presentan una distribucién de campo idonea para medir materiales en el gap donde se
sitla la muestra. No obstante, otros modos con variacién acimutal pueden usarse tam-
bién para determinar las propiedades dieléctricas de un material. De todas maneras,
cabe destacar que, la utilizacion de otros modos puede ser Util no solo para determinar
las propiedades de un material, sino para calcular con precision algunas dimensiones
(radios o alturas de la cavidad) que sean mas sensibles en otro tipo de modos. Esta es
otra posible aplicacion del modelado de onda completa, ya que, en ocasiones, los mo-
dos simétricos son los mas idoneos para determinar propiedades dieléctricas, y el resto
son menos sensibles a éstas. Por el contrario, para determinar las dimensiones efectivas
de la cavidad, la utilizacion del conjunto completo de modos puede ayudar a mejorar la
precision de esta estimacion.

La cavidad que se ha utilizado tiene las siguientes dimensiones: 2b=33.26+0.10
mm, 2a=12.15+0.05 mm, hg=67.74+0.13 mm, hr =85.07£0.20 mm. El procedimiento
de medida es el descrito en 6.1.3: con las medidas de fo y Qo en vacio se extrae en este
caso la dimensién hg efectiva y la conductividad del metal. Posteriormente se mide la
fm ¥ Qm con la muestra situada en el interior de la cavidad v, tras extraer el efecto del
acoplo, se determina el valor de su permitividad. En la tabla 6.4 se muestra la medida
de varios materiales utilizando diversos modos resonantes.

Tabla 6.4. Medidas de propiedades dieléctricas con una cavidad reentrante

MUT Mode fo (GHz) Qo fu (GHz) Qu rs (mm) hs (mm)
w TTIf\/IMlll/ 1.01820 2114.53 1.00175 | 1344.83

Q ° 4.75+0.02 | 15.10+0.03
N TEm 455712 6359.20 4.54983 | 6794.14

< TEM2/

P TMoz2 3.04522 3364.84 2.93149 | 1494.98 4.85+0.04 | 16.28+0.07
I

O TE11 455712 6359.20 454584 | 6385.09
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MUT Mode fo (GHZ) QO fu (GHZ) Qu I's (mm) hs (mm)
_ Twa'\f)'lll’ 1.01820 211453 | 098599 | 57559
9 4.85+0.03 | 15.02+0.05
S [TeEm3
Z | TMow | 501779 4668.9 434021 | 1959.46
MUT Mode er er' u(er') u(er")
w | TEMV L o5 | 00120 | 007 | 0.006
8 TMo11
Y TEm | 229 | 00085 | 006 | 0.02
< | TEMZ a5 | 00130 | 009 | 0.0007
Z TMoz2
5 TEw | 330 | 00081 | 015 | 0002
TEMU 1 327 | 0066 | 0004 | 0003
Z TMo11
-
> | TEM3/ a1 | 0059 | 0002 | 0.005
TMo1s

Como se puede ver en la tabla anterior, la sensibilidad de los modos TEM/TMgn s
mucho mayor que la del modo TEu11, ya que la variacion de la frecuencia de resonancia
es mayor. Por ello, los modos TEM/TMgn son los idéneos para medir propiedades
dieléctricas con este tipo de cavidad. No obstante, los resultados obtenidos con el modo
TE111 son plenamente validos.

La identificacién de los modos se ha llevado a cabo como se describe en la seccion
6.1.3. El modo TEii: se trata realmente de un modo HE111, aunque debido a la poca
intensidad del campo eléctrico axial que se observa al representar el campo eléctrico,
consideramos que se trata de un modo TE.

6.3. Cavidades utilizadas en aplicaciones especificas de microondas

En esta seccion se utilizan cavidades o celdas empleadas en aplicaciones especificas
de dielectrometria. Con el empleo del método de onda completa desarrollado en esta
tesis (MMCFW) se han podido realizar algunos avances que mejoran las prestaciones
de cada celda de medida.

215




Capitulo 6. Aplicaciones Experimentales

6.3.1. Cavidad Circular Orientada a Calorimetria

La medida de propiedades dieléctricas a altas temperaturas es una de las aplicacio-
nes mas importantes en el campo de las microondas. Uno de los sistemas mas eficien-
tes del mercado es el que se expone en [103], donde se plantea una cavidad circular con
un orificio de insercion tal y como muestra la Fig. 6.9 para realizar medidas de propie-
dades dieléctricas con la temperatura. A esta estructura se le llama calorimetro.

PMC 12
PEC u LS
—he > ;L
? &
htub-hy et -
0] 3 R - -.
& L sg R [ -
\ y
|:,~_| hs IO,
o d S 2 5, WX N
b1 | e N o
ARARE I
Is fl Th ':c

Fig. 6.9. Geometria de un calorimetro y fotografia de la cavidad real. hc=85+0.01 mm,
2rc=104.92+0.03 mm, 2rh=12.1+0.009 mm, 2rt=10+0.005 mm, g=rh-rt.

Esta cavidad utiliza en modo TE111 para calentar la muestra y el modo TMoio para
medir las propiedades dieléctricas a tiempo real en funcién de la temperatura. No obs-
tante, cada modo tiene una frecuencia de resonancia distinta, por lo que las propiedades
dieléctricas que se proporcionan no son a la frecuencia de calentamiento, aunque esta
muy préxima. A continuacidn, se muestran algunas medidas a temperatura ambiente de
varios materiales medidos con el modo TEi11, de manera que se puede tener una infor-
macidn mas precisa de las propiedades dieléctricas a la frecuencia 0 modo de calenta-
miento.

La excitacion de cada modo se realiza de manera independiente. El modo TMoio Se
excita con una sonda coaxial desde la base de la cavidad para acoplar la componente de
campo eléctrico axial (E;); mientras que el modo TEi11 se excita desde el lateral de la
cavidad con una sonda coaxial para acoplar la componente de campo radial (E;).

Las muestras tienen una altura de hs=15+0.02 mm y un didmetro de 2r;=9.8+0.01
mm. Como soporte se utiliza un tubo de cuarzo de radios externo e interno rp y ry res-
pectivamente. La longitud del tubo es hw,=88.85+0.012 mm y su permitividad &
tube:3.8‘j'10_4.

El modelado de esta cavidad se ha realizado con el método MMCFW, y se han uti-
lizado un elemento Externo, dos Intermedios y uno Interno. El elemento Externo tiene
una capa de dieléctrico aire; el siguiente Intermedio dos capas de dieléctricos aire y &-
whe; €l siguiente Intermedio tiene tres capas, o - &r-wbe -€0; Y €l elemento Interno tiene 4
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capas, &o - ér-tube - Er-sample -60. Las interfaces de conexion estan en las superficies r=rs,
r=r.y r=rn. En r=ry la ortogonalizacion ha de realizarse por la derecha, y en las otras
dos interfaces por la izquierda.

El procedimiento de medida que se ha llevado a cabo es el descrito en el apartado
6.1.3: con las medidas de la cavidad vacia se obtiene un radio efectivo y una conducti-
vidad efectiva para cada modo; con las medidas de f; y Q: con el tubo/soporte vacio se
miden las propiedades dieléctricas de éste para cada modo; y con las medidas de fn y
Qm con muestra se obtiene el valor de permitividad de la misma. En la tabla 6.5 se
muestran las medidas de varios materiales que se han realizado con el modo de calen-
tamiento TE111 a temperatura ambiente. Los resultados se comparan con valores obte-
nidos utilizando el modo TMgio con el método perturbacional [103]. La incertidumbre
de las medidas directas rs, y hs es en todos los casos la del calibre u(y)=0.005.

Tabla 6.5. Medidas de propiedades dieléctricas de varios materiales con un calorimetro utili-
zando el modo de calentamiento TE111. f0=2.431990 GHz, Q0=9288.38, fi=2.420396 GHz,

Q1=9198.89.
er'
Material fu (GHZ) Qu er' e’ u(&‘r') u(é‘r") 2rs hs er' x103
X103 x10% | (mm) | (mm) | [103] | [103]

PTFE | 2415813 | 90707 | 212 | 061 | 001 | 01 | gs59 | 1489 | 57 | 07

PTFCE | 2.414926 | 73742 | 235 | 9.79 | 0.03 0.5 949 | 151 | 235 | 116

Rexolite | 2.414132 | 8967.0 | 2.61 121 | 0.06 0.6 9.72 | 15.05 | 2.53 1.3

PSU100 | 2.412913 | 71143 | 3.05 | 1482 | 0.04 2.3 9.68 | 1495 | 3.02 | 147

China | 2.411394 | 79054 | 3.43 8.89 | 0.03 0.9 9.68 | 16.2 3.5 104

Nylon | 2.411259 | 4655.6 | 3.70 | 59.1 | 0.09 6.3 973 | 152 | 3.71 57

Macor | 2.408210 | 73839 | 553 | 23.81 | 0.08 | 21 9.71 | 1501 | 568 | 2338

CGCR1 | 2.403609 | 7578.9 | 10.83 | 511 | 0.12 | 8.1 9.87 15 12.08 | 69.3

Como se puede ver en la tabla anterior, los valores obtenidos utilizando el modo de
calentamiento se asemejan mucho a los obtenidos con el modo TMoo utilizando el
método perturbacional descrito en [103]. Esta buena correlacion entre distintos méto-
dos valida de manera experimental el buen funcionamiento del método propuesto en
esta tesis (MMCFW).

En esta cavidad es muy sencillo identificar los modos, ya que, al ser la perturbacion
del material muy pequefia, las frecuencias de resonancia que aparecen cuando se intro-
duce la muestra estan muy préximas a las frecuencias de resonancia analiticas de una
cavidad circular, por lo que resulta inmediato identificar el modo resonante que se esta
propagando en cada caso sin necesidad de recurrir a la representacion de los campos.
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En el modo que hemos utilizado (TEa111), cabe destacar que en realidad se trata de
un HEz111, pero como predomina de manera abrumadora la componente TE del modo
hibrido, no tiene sentido identificarlo como un modo HE, sino como uno TE. En la Fig.
6.10 se puede observar mediante la representacion vectorial de los campos que la com-
ponente predominante del modo de calentamiento es la TE, ya que los campos eléctri-
cos son transversales a la direccién de propagacion (z).

E->
0.12

0.1

-0.06 0 0.05 -0.05 o 0.05
r r

Fig. 6.10. Representacion vectorial de los campos del modo de calentamiento (TE111) de un
calorimetro.

6.3.2. Cavidad Reentrante con orificio de insercién: equipo dielectric kit de viales

El equipo comercial dielectric kit - dielkit disefiado por el grupo Dimas-ITACA
consiste en una cavidad reentrante con orificio de insercion en la parte circular por
donde se introduce un vial relleno de un material que se desea caracterizar. La geome-
tria de esta cavidad se puede ver en la Fig.6.11. Esta estructura fue propuesta inicial-
mente por Xi y Tinga [77], donde se analiza el problema con modos TEM/TMgrp, ob-
teniendo una excursion de medida muy buena para un rango considerablemente grande
de materiales. A partir de esa idea, el grupo Dimas desarrolla un medidor de propieda-
des dieléctricas de bajo coste llamado Dielectric Kit (dielkit). Este equipo tiene una
funcionalidad muy buena y actualmente se comercializa por todo el mundo.

La aportacion que se propone en esta tesis para el equipo dielkit es la posibilidad de
medir y utilizar otros modos ademés de los simétricos TEM/TMgonp. De esta manera, se
pueden proporcionar medidas de propiedades dieléctricas a mas frecuencias o utilizar
otros modos para optimizar las dimensiones u otros parametros secundarios.

El modelado de esta estructura con el método MMCFW se realiza con 4 elementos
bésicos: uno Externo, dos Intermedios y uno Interno. Cada uno de los elementos tiene
Unicamente 1 capa de material y las interfaces de conexién estdn en las superficies
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r=rp, r=ry y r=rs. La ortogonalizacion del campo eléctrico se realiza por la derecha en
la interfaz r=r¢y por la izquierda en las otras dos.

Es | vt
5 AT
i D
H v .
L : 2 5 €
: - -
i 2R
I e ARRRRRR R »
5 Couplingj|
v e P, Probe

Fig. 6.11. Geometria cavidad de viales dielkit.

En la tabla 6.6 se muestra la medida de varios liquidos con dos modos resonantes,
uno simétrico (TEM/TMogu4) y otro no (HEM113). El procedimiento de medida que se ha
seguido es el descrito en el apartado 6.1.3:con las medidas de la cavidad vacia se obtie-
ne la altura de la parte coaxial efectiva y una conductividad efectiva para cada modo;
con las medidas de f; y Q: con el tubo/soporte vacio se miden las propiedades dieléctri-
cas de éste para cada modo; y con las medidas de fn ¥ Qm con muestra se obtiene el
valor de permitividad de la misma. La cavidad que se ha utilizado tiene las siguientes
dimensiones: 2R=28.00+0.05 mm, 2rp,=10.0£0.1 mm, 2r=8.20£0.03 mm,
2rs=6.20+0.05 mm, D=8.00+0.08 mm, L =90.0+0.2 mm, &=5.0+0.6. Los resultados se
pueden comparar con las tablas proporcionadas en [151] por el National Physical La-
boratory (NPL).

Tabla 6.6. Medidas con el equipo dielkit. Modos TEM/TMowu y HEMus. fo-

™014=5.967099GHz, Qo-TM014=3874.19, fi-Tm014=5.79957 GHz, Qt.Tm014=3798.21, fo-HEM113=7.046075
GHz, Qo-HEm113=5070.31, ft-HEM113=7.017647 GHZz, Qt-HEM113=3354.5.

Material Modo | fu(GHz) Qu er er' uler') | u(e)
Ciclohexano | TMows | 5.74088 | 3705.1 | 2.027 | 0.0007 | 0.02 | 0.00005
HEMus | 7.01079 | 31152 | 2.08 | 0.0009 | 0.03 | 0.0001
Mineral Oil | TMos | 5.73402 | 3553.9 | 2.18 | 0.0015 | 0.03 | 0.0003
HEMu3 | 7.01004 | 3002.3 | 2.19 | 0.0012 | 0.03 | 0.0006
Acido Oleico | TMow | 5.72102 | 3105.6 | 2.35 0.17 0.05 0.03
HEMu13 | 7.00898 | 2886.7 | 2.34 0.16 0.04 0.04
Tolueno TMows | 5.71356 | 2894.4 | 2.47 | 0.021 | 0.07 0.006
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Material Modo

fu (GHZ)

Qu

&r

&r

u(é‘r')

u(é‘r")

HEM113

7.00849

2630.1

241

0.027

0.08

0.005

Los modos se han identificado representando la distribucion de campo de cada uno
de ellos y fijandonos en la zona donde se sitda la muestra. En la Fig. 6.12 se puede ver
que el modo TEM/TMou4 presenta un comportamiento TEM en la parte coaxial, ya que
tanto el campo eléctrico como el magnético son transversales. Sin embargo, en la parte
cilindrica, donde se sitia la muestra, el modo tiene una fuerte componente eléctrica
axial y una componente practicamente nula de campo magnético, lo cual se asocia con
un modo TM. Por otro lado, se puede ver que el modo hibrido que se ha utilizado pre-
senta el mismo comportamiento en la zona coaxial, aunque en la zona cilindrica donde
se sitdla la muestra aparece una importante contribucion de las componentes axiales del
campo eléctrico y del magnético, por lo que se ha identificado dicho modo como un

modo hibrido HEM113, ya que no predomina ningtn modo transversal (TE 0 TM).

E-> H->
0.1 0.1
0.09 0.09
0.08 0.08
0.07 0.07
0.06 0.06
)
0.05 0.05
0.04 0.04
0.03 0.03
0.02 0.02
0.01 0.01
0 0 _—
001 0 0.0 001 0 001
r I
MODO TEM/TMoia

Fig. 6.12. Representacion del mddulo y vector del campo eléctrico de los modos TEM/TMous

y HEMa1s en o=n/2

En la tabla 6.6 también se puede ver que el modo simétrico TEM/TMo14 €s mucho
mas sensible a las propiedades dieléctricas que el HEM113, por lo que el primero es un
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modo mejor para determinar las propiedades dieléctricas de una muestra. No obstante,
otra aplicacion donde se pueden utilizar los modos resonantes es en la determinacion
de las dimensiones efectivas de la cavidad, donde las dimensiones de la cavidad se
calculan de manera indirecta a partir de las frecuencias de resonancia medidas. En la
practica conviene utilizar siempre que se pueda dimensiones efectivas, ya que estas
eliminan de alguna manera varias incertidumbres que no se han tenido en cuenta en el
modelo y que son dificiles de caracterizar, como las imperfecciones mecanicas, rugosi-
dad de paredes, cambios de temperatura, dilataciones y contracciones del metal...

Para determinar todas las dimensiones efectivas de una cavidad se necesitan varios
modos resonantes (tantos como dimensiones queramos determinar al menos). Un pri-
mer procedimiento consiste en elegir el modo que sea mas sensible en cada dimension,
de esta manera, se determina con la maxima exactitud cada una de las dimensiones. Por
lo tanto, cabe estudiar la sensibilidad de cada modo para cada dimension. Como el
objetivo principal de esta tesis no es analizar ninguna cavidad en concreto con mucho
detalle, a continuacién, se muestra el estudio con Gnicamente los dos modos resonantes
utilizados en la medida de propiedades dieléctricas, aunque para un estudio mas ex-
haustivo deberia realizarse el estudio con mds modos. En la Fig. 6.13, se muestra la
variacion de la frecuencia de resonancia (4fy) en funcién de la variacion nominal de
cada dimensién de la cavidad (4d), para cada modo y para cada dimension. Ahi se
puede ver que, por ejemplo, que el modo TEM/TMo14 es mucho mas sensible a la altu-
ra total de la cavidad L que el HEM113, por lo que se deberia utilizar el primer modo
para calcular la dimension efectiva de este parametro. Por el contrario, para el radio del
poste metalico r, 0 de la cavidad r. es mucho més sensible en el modo HEM113, por lo
que se deberia utilizar este para determinar su dimension efectiva. Si este estudio se
generaliza para todos los modos resonantes que aparecen en la cavidad, se puede de-
terminar el modo mas sensible a cada dimensién y utilizarlo para el calculo de las di-
mensiones efectivas de la cavidad.

40 150

e 100 ©
50
10 \

-20

Af (MHZ)
Af {MHZ)
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40

-100

MODO TEM/TMo14

0.5

-150
0.5

04 03 02 01 0 01

Ad (mm)

MODO HEMu13

02

Fig. 6.13. Sensibilidad de cada dimension de la cavidad de viales dielkit sobre la frecuencia
de resonancia de los modos TEM/TMowus y HEMu13
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6.3.3. Cavidad bi-reentrante orientada a medida de liquidos con altas pérdidas

Esta celda consiste en una cavidad bi-reentrante con un orificio pasante en el centro
de la misma por donde se introduce un vial relleno de la muestra que se desea caracte-
rizar. Su geometria se puede ver en la Fig. 6.14. Esta cavidad es dptima para medir
liquidos y gases, ya que su geometria permite rellenar el vial de manera muy facil y
eficiente. Esta cavidad ha sido disefiada especificamente por el grupo Dimas-ITACA
para medir materiales con muy altas pérdidas, ya que éstos llevan asociado un factor de
calidad muy bajo, dificilmente medible de manera precisa en las cavidades habituales
de dielectrometria. Por ello, esta cavidad tiene Qs suficientemente elevados para que
materiales con altas pérdidas puedan ser medidos cbmodamente.

y
|

A 2T
FI R N w34 BN _]
hP H Coupling
i o Probe
¥ Y =t
T e} Iof
I =2

Fig. 6.14. Geometria de una cavidad bi-reentrante con orificio de insercion.

De la misma manera que en las aplicaciones explicadas anteriormente, la propuesta
de mejora es proporcionar un andlisis full-wave que permita utilizar todo tipo de modos
resonantes, ya que, hasta la fecha, el equipo solamente utiliza un modo simétrico, el
TMo11.

Ademas del disefio realizado para medir altas pérdidas, esta cavidad tiene como ob-
jetivo proporcionar resultados con una incertidumbre muy baja. Para ello, un paso fun-
damental consiste en minimizar el error cometido en las medidas de las dimensiones
geométricas mediante un calibre digital. La estrategia que se ha desarrollado consiste
en determinar las dimensiones geométricas a partir de medidas de las frecuencias de
resonancia de la cavidad vacia.

Como se vio en el apartado anterior, una técnica de calibrado consiste en estudiar la
sensibilidad de cada modo y calcular cada dimension efectiva con el modo més sensi-
ble. Pero ese es un proceso iterativo, pues hay que decidir qué dimension se calcula
primero y el orden de las siguientes. Ademas, la eleccion del orden no es sencilla y
condiciona el resultado final. Por ello, se propone otro procedimiento para calcular las
dimensiones efectivas, el cual consiste en plantear un sistema de ecuaciones donde las
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dimensiones de la cavidad sean incognitas y el dato sea la frecuencia de resonancia
medida de varios modos resonantes con la cavidad vacia:

y = Fl(fl'ro he, hp'rp:rt)

y= Fz(fz,rc, hc, hp'rplrt)
Iy = FN—1(fN—1'rCJ hC! hp'rp:rt)

y = FN(fN’TC’ hc'hp'rp'rt)

donde F; viene dado por el |det(X)| que surge al plantear el método MMCFW. Cabe
destacar que N ha de ser al menos igual al nimero de dimensiones a determinar.

(6.16)

Una vez definido el sistema de ecuaciones, podemos definir una funcién de optimi-
zacion que recoja la suma de todas las ecuaciones del sistema anterior, ya que, en el
caso ideal, a la frecuencia de resonancia, todas ellas deberian ser iguales a 0 (condicion
de resonancia, |det(X)| = 0). Por lo tanto, la funcién de optimizacién elegida es la
siguiente:

N F=0 (6.17)

Utilizando el método de optimizacion simplex implementado por la funcién fmin-
search de Matlab, se obtienen todas las dimensiones efectivas de la cavidad (ver tabla
6.7), las cuales difieren minimamente de las nominales, pero de esta manera minimizan
la el error cometido entre medida y simulacién, como se puede ver en la tabla 6.8.

El modelado de la cavidad con MMCFW se ha realizado con 4 elementos basicos,
uno Interno, dos Intermedios y uno Externo. Cada uno tiene una capa dieléctrica, y las
interfaces de conexion estan en r=rp, r=ry y r=rs. La ortogonalizacién del campo eléc-
trico se realiza por la izquierda en r=ryy r=rs; y por la derecha en r=r.

Tabla 6.7. Comparativa de dimensiones nominales y efectivas de la cavidad

Dimensién Valor Nominal u(x) Valor Efectivo u(x)
(mm) (nm) (mm) (m)

H 119.7 +50 119.7324 +6

R 60 +50 60.0206 +7

hp 35.65 +50 35.6542 +3

rp 24 +50 24.0149 +5

re 6 +50 6.0587 +3

223




Capitulo 6. Aplicaciones Experimentales

Tabla 6.8. Comparativa entre frecuencias de resonancia medidas y calculadas con dimen-
siones nominales y efectivas.

fr (GHz) — fr (GHz) — fr (GHz) — | 4f, (GHz) - | 4f; (GHz) -
Modo Measured Nominal Effective Nominal Effective
Geometric Geometric Geometric Geometric
Dimension Dimension Dimension Dimension
TMo1o 1.154188 1.153863 1.154109 0.326 0.079
TMous 1.440528 1.440280 1.440509 0.248 0.019
HE111 1.858478 1.858386 1.858487 0.092 0.009
EHi10 2.361368 2.360553 2.360790 0.815 0.578
HE211 2.678175 2.678205 2.678185 0.031 0.010
TMo12 2.858647 2.858571 2.858663 0.075 0.016
EH212 3.294741 3.295091 3.294995 0.350 0.254
EH111 3.409771 3.410385 3.410348 0.614 0.577

De esta manera, gracias a un modelado de onda completa, se pueden mejorar las
prestaciones de cavidades resonantes, ya que al tener disponibles todo el conjunto de
modos que resuenan en la cavidad, se pueden emplear estos para determinar parame-
tros secundarios como las dimensiones efectivas de la cavidad. Es decir, los modos
resonantes no estan limitados a utilizarse Gnicamente para determinar propiedades
dieléctricas, sino que pueden emplearse para determinar parametros secundarios que
mejoren la precision del sistema de medida. Esto es de vital importancia por ejemplo
en aplicaciones donde se requiera proporcionar la medida con una incertidumbre muy
pequena.

Por otra parte, se ha comprobado que modo idéneo para medir propiedades dieléc-
tricas en esta cavidad es el TMo11, ya que tiene una sensibilidad bastante buena en la
frecuencia de resonancia y el factor de calidad es bastante alto para medir el modo sin
problemas. No obstante, se pueden utilizar otros modos como por ejemplo el EHi1o. En
la tabla 6.9 se han medido algunos liquidos a las frecuencias de resonancia de esos
modos. En este caso, el procedimiento de medida ha consistido en determinar prime-
ramente las dimensiones efectivas de la cavidad mediante el procedimiento propuesto
anteriormente con medidas de la frecuencia de resonancia de la cavidad vacia, el radio
interno del tubo de insercion se ha obtenido con el dato de permitividad del cuarzo
&=3.6-10"% y la medida con tubo vacio, y finalmente se ha calculado la permitividad
compleja de los liquidos.
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Tabla 6.9. Medida de permitividad de algunos liquidos de referencia.

Material Mode fu (GHz) Qu
Deionized Water TMo 1.4150465 1276.5
EH110 2.2789647 34,51
Methanol TMon 1.4218175 242.77
EH110 2.3533687 186.06
Dimethyl sulfoxide TMou 1.4187409 593.71
EH110 2.3405594 123.86
Acetone TMoa1 1.4246041 2299.8
EHi1o 2.3529096 2192
& tu(er) & tu(ey g + u(er) & +u(e)
Ref. [152] Ref. [152]
77.9640.09 5.56+0.04 77.8+0.08 5.2540.02
76.6040.05 10.784+0.04 77.240.06 8.38+0.03
28.5240.06 10.984+0.04 28.0540.03 10.1840.02
21.7840.07 11.84+0.05 22.9140.04 13.014+0.03
45.5140.04 6.954+0.03 45.36+0.03 6.62+0.01
41.2740.06 11.540.03 43.56+0.04 10.4240.02
21.3440.05 0.61+0.01 21.1840.03 0.5840.008
21.76+0.04 1.240.02 21.1540.03 0.9540.005

En las normativas y estandares de protocolos de medida donde la determinacién de
las propiedades dieléctricas es critica, se utiliza tipicamente un limite en el error relati-
vo del 5% para &, y 10% para &,’. Practicamente todos los valores proporcionados en
esta seccion cumplen con dicho limite en la determinacién de la constante dieléctrica
&/, pero en la determinacién del factor de pérdidas el error relativo suele ser mayor al
10%. Este hecho abre una linea de mejora de cara al futuro para conseguir una incerti-
dumbre menor en la parte imaginaria de la permitividad.
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Capitulo 7

Conclusiones y Lineas
Futuras

Llegados a este punto final, conviene recapitular las conclusiones a las que nos ha
llevado este trabajo y especificar las posibles lineas futuras o de ampliacion de esta
tesis.

7.1. Conclusiones

El principal objetivo de esta tesis consistia en crear una libreria de elementos cilin-
dricos caracterizados mediante un analisis de onda completa o full-wave. La caracteri-
zacion se debia hacer mediante una filosofia circuital, de manera que, interconectando
algunos elementos basicos previamente modelados, se podia estudiar otras estructuras
mas complejas. Ademas, el método debia estar orientado a resolver problemas resonan-
tes y de dielectrometria.

Todos estos objetivos se han conseguido segun se detalla a continuacion.

La idea inicial de la tesis consistia en ampliar el analisis circuital generalizado a un
andlisis de onda completa, ya que, hasta la fecha, Unicamente se podian analizar modos
simétricos TMon ¥ TEon. Tras realizar un estudio profundo de las funciones base nece-
sarias para modelar todas las componentes de campo en cada uno de los puertos de los
elementos bésicos, se observd que el anélisis circuital generalizado de onda completa
tiene ciertas limitaciones en la caracterizacion de los elementos cruzados (Yij, i)
cuando los puertos estan combinados en superficies transversales y longitudinales. Por
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lo que se ha llevado a cabo la caracterizacion de algunos elementos basicos mas limita-
dos geométricamente. Mediante los elementos basicos de este método circuital genera-
lizado de onda completa o full-wave (GCAFW), lo cuales se han descrito en el capitulo
4, se han modelado algunas estructuras particulares, pero el método carece de la gene-
ralidad y versatilidad que se buscaba en el desarrollo de esta tesis.

Para subsanar las limitaciones que presenta el GCAFW, se ha desarrollado en el ca-
pitulo 5 un método hibrido que combina el analisis modal puro (mode-matching) con la
filosofia circuital. Por lo tanto, se han desarrollado algunos elementos basicos y genéri-
cos que combinandolos entre si pueden modelar cualquier estructura cilindrica cerrada
con simetria de revolucion.

Los elementos béasicos de este método, llamado mode matching circuital full-wave
(MMCFW), son elementos cilindricos multicapa, cuyos campos en el interior deben ser
resueltos previamente. Para ello, es necesario resolver algunas ecuaciones trascenden-
tes de manera muy eficiente para que proporcionen los nimeros de onda o las constan-
tes de propagacion. Estas ecuaciones se han resuelto mediante una modificacion del
método de Chebyshev, desarrollada en el apéndice IV de esta tesis, la cual permite
realizar una busqueda de raices complejas de ecuaciones trascendentes de una manera
muy eficiente.

Para el método MMCFW se ha estudiado la convergencia del método y la influen-
cia de la conductividad finita de las paredes conductoras. También se ha estudiado la
identificacién de modos y la representacién grafica de los campos. Ademas, el método
se ha validado a través de numerosas comparaciones con otros trabajos de la literatura,
de manera que se muestra la gran versatilidad que tiene el método tanto a la hora de
modelar diversas geometrias como a la hora de obtener cualquier tipo de modo reso-
nante.

Finalmente, se ha realizado una parte experimental donde, por una parte, se ha utili-
zado el método MMCFW en cavidades tipicamente utilizadas en dielectrometria; y, por
otro lado, se han modelado algunas celdas de medida o cavidades resonantes orientadas
a aplicaciones especificas como calorimetria 0 medida de materiales de altas pérdidas,
ampliando su rango de aplicabilidad y la precision de los resultados.

Con todo ello, esta tesis aporta un analisis circuital de onda completa de estructuras
cilindricas mediante el cual: se mejora el rango de medida de las cavidades existentes
(ya que se pueden utilizar todo tipo de modos); se optimizan los procedimientos de
calibracion para disminuir la incertidumbre de la medida; se mejora la velocidad
computacional con respecto a métodos clasicos de discretizacion como FDTD o FEM;
y finalmente, se proporciona versatilidad y facilidad de cara al ususario a la hora de
analizar estructuras complejas, ya que el analisis electromagnético queda intrinseco y
transparente al usuario, que solo ha de preocuparse de interconectar una serie de ele-
mentos basicos que ya han sido modelados previamente de manera genérica.
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7.27.1. Lineas Futuras

Tras la elaboracién de esta tesis se abren una gran cantidad de lineas de investiga-
cion relacionadas con el analisis modal y circuital.

En primer lugar, urge la necesidad de mejorar el modelado de la conductividad fini-
ta en las paredes conductoras, ya que el método de energias propuesto en esta tesis
separa la influencia de la parte real de la permitividad sobre la parte imaginaria. Esto
provoca una falta de generalidad que podria subsanarse considerando el metal como un
material dieléctrico con una permitividad efectiva cuyas pérdidas estan asociadas con
la conductividad del metal, tal y como se plantea en el método circuital GCA-TMon. De
esta manera, se modela mejor la distribucion de campo y, por ende, el problema reso-
nante en si. El problema reside, como se comentd en el capitulo 5, en complicaciones
de caracter numérico, las cuales no son facilmente solucionables. Esta linea es de espe-
cial importancia y conviene estudiarla con atencion e interés, ya que mejoraria el enfo-
que del método MMCFW de cara a la caracterizacion de las pérdidas.

Otra linea, que siempre estara abierta, es la resolucion de las ecuaciones trascenden-
tes de variable compleja de manera eficiente. En este aspecto, esta tesis ha aportado su
granito de arena proponiendo una modificacion del método de Chebyshev que permite
calcular raices complejas. Pero la optimizacion de este tipo de algoritmos siempre esta
en boga en el ambito cientifico.

Un modelado siempre interesante es aquel que, ademas de problemas resonantes,
pueda resolver otro tipo de problemas electromagnéticos. Por lo que seria necesario
introducir la posibilidad de que se proporcionara parametros S. Para ello, habria que
plantear el método mode-matching que se utiliza en el método MMCFW de manera
gue proporcionara parametros de dispersidn, o incluso circuitalesZ o Y.

Una caracterizacion mas genérica seria también aquella que no estuviera ligada a
problemas con simetria de revolucién Gnicamente, sino que se pudieran distribuir de
manera arbitraria los elementos cilindricos en el interior de una cavidad. Para ello,
habria que enfocar el problema a realizar un cambio de ejes de coordenadas para poder
reutilizar todo lo desarrollado en esta tesis. Ademas, también se podria ampliar la posi-
bilidad de que cada elemento basico tenga varios puertos en sus interfaces.

Una vez desarrollado un método de caracter general en el ambito de la dielectrome-
tria como es el método MMCFW, otra linea consistiria en modelar cavidades o celdas
especificas aprovechando la posibilidad de utilizar multitud de modos. De esta manera,
se podrian optimizar dichas celdas de medida.

La caracterizacion de elementos cilindricos nos lleva a pensar también en la posibi-
lidad de realizar una libreria con elementos rectangulares, lo cuales no son tan comunes
como los cilindricos en aplicaciones de dielectrometria, pero también tienen sus aplica-
ciones. Ademas, estos elementos tienen la ventaja de trabajar siempre en coordenadas
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cartesianas (no polares), por lo que la eleccion de las funciones base seria mas sencilla
que en el caso de los cilindros que se ha desarrollado en esta tesis.

Finalmente, en un cémputo general, se podria abrir una linea donde se modelaran
elementos basicos con todo tipo de estructuras canonicas (cilindros, rectangulos, conos
y esferas) y se pudieran interconectar entre ellas con la misma filosofia que en los mé-
todos descritos en esta tesis, de manera que fuera muy sencillo de cara al usuario reali-
zar una simulacion de estructuras candnicas cualesquiera.
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Apéndice |

Expansion en Series de
Funciones Base

Existen multitud de aproximaciones y desarrollos utilizados en ingenieria para re-
presentar una funcion arbitraria f(x) mediante una serie numérica o sucesion de fun-
ciones base ¢,,(x) ponderadas por unos coeficientes o pesos a,, [153]:

f(X) = Z:LO=1 anbn (x) (A.1.1)

Se dice que un conjunto de funciones base es ortogonal en un intervalo [a,b] si se
cumple que el producto interno de dos términos diferentes de la misma familia es nulo:

(@), 01(0)) = [ ()P (X) dx =0, j#k (A.1.2)

Si el producto interno de cualquier término consigo mismo es igual a la unidad, en-
tonces se dice que la funcion es ortonormal:

(0, k() = [ ¢k dx =1, j=k (A13)

Se denomina conjunto de funciones base completas o desarrollo en serie completo a
aquel conjunto de funciones ortogonales que cumplan en el intervalo [a,b] que el mi-
nimo error cuadratico converge a cero a medida que m tiende a infinito.

lim [71f(0) = Zis anhn (0)]2dx = 0 (A.14)

Mediante una serie completa de funciones base se puede aproximar cualquier fun-
cién. Para obtener los coeficientes a,, tan solo basta con realizar el producto interno de
la funcién original con cada una de las funciones base y dividirlo por un factor de nor-
malizacion que aparece al aplicar la condicién de ortogonalidad sobre la funcion base.

ay = {f (), P ()}/(Pn (x), Pr (x)) (A.1.5)
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Desarrollo en serie de Fourier

Sea f(x) una funcidn periddica de periodo T definida en el intervalo [0, T]. Este
desarrollo se basa en superponer funciones trigonomeétricas de periodo T [154]

f(x) =Ym-0a,cos (2%11 x) + b, sin (2%11 x) (A.1.6)

Donde los coeficientes a,, y b,, se calculan de la siguiente manera:

2

a, = ;fOTf(x) cos (anx) dx
b, = ;fOTf(x) sin (anx) dx

Este desarrollo funciona muy bien cuando la funcion f(x) es periddica y continua.
Si no lo es, la aproximacion en serie presenta un rizado en los extremos llamado fend-
meno de Gibbs.

(A7)

Desarrollo en serie de Fourier de Rango Medio

Para aproximar funciones no periddicas, se recomienda el uso de este tipo de desa-
rrollo, que consiste en aplicar simetria par o impar a una funcién definida en un inter-
valo [0, T] donde la funcién no es periddica, de manera que se provoca una extension
periodica de la misma de forma artificial donde ya se puede aplicar el desarrollo en
serie de Fourier [155].

Si la funcion no periddica f(x) se extiende mediante una funcion par, entonces los
coeficientes b,, se anulan, por lo que el desarrollo de la funcion es:

f(x) = Yoo ay cOS (ZnTn x) (A.1.8)

a, = ;fOTf(x) cos (ZTTTn x) dx (A.1.9)

Si la funcién no periddica f(x) se extiende mediante una funcion impar, entonces
los coeficientes a,, se anulan, por lo que el desarrollo de la funcion pasa a ser:

F(x) = ¥, b, sin (2”7" x) (A.1.10)

b, = %fOTf(x) sin (ZnTn x) dx (A.1.11)

Desarrollo en serie de Bessel

Esta expansion en serie se suele utilizar en problemas con coordenadas cilindricas,
ya que llevan envuelta la funcion de Bessel que incluyen el origen de coordenadas
[156]-[157]. El desarrollo en serie de una funcion definida en el intervalo [0,R] viene
dada por la siguiente expresion:

f(X) = Z:l,o=1 an ]m(lmnx) (A|12)
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Donde A,,,, = % Y Xmn €S €l n-ésimo cero de la funcién de Bessel de primera es-
pecie de orden m. Los coeficientes a,, se calculan de la siguiente manera:

2 R Xmn
=—— ()] (—x)xdx A.1.13
R2[ [ Gt Jo £ @m (%5 ( )
Como se habra percatado el lector, la funcion base se anula en el extremo x=R para
cualquier m; y en x=0 también para cualquier m = 0, por lo que este desarrollo en serie
sera Optimo para funciones que cumplan este tipo de condiciones de contorno. Por
ejemplo, en problema de vibracién de placas 0 membranas.

Qan

Desarrollo en serie de Bessel-Dini

En el desarrollo en serie de Bessel se impone que la constante y,,,, sea el n-ésimo
cero de la funcidn de Bessel de primera especie de orden m, de manera que la funcion
base queda sujeta a unas condiciones de frontera muy restrictivas (se anula en los ex-
tremos). Para suavizar esta condicion de frontera, el desarrollo de Bessel-Dini propone
que la constante 4,,,,, se calcule a mediante la siguiente condicién de frontera [156]:

y— ];n(lmnR) +h ']m(lmnR) =0 (A.1.14)

Donde h es una constante arbitraria que puede tomar el valor que uno desee, incluso
0. Esta condicion es menos restrictiva que la del desarrollo de Bessel, pero sigue impo-
niendo una condicién en el contorno de la funcidn base que la funcién f(x) no tiene
porqué cumplir en el extremo x=R, por lo que en el extremo pueden aparecer algunas
irregularidades. No obstante, este desarrollo es mas genérico que el anterior.

En este caso, el desarrollo en serie y los coeficientes de la expansién vienen dados
por las siguientes expresiones, cuyas integrales de ortogonalizacién vienen dadas en
[157]:

f(x) = Enz1 an Jin(AgnX) (A.1.15)
: >f0Rf(x)Jm(Amnx)x dx  (AL16)

2
R? </;n(lmnR)+(1— A%Tln?)/m(lmnR)

an, =

Donde 4,,,, es el n-ésimo cero de la ecuacion A.1.14.

Desarrollo en serie de Titchmarsh

Si tomamos la solucidn general de la ecuacion diferencial de Bessel en un intervalo
genérico [a,b] (a # 0), encontramos una combinacion lineal de funciones de primera
(J;n) vy de segunda (Y;,) especie [158], de manera que, por analogia al desarrollo en
serie de Bessel, podemos aproximar una funcion definida en un intervalo [a,b] median-
te un desarrollo en serie de estas funciones ortogonales. Este desarrollo fue propuesto
por Titchmarsh [156], y es andlogo al desarrollo de Fourier-Bessel [159]:

f(x) = Z?Lo:lan(]m(/lmnx) + FnYm(/lmnx)) (A.1.17)
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Para obtener el valor de A,,,,, y I;, se impone la condicién de contorno de que la fun-
cién base se ha de anular en los extremos del intervalo donde esta definida la funcién,
al igual que ocurre en el desarrollo de Bessel convencional. Por lo tanto, se tiene:

{]m(ﬂ-mna) + FnYm(Amna) =0
]m(/lmnb) + FnYm(/lmnb) =0

De donde se obtiene el valor de I, y la ecuacion trascendente cuyas raices propor-

cionan el valor de 4,,,,,:

[ = _]m(/lmna)
{I n Yim(Amna) (A l. 19)
m(}-mnb)ym(}-mna) _]m(/lmna)ym(/lmnb) =0
Por lo tanto, el desarrollo en serie de f(x) y los coeficientes a,, quedan:
flx) = ?=1an¢n(x) =
= Z;.{Ll an(]m(/lmnx)ym (Amna) _]m (Amna)ym(lmnx))
2

— b
U = gl @) Jo fQ)$n(2)x dx (A.1.22)

(A.1.18)

(A.1.20)

Este desarrollo es especialmente interesante por ejemplo en membranas sujetas por
los dos extremos.

También conviene estudiar el comportamiento de la serie derivada (f'(x)) cuando
Amn = 0, ya que este caso se corresponde con la propagacion TEM en medios guiados.

') = Amn Ui Aenn ) Yo A @) = Jon Aemn @Yo (Agmn X)) (A.1.22)

Como tenemos el grado de libertad de elegir el valor de los indices, elegimos
m=n=0, de manera que se pueden reescribir la ecuacion anterior como sigue:

f'(x) = 200(J5(200%) Y0 (A00@) = Jo (Ao0@) Y5 (AmnX)) (A.1.23)
f'(x) = 20 (_]1 (A00x) Yo (Agea) + Jo(Agoa) Yy (Amnx)) (A.1.24)
Aplicando ahora el Alimof’(x), y haciendo uso de aproximaciones infinitesimales

disponibles en [157], se obtiene el valor de la serie para este caso particular:

1 -1 0
lim fl(x) =1 —(%ﬂ.oox) . 2:In(Agpa) + _1'[‘(1).(%1009() . (%Aﬂoa) — 2_7r
2900 — 700 ra+n) T T reo+y |~

X

(A.1.25)

Desarrollo en serie de Dini

Como sucede en el desarrollo en serie de Bessel, el desarrollo en serie de Titch-
marsh presenta una importante restriccion en el contorno de la aproximacion, ya que la
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funcidn base va a ser siempre nula en ese contorno. Para suavizar este efecto, se puede
imponer la misma condicién que en el desarrollo Bessel-Dini (A.1.14) aplicada a una
funcién base con funciones de Bessel de primera y de segunda especie, de manera que
se tiene [156]:
{Amn © pn(Amnb) + hy, - Pp(Apnb) =0 (A.1.26)
Amn ¢r’1(/1mna) +hg - ¢n(ﬂ-mna) =0 o

Donde la funcion base viene definida como en el desarrollo de Titchmarsh:

O = Jm(Amnx) + LY (AnX) (A.1.27)

Y las constantes hy, y h, toman un valor arbitrario, aunque normalmente se suele
escoger el valor unidad (h;, = h, = 1) o los extremos del intervalo (h;, = b; h, = a).

Aplicando la condicion de contorno sobre los extremos se obtiene el valor de I,

[ =— Amn JmAmn@)+hg Jm(Amna) - _ Amn JimAmnb)+hp Jm(Amnb) (A I 28)
n Amn Ym(Amn@)+hg Y (Ainna) Amn Ym(Amnb)+hp Y (Amnb) o

Y a partir de esta expresion, se obtiene la ecuacién trascendente cuyas raices pro-
porcionan el valor de 4,,,, :

Amn ]‘r’n(lmnb)"'hb Jm@Amnb) _ Amn ]‘r’n(lmna)"'ha IJmAmna) =0 (A I 29)
Amn Ym (Amnb)+hp Y (Apnb) Amn Ym (Amn@)+hg Yim (Amna) o

Las ecuaciones anteriores se pueden reordenar mediante operaciones triviales hasta
llegar a la formulacion de la serie de Dini [156]:

f(x) = T:lanqbn(x) = Z?{j:l an(lmnhafln(x) - on(x)) (A.1.30)
Donde,

fin() =222 (o Qi) Y @) = I Ao @) Y () :
fon(x) = “mn“ (Jm(amnxw Amn@ = Jon Rgin @ Yo Ao )

J2 F ) (0)x dx (A.1.32)

A.1.31)

an =

f ¢n(x)¢n(x) x dx
Y la integral de ortogonalizacién viene dada por [157],

J; ()b () dx =
2
0 (1 ) )21+ (12 )
2
_ a? 1 m? (ha)tmn];n(/lmna)"']m(/lmna)) 242 242
B 7 (1 + hl%l‘%nn B )‘%‘lnbz) (hb/lmn];n(lmnb)"']m(/‘lmnb)) hblmn B 1 B (1 12 )h Amn

(A.1.33)
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Los valores 1,,,, se obtienen calculando la n-ésima raiz de la ecuacion trascendente
siguiente [156], que es equivalente a la deducida anteriormente (A.1.29):

Amnhb(ﬂ-mnhaflln(b) - len(b)) + (Amnhafln(b) - on(b)) =0 (A-|-34)

Este tipo de desarrollos son especialmente interesantes para problemas planteados
en coordenadas cilindricas donde no se incluya el centro. La condicion de contorno que
se impone en este caso es mas general y menos restrictiva que la de Titchmarsh, pero
no hay que olvidar que en los extremos de la funcion base se estd imponiendo una con-
dicién que la funcién original no tiene porqué cumplir.

Desarrollo en serie de funciones multidimensionales

Los desarrollos en serie mostrados hasta ahora en este apéndice aproximan funcio-
nes de una sola variable. La aproximacion de funciones de varias variables se puede
realizar si todas ellas son independientes y la funcidn es separable de la forma:

[, % 0 xp) = g1(x1) - g2 (x2) + oo Gn () (A.1.35)

En este caso, el desarrollo en serie se realiza mediante una superposicion de funcio-
nes base que aproximen cada una de las funciones independientes que albergan una
sola variable [155].

fx) = 2?11:1 T22=1"' Z?,\I,vﬂ Anyng.nyPn1 (X)) P2 (x2) -+ Py () (A.1.36)

Fijese que cada funcion base es diferente, pero los pesos se pueden reagrupar para
gue exista un Gnico juego que sirva pada todas las funciones base que hay en el suma-
torio.

Un ejemplo de desarrollo en serie bidimensional es el desarrollo de Fourier bidi-
mensional, el cual combina dos desarrollos en serie de Fourier.

I (am cos (Mme) + b sin (ZHme))
fx,y) = Ym=02meo (an cos (Z”T" y) + b, sin (ZHTn )’))

Otro ejemplo es el desarrollo de Fourier-Bessel, el cual combina un desarrollo en
serie de Fourier en la variable x con uno de Bessel en la variable y.

fFOLY) = Y=o 2meo (am cos (me x) + b, sin (me x)) JmnAmny)  (A.1.38)

Se puede realizar cualquier combinacion de funciones base para aproximar una fun-
ciéon multidimensional, la eleccion de las mismas corre a cargo del usuario, el cual
tendra que determinar cudl serd mejor para aproximar la funcién que se requiera.

(A.1.37)
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Campos en Guias de
Seccion Circular

La resolucion de las ecuaciones de Maxwell en una guia circular se pueden encon-
trar en cualquier libro de electromagnetismo general como [2],[3], [21] o [20].

El estudio de las guias de onda parte de las ecuaciones de Maxwell particularizadas
para un medio sin fuentes:

V-E=0 (A.11.1)
V-H=0 (A.11.2)
= oH

VXE=-u5; (A.11.3)
— JE

VxH=—e= (A.11.9)

donde E es la intensidad de campo eléctrico; H la intensidad de campo magnético; ¢ la
permitividad del medio y u la permeabilidad del medio.

Estas cuatro ecuaciones diferenciales tienen como incégnitas el campo eléctrico y
magnético, y no se pueden resolver por separado, pues son ecuaciones desacopladas.
No obstante, se pueden combinar entre si para conseguir desacoplarlas, a costa de con-
vertirse en ecuaciones diferenciales de segundo orden. Una posibilidad de desacoplo
permite obtener el siguiente par de ecuaciones:

= oE

2.k — =

V2 E—eu32=0 (A.11.5)
2. — aZ_H —

V2 H—euS=0 (A.11.6)
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que se corresponden con las ecuaciones de onda vectorial homogéneas.

Si se asume la suposicion de variacion armonica en el dominio temporal, el proble-
ma se simplifica, pues las derivadas segln t son conocidas. Por lo tanto, se puede es-
cribir el campo eléctrico y magnético en forma fasorial de la siguiente manera:

E = Re[Ee/“!] (A11.7)
H = Re[He/*"| (A.11.8)
De esta forma, las ecuaciones de onda se pueden reescribir como:
VZ.E+k*E=0 (A.11.9)
VZ2-H+k*H=0 (A.11.10)

donde k = w+/eu es el nimero de onda.

Otra suposicion que se suele asumir en el estudio de guias de onda es la invarianza
segun el eje de propagacion de la onda, que se denomina longitudinal o axial, y suele
tomarse el eje positivo z. Por lo que se pueden expresar los campos eléctrico y magné-
tico mediante un producto de funciones tangenciales y axiales.

E(r,p,z) = E(r,p)e™"* (A11.11)
H(r,@,z) = H(r,p)e Y* (A.11.12)

donde y es la constante de propagacion y se calcula aplicando las condiciones de con-
torno.

El operador laplaciano se puede descomponer también segun este criterio:

V24 V2 + V2 (A.11.13)

Y con estas descomposiciones, las ecuaciones de onda pasan a tener forma escalar:
V2 E,+(k?+y?)E, =0 (A.11.14)
V2 H,+k?*+y?)H,=0 (A.11.15)

donde las funciones incognita son las componentes axiales E; y H,. Aqui se define
también el nimero de onda de corte:

k2 = k2 + y? (A.11.16)

La resolucion de estas ecuaciones junto con las condiciones de contorno de cada pro-
blema en particular permite calcular la componente axial del campo. Y a partir de estas,
las componentes transversales quedan determinadas mediante las siguientes relaciones:

E, = ki?(—jwuvt X H,2 —yV.E,) (A11.17)
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He = = (jweV, X E,2 — YV H,) (A.11.18)
Que equivalentemente se corresponden con las siguientes expresiones:
-1( 0E, , jopdH,\ ,
E, =k—g(y?+#%)r (A.11.19)
_ —1(y0E, . 0Hz\ A
1 (jwe dE, OH,\ .
Hr=;g($%—y?)r (A.11.21)
_ -1/, 0E, Yy 0H,\
H, —k—g(]wsa—r+;ﬁ)q) (A.11.22)

De las ecuaciones (A.11.14) y (A.11.15) se desprende que las componentes axiales de
los campos estan desacopladas cuando se supone una variacion del tipo e/“t=v#, por lo
que cabe estudiar 3 posibles tipos de onda o modos independientes: TEM (E.=H,=0),

En un caso mas general, donde puedan existir componentes axiales de campo eléc-
trico y magnético simultdneamente, los campos pueden expresarse COmo Superposicion
de los anteriores, lo que justifica su interés.

Modos TEM

Los modos transversales electromagnéticos (TEM) son aquellos que solo presentan
componentes de campo tangenciales a la direccion de propagacion (habitualmente z),
es decir, las componentes axiales son nulas, E;=H,=0. Para que esto se cumpla, de las
ecuaciones (A.11.14) y (A.11.15) se obtiene el valor de la constante de propagacion, que
es lineal con la frecuencia:

vi=—-k?*->y=jweu (A.11.23)

La solucion de este tipo de modos se reduce a resolver la ecuacion de Laplace sobre
un potencial escalar que, ademas, debe cumplir las condiciones de contorno:

Vi-p=0 (A.11.24)

Una vez obtenido el potencial, el campo eléctrico y magnético vienen dados por:
E=-V-¢ (A.11.25)
H=_(2xE) (A.11.26)

donde 7 es la impedancia del medio, que en el espacio libre para una onda planaes n =
J /e,y cavidades resonantes es la impedancia caracteristica TEM, gue puede expre-
sarse de la siguiente manera [160]:
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n=Zreum =ﬁ=%=,/u/s (A.11.27)

De la ecuacién de Laplace se deriva que los modos TEM solamente pueden existir
en presencia de dos 0 mas conductores, ya que, de lo contrario, la solucion del poten-
cial resultaria ser Gnica e igual a una constante, ¢=cte.

Centrandonos en una guia coaxial, suponiendo unas condiciones de contorno arbi-
trarias, de la ecuacion de Laplace se obtiene un potencial genérico como el que sigue:

¢=M-In(r)+N (A.11.28)

donde las constantes M y N se calculan aplicando las condiciones de contorno en cada
caso particular.

Por lo tanto, los campos eléctrico y magnético en una guia coaxial adquieren las si-
guientes expresiones aplicando (A.11.25) y (A.11.26):

E=-2¢ (A.11.29)
— M A~
H=-2¢ (A.11.30)

Modos TM

Los modos transversales magnéticos (TM) son aquellos que presentan una compo-
nente de campo magnético axial nula (H;=0). Las ecuaciones (A.11.14) y (A.11.15) se
resuelven en este caso mediante el método de separacion de variables [21], obteniendo
la siguiente solucion para el campo eléctrico axial E;:

E, = (Asin(mg) + B cos(me))f,,(r) Z (A.11.31)

donde A y B son las amplitudes seno y coseno de la onda; la funcion f,,,(r) es como
una combinacidn lineal de funciones de Bessel de primera (J,,,) y segunda (Y;,,) especie
de orden m:

fm(r) =C ']m(kcnr) +D- Ym(kcnr) (A-“-32)

y las constantes C, D y ken Se obtienen aplicando las condiciones de contorno pertinen-
tes en cada problema. Por ejemplo, en una guia circular D=0 porque se incluye el cen-
tro y en r=0 la funcién Yn(r) toma un valor infinito.

Los subindices m y n son nimeros enteros, y sirven para distinguir los infinitos po-
sibles modos segun su distribucion de campo. Con la m se indica el nimero de varia-
ciones en ¢; y con n el nimero de variacionesen r.

Las componentes transversales se obtienen al aplicar las ecuaciones (A.11.17) y
(A.11.18):

E, = ;—y" (Asin(me) + B cos(me)) fy, (1) (A.11.33)
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E, = ;—Z (A cos(mg) — B sin(mg)) %fm(r) (A.11.34)
H, =L (4 cos(mp) — B sin(me)) = f,(r) (A.11.35)
H, = % (Asin(me) + B cos(m)) fn (1) (A.11.36)

donde las funciones primadas representan la derivada de la funcién.

Cabe mencionar también que los campos eléctrico y magnético transversales son
perpendiculares entre si por una impedancia de onda definida como sigue:
2XE,; E;

Zrw =" =t =t (A.11.37)

Hix2  jwe

Modos TE

Los modos transversales eléctricos (TE) son aquellos que presentan una componen-
te de campo eléctrico axial nula (E;=0). Como en el caso anterior, las ecuaciones
(A.11.14) y (A.11.15) se resuelven mediante el método de separacion de variables, obte-
niendo la siguiente solucion para el campo magnético axial H;:

H, = (Asin(mg) + B cos(me)) f,,(r) 2 (A.11.38)

Las componentes transversales se obtienen al aplicar las ecuaciones (A.I11.17) y
(A.11.18):

E, = =% (Acos(me) = B sin(m)) T fin(r) (A139)
E, = # (Asin(me) + B cos(mg)) fih () (A.11.40)
Hy = 22 (Asin(me) + B cos(me)) (1) (A11.41)
Hy = 13" (A cos(mg) — B sin(m)) 7 fin (r) (A11.42)

La impedancia de onda para los modos TE tiene la siguiente expresion:

Zop = 2xB _ B _ Jjou (A.11.43)

He ~ Hexz yn

Modos en Estructuras Cerradas

Las expresiones obtenidas anteriormente se corresponden a los modos propagados
en una guia de onda de seccidn circular, donde se ha asumido la propagacién en la
direccion z, de manera que se pueda expresar como e~ '?*. No obstante, cuando se
cierra una guia de onda, se obtiene una cavidad resonante, donde cabe tener en cuenta
las ondas incidentes y reflejadas que forman las ondas estacionarias que se propagaran
por la cavidad. Por ende, para obtener las expresiones de los campos en este tipo de
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estructuras solo hay que multiplicar las expresiones anteriores por una funcién depen-
diente de z, g(z), de manera que recoja ambos tipos de onda, incidente y reflejada.

9(2) = (Ate™"” £ A" e"?) (A.11.44)

donde A* y A~ representan las amplitudes de la onda progresiva y reflexiva, y y, es la
constante de propagacion. El signo + se elige por convenio de la siguiente manera:

Tabla A.11.1. Criterio de signos establecido por convenio para indicar el sentido de propagacion

Campo\Modo ™ TE
E; y H; + +
E: - +
He + -

En estos casos, los modos pasan a tener 3 subindices TEmnp 0 TMmnp, donde el sub-
indice p indica las variaciones de campo en la dimension z.

Como en los casos cerrados existen condiciones de contorno tanto para r como para
z, el valor de la constante de propagacion y del nimero de onda viene definido por las
condiciones de contorno. Por lo tanto, a partir de la relacidn entre estas variables y el
nimero de onda en el vacio (A.11.16), se puede obtener la frecuencia de resonancia de
manera analitica.

Para una cavidad circular de radio a y altura h se tienen las siguientes expresiones:

p” — v — v —

== (R g ( ” =0,12..;n=123..;p=0,12..(AI.45)
an v — v —

;e = / =0,12.;n=123..;p=12.. (Al.46)

donde Ymn Y Xmn SON los ceros de la primera funcion de Bessel y su derivada.

T

Para una cavidad coaxial de altura h se tienen las siguientes expresiones:

1
FTEM = (%),p =12.. (A.11.47)
pm\2
£ zw— k02 + (B0 m=012.;n=123.;p = 0,12..(A1148)
£TE = zw— (KTE)2Z + (p”) =012.;n=123.;p=12.. (All.49)

donde kIM y kTE se calculan aplicando las condiciones de contorno de pared eléc-
trica sobre el conductor interno (r=a) y externo (r=b) del coaxial, dando lugar a las
siguientes ecuaciones trascendentes:
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Jm(k'D) _ Jm(kin'a)
Y (kb)Y (kin'a)
Jm(kER'D) _ Jin(kia)
Y (kD) Yin(kii'a)

(A.11.50)

(A.11.51)
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Funciones de Bessel

Las funciones de Bessel son solucién de la siguiente ecuacion diferencial, la cual se
corresponda con la ecuacién de onda en coordenadas cilindricas:

Fr@+E2 4+ (k2 =) f@) =0 (A1)

donde k es una constante y m un nimero entero. Las dos soluciones independientes se
denominan funciones de Bessel de primer tipo Jn(kz) y de segundo tipo Ym(kz) (a esta
también se le denomina funciéon de Neumann). Y la solucién genérica a la ecuacion
diferencial mostrada anteriormente es, por lo tanto, una combinacion lineal de funcio-
nes de Bessel:

f(@)=A]n(kz) + B - Y, (k2) (A.11.2)
donde A y B son constantes a determinar a partir de las condiciones de contorno.

La expresion general de la funcién de Bessel de primera y segunda especie en for-
ma de serie es [157]:

k
1 \" yoo (_lzz)
Jm(@ = (52) Y (Al11.3)
_ Jm(2) cos(mm)—J_p(2)
Yn(2) = pray—— (AllL.4)

Otra manera de expresar la solucion de la ecuacidn diferencial de Bessel es median-
te una combinacién de funciones de Hankel, de primera y segunda especie, las cuales
vienen definidas como sigue:
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HY (kz) = [ (k2) + Y (k2) (A.111.5)
H® (kz) = [ (kz) — jYp (k2) (A.111.6)

y la solucion a la ecuacion de Bessel es:
f(2)=4-HP (kz) + B - H? (kz) (A.I11.7)

Las funciones de Bessel tienen numerosas e interesantisimas propiedades que se
pueden encontrar en tratados clasicos como son los escritos por Watson [158] o Abra-
movich y Stegun [157]. Ahi se pueden consultar las relaciones de recurrencia, wrons-
quianos etc. En este apéndice se van a mostrar Unicamente las utilidades que han sido
necesarias para el desarrollo de la tesis, ya que el campo de investigacion de las fun-
ciones de Bessel es interminable.

I11.A Expresiones Asintoticas

Uno de los problemas mas comunes que surge al trabajar con funciones de Bessel
es su evaluacion cuando el argumento es grande o complejo, lo cual provoca que la
evaluacion de la funcién dé un valor muy elevado computacionalmente dificil de mane-
jar. Para solucionar el problema, conviene expresar las funciones de Bessel como co-
cientes de expresiones asintéticas, de manera que se compense numerador y denomina-
dor y se pueda trabajar con un valor mas razonable del argumento. A continuacion, se
muestran las expresiones asintéticas de la funcion de Bessel de primera y segunda es-
pecie, asi como de sus derivadas [157].

) = |2 (Bulz)c0sx = Q) sin ) (AlILg)
Y, (2) = \/g (P..(2) sin x + Oy, (2) cOS 1) (A111.9)
() = \/nz (=R, () sin y — Sy () cos x) (A111.10)
Y! (2) = \/g (R, (2) cos x — S,,(2) sin x) (A1I1.11)

donde y = z — (% + %) y las funciones P, Q, R y S se definen como sigue:

o) 2k
Pn(2)~ X o(— 1)K ((’2"2)2,3 (A111.12)
o) 2k+1
Qm (@)~ X o(=1)* ((’;‘Z)z;f (A.111.13)

4m?416k?—1 (m,2k)
4m2—(4k-1)2 (2z)2k

R (2)~ Xie=o (= 1" (A.111.14)
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o 4m?+4(2k+1)%-1 (m,2k+1)
Sm(2)~ Xpo(— 1Dk P P TR ey v (A.111.15)

definiéndose la operacién (m,k) como sigue:

1, k=0
k) = 2_q2 2_q2 2_ (91 —1)2
(m, k) {(4m 12)(4m 32k)...(4m @k-1) g
24K[!

(A.111.16)

Como se ha comentado anteriormente, estas expresiones son especialmente Utiles a
la hora de evaluar cocientes de funciones de Bessel o combinaciones lineales de estas,
ya que entonces, se pueden agrupar expresiones trigonométricas de manera que la eva-
luacion de la funcion se realice sobre argumentos mas manejables computacionalmen-
te. Las expresiones detalladas y particulares de las expresiones asintéticas de algunos
cocientes de funciones de Bessel pueden consultarse en [161] y no se muestran en esta
tesis debido a la gran extensién que ocupan y al poco aporte que proporcionan, ya que
se trata simplemente de sustituir las funciones de Bessel por su expresion asintética,
agrupar términos trigonométricos y simplificar.

111.B. Integrales

La resolucién de integrales que involucran funciones de Bessel en su integrando no
son triviales de resolver. Para obtener una solucién analitica se debe partir de la ecua-
cién diferencial, plantear una serie de premisas o0 conjeturas y operar hasta obtener la
integral que deseas. Este procedimiento estd muy bien descrito en [162], donde se ob-
tienen varias integrales con esta técnica. En general, las integrales mas utilizadas son
conocidas y se proporciona su expresion analitica en varios tratados, entre los que cabe
destacar el de Luke [163]. No obstante, no todas las expresiones analiticas estan en las
tablas que proporcionan las referencias, por lo que resulta muy interesante conocer una
fuente donde se aplique el procedimiento para obtener la expresién analitica. En esta
tesis se ha hecho uso de esa técnica en dos integrales que no se encuentran en las tablas
clasicas, el resto de las integrales se han encontrado tabuladas en los distintos tratados
y articulos relacionados con la materia.

En las integrales que se muestran a continuacion, las funciones F y G son combina-
ciones lineales de funciones de Bessel, @ y 8 constantes, y m y n nimeros enteros.

A continuacién, se muestran algunas integrales obtenidas en los tratados referencia-
dos entre corchetes:

Frab = f: zF2(az) dz =

156 2 2
156] = ((F,;l(ax))2 + (1 - C;lzz) F,ﬁ(ax))

b (A.111.17)

zZ=a
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aﬁlrl}ll;”t = fab (((12 - _nz) Fn(az)G,(Bz) dz =
[158] (A.111.18)
2(F(az)G},(B2) — Fn(@2) G (D).,
wpli = fb zF, (az)G,,(Bz) dz =
[163] (A.111.19)
g (Fn(a2)Gh(B2) — Fy (az)am(/sz))|
FGrab — f —F " (az)G,(az) dz =
[163] (A.111.20)
= (Fn(a2)Gi(az) — Fy(az)Gy, (az))|
F‘;Im = [ 2Fn(az)Gp (az)dz =
[163] b (A.111.21)

= ?(Frh(az) G (az) + (1 - a’"—) Fy(az) Gm(az)>

zZ=a
Ademas de las integrales que aparecen en los tratados, también resulta interesante
tener disponible las integrales particulares que aparecen en el campo de aplicacion que

estamos trabajando. A continuacion, se muestran dos integrales que aparece al aplicar
la ortogonalidad de los modos TE y TM de una guia de seccion circular [164], [165]:

(F(i,;%I = (F' (@2)G}(B2) + 2o F (O(Z)Gm(ﬁz)>zdz_

; (A111.22)
= = (AP (@2)Gn(B2) — BFn(@2)G(B2))|
F;Ij: = f; ((F,;l(atz))2 + aT—:ZFrfl(az)) zdz =
b (ANL23)

z2 2
=Z ((F,;(az)) +( ) F2(az) + = Fy(az) - Fm(az)>
Finalmente, se muestran dos integrales que no se encuentran en los tratados ni en
los trabajos relacionados con la materia, pero que pueden ser deducidas a partir de la
ecuacion diferencial original y encontrar una expresion analitica siguiendo el procedi-
miento descrito en [162]:

z=a

G = 12 m(aB @G (B + BCBDFn@D)dz = 11 209
mFm(aZ)Gm (,82) |2=a
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« ~+\ (ab)
! E’L,%Im =1, <(F,;l(az)a;n(az))2 +

m2
—57 E,(az)G,,(az) |zdz =

= = (En(az)Gh(az) + Fj(az)Gp(az)) + Ir[ri11|b _
N e (A.111.25)
= Z (Fu(@2)Gp(az) + Fp(az)Gy (a2)) +

Z2 mz
+Z <F,§l(cxz) G (az) + (1 - m) E,(az) Gm(az))
zZ=a
La primera integral aparece al modelar conjuntamente la influencia de los modos
TE y TM de una guia de seccion circular. La segunda aparece al calcular la energia
almacenada en el interior de una guia de seccion circular.

Todas las integrales mostradas anteriormente tienen solucién analitica. No obstante,
algunas integrales que tienen funciones de Bessel en su integrando no la tienen. En ese
caso, la integral debe ser resulta de manera numérica, lo cual es computacionalmente
bastante mas costoso. Uno de los métodos mas eficiente que existe para resolver numé-
ricamente las integrales que tienen involucradas funciones de Bessel es el método de
Levin [166]-[167], el cual se basa en resolver de manera eficiente integrales de funcio-
nes oscilantes, que en general se pueden modelar como un producto de una funcién no
oscilante por una funcién que oscila rapidamente, como las funciones de Bessel o fun-
ciones trigonomeétricas (se puede entender como una modulacién). No se va a entrar en
detalle a explicar este método debido a que a lo largo de la tesis no ha sido necesario
recurrir a la integracién numérica, aunque durante el proceso de investigacion si que se
ha utilizado y conviene saber que existen métodos optimizados para ello.

I11.C. Evaluacion de las funciones de Bessel en MATLAB

Otro aspecto de vital importancia desde un punto de vista practico es la evaluacion
eficiente de las funciones de Bessel, especialmente cuando el argumento es complejo.
En esos casos, conviene utilizar las funciones de Bessel modificadas, las cuales tienen
un comportamiento mas estable y vienen definidas como sigue [157]:

Iy(2) = 7" (j2z) (A.111.26)

m+1 vo(_i
Km(Z) — ] Im(Z; Ym(=jz) T[jm (AI“Z?)

y son solucién a la ecuacion diferencial:
7 '(2) 2
fr@+E2- (k=) f@) =0 (A.111.28)

Cada software matematico utiliza sus algoritmos y procedimientos para evaluar las
funciones de Bessel de la manera mas rapida y precisa posible. En esta tesis se ha utili-
zado el software matematico MATLAB, el cual utiliza el algoritmo descrito en [168]-
[169]. Ese algoritmo se basa en calcular las funciones de Bessel modificadas (Im(z) y
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Km(2)), ya que son més estables, y a partir de estas, calcular el valor del resto de fun-
ciones de Bessel ordinarias (Jm(z) e Ym(z)) con las relaciones mostradas anteriormente
(A.111.26), (A.111.27). En la Fig. 111.1, se pueden observar las técnicas que utiliza el
algoritmo para evaluar las funciones de Bessel modificadas en funcion del nimero de
orden y del médulo del argumento. Se puede ver que para valores pequefios de orden y
argumento se utiliza la definicién de series de potencias, y a medida que aumenta el
modulo del argumento se utiliza el algoritmo de Miller [170], ecuaciones de recurren-
cia, wronskianos y finalmente expresiones asintéticas. También a medida que aumenta

el orden se utilizan expresiones asintéticas para ello.
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Fig.111.1. Diagrama computacional de las funciones Im(z) y Km(z), [168]- [169]

Este algoritmo funciona muy bien en el calculo de funciones de Bessel ordinarias
cuando el argumento es real, pero cuando el argumento es complejo, el método intro-
duce un error en la parte real, el cual toma una importancia considerable a medida que
el argumento aumenta. Por ejemplo, J1(10j)=2670.98j, pero MATLAB proporciona un
valor de J1(10j)=1.6-10"3+2670.98j. Parece un error despreciable, pero a medida que
aumenta el argumento, el error es mas significativo, por ejemplo, con MATLAB,
J1(100j)=6.54-10%°+j-1.06836-10*?, cuando el resultado deberia ser puramente imagina-
rio.

Por ello, tomando la misma idea que tedricamente implementa el algoritmo interno

de MATLAB, se han redefinido, con la ayuda de las ecuaciones (A.111.26) y (A.111.27),
las funciones de MATLAB que evallan las funciones de Bessel ordinarias (Jm(z) e
Ym(z)), de manera que estas Ultimas se calculan utilizando las funciones de Bessel mo-
dificadas (Im(z) y Km(z)) cuando el argumento es complejo. De esta forma se evitan

problemas numéricos introducidos por el software matematico.
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Método Modificado
de Chebyshev para
BUsqueda de Raices

Complejas

El método de Chebyshev presentado en [129] para obtener los ceros de una funcién

f(x) consiste, basicamente, en aproximar la funcién en un intervalo [a,b], donde la fun-
cién ha de ser continua, por un polinomio de Chebyshev, y obtener las raices del mis-
mo, que coinciden con las raices de la funcion definida sobre ese intervalo.

El primer paso del método consiste en aproximar la funcién f(x) mediante un poli-

nomio de Chebyshev, obteniendo los coeficientes del mismo a;. Una vez obtenidos los
coeficientes, se calcula la Companion Matrix Ajk, cuyos valores propios son las raices
de la funcion f(x). Este procedimiento se puede implementar mediante los siguientes
pasos:

1. Crear puntos de interpolacién la funcién f(x) mediante un mallado Chebyshev-
Lobato en el intervalo [a,b].

b— k b+
xe =% cos (%) +2%, k=0123..N (A.IV.1)

donde N es el grado del polinomio por el que se quiere aproximar la funcién.
2. Evaluar la funcion en los puntos del mallado.
fi=f(), k=0123..N (A.IV.2)

3. Calcular matriz de interpolacion (N+1)x(N+1).
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2 jmck
Tjx = v cos (%) (A.IV.3)

2 0;j=N
donde, p; = { ' ]’

Jj=0;j
1, 1<j<N-1
4. Calcular los coeficientes del polinomio.
aj = Yh=oTjkfie, J=012,..N (A.IV.4)

5. Calcular la Companion Matrix.

8200 j=Lk=12..N
1 .
Ajk — E(aj'k"'l + 6j,k—1): ] = 2, vy (N - 1), k= 1,2, ,N
(-Daj_y

+>6kn-1 J=Nik=123,..N

2ay

(A.IV.5)
6. Calcular los valores propios de la Companion Matrix, que coinciden con las
raices del polinomio en el intervalo [a,b]

roots(f(x)lxz[alb]) = eig(Ajk) (A.1V.6)

Este método encuentra las raices de la funcién trascendente dentro del intervalo
[a,b]. Por lo que, aplicando un algoritmo iterativo, donde el intervalo [a,b] se desplaza
a lo largo del eje x, se pueden obtener tantas raices como se desee. El algoritmo imple-
mentado es el mostrado en la Fig. A.IV.1,donde los parametros de entrada son:

- f(x): funcién de la que se quieren encontrar las raices

- N: ndmero de raices que se quieren encontrar

- x0: punto inicial desde donde empieza la bisqueda

- 4x: longitud de cada intervalo para discretizar la funcion

- Np: grado del polinomio que se quiere utilizar para aproximar la funcion en
cada intervalo

- Polo: polos de la funcion que se conocen a priori

- Ap: longitud que nos apartaremos del polo para no tener problemas.
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Redefino Ax
para evitar
Polo

¢Polaen
intervalo?

hd

Calculo ceros
en el intervalo
por Chebyshey

Redefino Ax para
buscaren el
siguiente intervalo

i Tenemaos
todos los ceros
que queremos?

Fig. A.1V.1. Algoritmo iterativo para encontrar N raices de una funcién trascendente
mediante el método de Chebyshev
En primer lugar, se define el intervalo sobre el que se va a buscar si hay algln cero.
El punto x0 indica el punto de inicio, y 4x la longitud del intervalo que se desea, lo
I6gico es empezar desde x0=0 si no se tiene ninguna estimacidn de las raices.

En el intervalo definido se verifica que la funcidn f(x) no tenga ningun polo, que se
debe saber con antelacion dénde se estan. Si existe algln polo, hay que evitarlo, ya que
la aproximacion por Chebyshev establece que f(x) ha de ser continua en el intervalo
[a,b] donde se realiza la aproximacion. Para evitar el polo se hace uso de los parame-
tros de entrada Polo (para saber dénde estan los polos) y 4p, que indicara cuanto quiere
uno alejarse del polo para evitar problemas numéricos.

Una vez nos hemos asegurado de que el intervalo no contiene ningdn polo, calcu-
lamos los ceros de f(x) en el intervalo de estudio. En este punto se utiliza el parametro
de entrada Np, que indica el grado del polinomio por el que se quiere aproximar la
funcién. En el intervalo pueden existir ceros o no, en el caso de que existan, se guardan
en una variable para ir almacenandolos.
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A continuacion, comprobamos cuantos ceros llevamos almacenados, si ya los tene-
mos todos (N), el proceso ha terminado, si no, redefino el intervalo de blsqueda para el
siguiente Ax y repito el procedimiento hasta que consiga todos los ceros que desee (N).

Este método es Optimo para obtener raices en el eje real. Sin embargo, segun [130],
el método también funciona para raices ligeramente complejas (“slightly complex”), lo
cual resulta muy interesante, ya que ofrece la oportunidad de calcular raices complejas.

Con el fin de ampliar el método de Chebyshev para calcular raices complejas sin
restricciones, se ha disefiado un algoritmo que modifica el anterior para que el barrido
de intervalos se realice de una manera bidimensional (en el eje real e imaginario). Para
ello, es necesario conocer una estimacion del orden de magnitud de la parte imaginaria
de las raices, ya que la idea del método consiste en realizar un barrido bidimensional
desplazando el eje real a lo largo del eje imaginario, pues el método de Chebyshev
funciona Unicamente para encontrar raices reales o slightly complex, y realizando este
desplazamiento se consiguen obtener todas las raices. En la Fig. A.IV.2 se muestra
graficamente el principio de funcionamiento del método.

fix) A Xy

o
o
o
L 5]
o
* Re
O -

f""—'__'_.—._,:
O = o ¥4

Re

L
L

i v2) » i v3)

a ~ Q —)Re
_‘_H?\"‘\ Re | o g
o ° > s
o o L

Fig. A.1V.2. Algoritmo para obtener raices complejas con el método de Chebyshev

De esta manera, desplazando el eje real a lo largo del eje imaginario (offset de vi), el
método de Chebyshev encuentra los ceros cercanos al eje real o “slighlty complex” en
cada uno de los barridos. Si una raiz tiene una parte imaginaria elevada, el método no
la encontrara en el primer barrido (0j), pero a medida que el eje real se acerque a la
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raiz, el método la encontrard, ya que obtiene raices “slightly complex”. En la Fig.
A.1V.2 se han rodeado las raices que el método encontraria en cada caso. No obstante,
con este algoritmo se pueden repetir raices en funcion del mallado que se realice del eje
imaginario. Por ello, se deberan descartar las raices repetidas. El criterio sera escoger
las raices mejores, es decir, las que evaluadas en la funcion proporcionen un valor me-
nor. Mediante este algoritmo, se pueden obtener raices complejas de una funcién tras-
cendente de manera muy eficiente y precisa. No obstante, es necesario obtener de an-
temano el rango que se debe barrer en el eje imaginario, no siendo asi en el eje real.
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Apéndice V

Integrales trigonome-
tricas, hiperbdlicas y
exponenciales

En primer lugar, se muestran las integrales trigonométricas que involucran a la va-
riable angular ¢.

fozn sin(mg) sin(ng) dp = (1 — sinc(n))8,nn (AV.1)
fozn cos(mg) cos(ng) do = Tr(l + sinc(n))dmn (AV.2)
[ sin(me) sin(ng) dg = 0 (A.V.3)

donde m y n son nimeros enteros (0,1,2...) y &,,,, €s la delta de Kronecker, que vale 1

cuando m=ny 0 de lo contrario. La funcion sinc viene definida como sinc(x) = ?

es tremendamente importante a la hora de proporcionar una solucién correcta de la integral
para m=0.

A continuacion, se muestran las integrales analiticas que aparecen al desarrollar el
método MMCFW desarrollado en esta tesis (capitulo 5). Las integrales involucran
funciones dependientes de la variable z, que son funciones trigonométricas, hiperbdli-
cas y exponenciales. Cada integral cambia de expresion dependiendo si el elemento
actlla como un elemento DERECHA (elemento B) o IZQUIERDA (elemento A) en la
interfaz de interconexion. Y también varia dependiendo del tipo de ortogonalizacion
que se le aplique, por la derecha o por la izquierda.

Por lo tanto, dependiendo de si la ortogonalizacién se realiza por la izquierda o por
la derecha tenemos las siguientes definiciones de las distintas integrales.
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Ortogonalizacion del Campo Eléctrico por la Izquierda

ez __ Ch,c N-1 + e,c+ — yje,c—
I - lZIl,ln z=[0,h,] + lzj 2 (Mn] 2,ln + Mnjlz,ln )Jz:[h,-_l.h,-] +
|2L7 NIChC (AV.4)

30n dz=[hy_y,hy]

l Zy(l)lf?iJF[o,h IZ] 2 Vrgj)(MTJLrJIze;:l Mnflzels")Jz:[hj vhj] -

[ZLnNynN)Ii’ZZJ ] AVS
I,‘Ef = l—ZHS)If,?/ng IZJ 2 “(D(Mrtﬂzezs';' + ML, )Jz=[hj_1,hj] B
[2Ln wity L3 ?’Z’Jz=[h,v_1,n,v1 (AVE)
l 2 45;1511 J o] + [Z?le( n' JIFf;’Jrn’ + Mn'jlsv n )L:[nj_l.hj] -
Sh
lZLn 'N 6vsn J z=[hy_yh] (AV-1)
_ [25(1)15',?5] o n lzjyz—; SEJ')(M;{J];% + Myl )J o=lyon h,]

[anN S AVS
h(P’ = lZ 151)146 Z,f J z=[0,n4] + lzﬁv - yf(lj;) (M;J Is o ey 159:5;’)]2=[hj—1-hj] *
e . Ao

Ortogonalizacion del Campo Eléctrico por la Derecha
Iy = 205050 ],y ¥ (205 (M 1800 + Mﬁflse.'lcn_)JF[h,-_l,h,-] +
lZLlelg?r'zCJF[hN_l_hN] (A.V.10)

™
0 (1) ,Sh,s ) + se,5+ es
I, = l_ZVn I4an2=[0’h lZ] =2 In (Mnjlszn Mn]lSln)Jz=[hj_1,hj]

(N) Sh,s
5 1E | AV.11
l nnYn g nJ z=[hy_1,hN] ( )
(1) ;Sh,;s (@) es+ €,5—
- l 2py I4l’n'J lzf =2 tr ( wilsim + My I5iin )JZ=[hf oyl
(N) ;Sh,s
lZLnN Hy Iﬁz'n'JZ=[hN_1,hN] avi
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h, _ _oyShs N-1 +" es+ - e,s— _
Iv’n’ - l le,u’n'JZ:[O_hl] T l21=2 (Mn ]IZ.U’n’ +M, J 2.v’n’)Jz=[hj_1’hj]
2L0 L5 i AV.13
2 o] (AV.13)
ho _ |, (D) che N-1 D (pp+ rec+ - jec-
Ivn - lZSr Il'yng:[O,hl] + lzjzz & (Mnjlz,vn + Mnjlz,vn )Jzz[h,-_l.h,-] +
H (N);Chc
|21y ef 13’”ng=[hN_1.hN] (AV.14)
ho® _ |5, (1) Che N=1.,(D(+ rect _ pr— rec—
Ivn’ - lZ)/n, Il'U"’Jz=[0,h1] + lzj=2 V! (Mn'jlz,vn’ Mn,j[z’vn,)lz=[hj_1,hj] +
H (N) ;Ch,c
225,70 13’”n’Jz=[hN_1,hN] (AV.15)

Las integrales auxiliares utilizadas anteriormente se definen en funcion de si el ele-
mento actla como un elemento IZQUIERDA o DERECHA en la interfaz de conexion
y vienen dadas por las siguientes expresiones.

Elemento IZQUIERDA

I
Ilc,?r'f = fcosh(ynz“‘) cos (h—zA> dz4 =
e
(he(ynhe sinh(ynzA) cos(z—:z‘q)+rm cosh(ynzA) sin(Z—:zA)) {Yﬁhg + 7.L.an +0
2p21 2.2 ’
:4 Ynhe+mn YnF¥0yn=+0 (AV16)
z4/2 , VEhZ+min? =0
l z4 , Yn=0yn=0
ln
I = fe(_”"ZA) cos (—ZA) dz4 =
y he
|{ —hee(_y”ZA)(ynhe cos(:—:zA)—nnsin(Z—:zA)) {%%hg +72n2 £ 0
— 4 Vrzlhg+n2n2 ’ VTL i O y n ¢ 0 (AVl?)
24/2 , V2hZ + P2 = 0
L z4 , Ya=0yn=0
ln
Ly, = fe(”"ZA) cos (—ZA) dz4 =
y he
ZA nn . nn
hee(y" )(Vnhe cos(h—ezA)+nnsm(h—ezA)) {y,%hﬁ +72n2 £ 0
— Yahi+m?n? ’ YnZ zO0yn+0 (A.V.18)
z4/2 , YEhZ+min?=0
z4 , Yn=0yn=0
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l
13(:‘,;1; = J COSh(Vn(ZA - hN)) Ccos (h—nZA> dZA =
e

nmn

—he(ynhE sinh(yn(hN—zA)) cos(z—:z*‘)—n:n cosh(yn(hN—zA)) sin(h—ezA)) {Vr% hg + 2n? *0

YZh2+m2n? Vu#0yn 0
z4/2 . yERZ+mn?=0
74 , Yn = 0 yn= 0
(AV.19)

I
115_?,'15 = jsinh(ynz“‘) sin (h_ZA> dz4 =
e

(s et ) 2 4 2

= v +min® "Ly #EOyn£0

- A S T (AV20)
I z%/2 . YEhZ+nmPn?=0
k 0 ) Yn = 0 yn= 0

I
1515; = je(_VnZA) sin (h—zA> dz4 =

e

|{ —hee(_ynzA)(Ynhe sin(Z—:zA)+nncos(Z—:zA)) {%%hg +72n2 £ 0
— 4 Y121h523+71'2n2 ! Yn 0 yn #0 (AVZl)
z4/2 . V2hZ4+min?2=0
L 0 ) Yn=0yn=0

I
i = f e(mz*) sin (h—zA> dz4 =
e

—hee(ynZA)(_Ynhe sin(Z—:zA)+nn cos(:—:zA)) {)/,%hg + 1202 =0

= y72123+7'[2n2 Yn :/;' 02yn 72‘: 02 (AVZZ)
z%/2 . YERZ+m*n?=0
0 , Yn=0yn=0

l
I;’ll;f = f sinh(yn(zA - hN)) sin (h—n ZA) dz4 =
e

I{he(ynhe cosh(yn(hy-24)) sin(Z—ZzA)+n:n sinh(yn(hN—zA)) cos(%z“‘)) {Vﬁhg +72n2 £ 0
4 vahetmint " Um#EOyn#0
| z4/2 . Y2hZ+m*n?=0

k 0 ) Yn=0yn=20
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(AV.23)

I
153 = [ sinh (ya 22 + i — W) sin (12 ) dz” =
| ;

YEhZ +mn? # 0

YnF ¥O0yn=0 (A.V.24)
z8/2 . YEh:+min2=0

0 ! Ymn=0yn=0

I
1257 = [ el o) in (I 12 azm =
e

B, ,A_;B
- zZ+hiy—h
—hee( Vn( d—"d

( <—he(—ynhe cosh(yn(zB+h§—hd)) sm(zn B)))
% +mn sinh(yn(zB+hé—hg)) cos(h—ezB) {
\

y2h2+m2n?

))(Ynhe sin(:—:zB)+nn cos(Z—:zB)) {yﬁh,f +12n2 =0

= vahg+min? Ya#0yn#0  (Av.25)
z8/2 . YEhi+min?2=0
0 ) Yn=0yn=20

16‘ ,S—

(ZB+hA—nB)) . I
sin = je(y (22+hg d))sm(h—ezB>dzB =

|{ hee(y"( BMd_hB))(—ynhe sin(:—:zB)+nncos(Z—:zB)) Y2RZ + 2% £ 0
{ Yahg+m?n? ' { YaFO0yn#0 (av.26)
L 282 , y2hZ4min? =0

0 , Yn=0yn=20

l
Ig'llns = f sinh (yn(zB + h4 —h5 - hN)) sin (h—nzA) dz4 =
e

he Ynhe cosh yn(hN hd+hd—zB)) sm(h ZB))
I +1rnsmh yn(hN hd+hd—zA)) cos(h—zB) ) VEhZ +m*n2 %0
’ { Ya*xz0yn+0 (AV.27)
L z%/2 . V2hZ+m*n?=0
0 ) Yn=0yn=20

y2h2+m2n?

Im
Iéf;lnc = J cosh (Vn(ZB + hg - hg)) Ccos (h—ZB) dzB =
e
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I{ he(ynh sinh(yy (28 +h4-hE)) cos(nn B)+nncosh(yn(zB+hé—hg)) sin(Z—:zB)) {yﬁhﬁ +12n2 £ 0

4 Y2hZ+m2n? ’ YnF0yn+0

| z8/2 . YEhE+min?2=0

k z8 , Yn=0yn=20
(A.V.28)

I
Iseli:r — fe(—yn(zB+h£—h5)) cos (hez )dZB —

B - B nn . mn
|{ hee( vn(z +hg hd))(ynhe cos(h—ezB)—nnsm(h—ezB)) {yﬁh,ﬁ +12n2 £ 0
= G C U F0yn#0 Ay
I z8/2 . YEhE+min?=0
k zB , Yn=0yn=20

1557 = [ on 41D cos (7 10 o =
e

I{hee(y"( B+hd_hB))(ynhe cos(Z—:zB)+nnsin(Z—:zB)) y,fhﬁ +72n2 £ 0

_) VinTemin o BEOYRE0  (av30)
I z8/2 . YEhi+min?=0

L zB , Ya=0yn=0

I
Ig;lnc = JCOSh (Vn(ZB + hg - hg - hN)) Cos (h_ZB> dZB =

e

( ~he(Ynhe sinh(yn(hy—hd +hf-2")) COS(Zn %))
|\ -mncosn(yn(ny-ng+ng-z #))sin(227 ) VZhZ + m?n? # 0
{ y2hZ+n2n? YnF ¥0yn=+0 (A.V.31)
L 2"/2 ,  YZhZ+m*n?2=0
ZB , Yn = 0 yn= 0

Elemento DERECHA

IChc

I
o= J cosh (yn(zA —hi+ hg)) cos (—ZA) dz4 =
he
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I{he(ynh sinh(y,(z4-h4+hE)) cos(nn A)+7rncosh(yn(zA—hé+hg)) sin(Z—:zA)) {y,%hé +72n2 £ 0
4 Yahé+m?n? ’ YanEO0yn+0
I z4/2 . Y2hZ+mPn?=0
k z4 , Yn=0yn=20
(A.V.32)

Im
I;[L‘: — f ( Vn(Z —hd+hd)) cos (he ZA) dZA —

—hee(_yn(zA_hé+hg))(Ynhe COS(Z—:ZA) n sm(h ZA)) {Vr%hg + nznz +0

- ﬁfﬂ%z ?50%"f0 (A.V.33)
z4/2 . Yehi+mPnt=0
z4 , Yn=0yn=0

I
= [0 0) B
e

hee(yn(zA_hé"'hg))(ynhe cos(Z—:zA)+nnsin(Z—:ZA)) {y,%hg +m?n? # 0

= YTzlh'g'HTan Yn * 0 yn * 0 (AV34)
z4/2 . YEhi+min?2=0
ZA ) Yn = Oyn =0
I
I3c;1nc = J cosh (Vn(ZA —h4 +hE - hN)) cos (h_ZA) dz4 =
e

—nncosh(yn(hN+hd hd—zA)) sm(h—ez“‘) y,fhg +72n2 =0

<—he(ynhe smh(Yn(hN+hd hy —ZA)) cos(znz“‘))>

= y2Zh2+m2n? Yo =#0yn+0 (A.V.35)

L z4/2 . YERE+TmPn?=0
z4 , Ya=0yn=0
If;lns = fsinh (Vn(ZA - hB) sm (:T )
e
—he(~Ynhe cosh(yn(z4-ng+h5)) sm( 24))
l +rmsmh Yn(z —hd+hd)) cos( z ) {yﬁhﬁ +72n2 £ 0
Yihe+m?n? "Ly #F0yn#0 (A.V.36)

| . . yER2+min? =0
k 0 , Yn=0yn=20
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In
I = f e[ niend) gin (h—ZA> da’ =

e

—hee(_y"(zA_héJrhE))(Ynhe sin(Z—:zA)+nn cos(Z—:zA)) Y2hZ +2n? £ 0
_ yEnZ+min? ’ { Ta#0yn#0  (AV.37)
z4/2 . VEhE+min?2=0

0 , Y, =0yn=20

_ I
= 50 ()

|{—hee(yn(ZA_hé+hg))(—Ynhe Sin(z—:ZA)+nncos(Z—:zA)) Y,%hg + 2n? %0

= 4 Yahi+m?n? ’ { YnFz0yn+0 (A.V.38)
I z4/2 . VEhE4+min?=0
k 0 , Yn=0yn=20

l
Igi}ll;f = f sinh(y,(z4 — hy))sin (h—nzA) dz4 =
e
( <he(Ynhe cosh(yn (hy+h4—hE-z4)) sin(’;—:zA))>

+mn sinh(yn(hN+h$—hg—zA)) cos(z—:z‘q) y,%hﬁ +m2n2 =0

- Yrhé+m?n? Yo E20yn =0 (A.V.39)
L z4/2 . V2hZ4+min?2=0
0 ) Yn=0yn=20

I
If_?;f = fsinh(ynzB) sin (h_ZB) dzB =
e

he(ynhe cosh(ypz5) sin(Z—:zB)—nn sinh(y,z5) cos(:—:zB)) {‘Vr% hﬁ + 7202 £ 0
)

_ YahZ+m?n? Yn#Fz0yn#0
z8/2 . YEhi+min?2=0
0 ’ Ya=0yn=20
(A.V.40)

I
tggr = [ etr®)sin ((Z2#) 4z =
e

—hee(_ynZB)(ynhe Sin(:—:23)+ﬂncos(%z’3)) {Vﬁhﬁ +712n2 £ 0

_ Yahz+m?n? Ya®z0yn=+0 (AV.41)
z8/2 . VEhE+min?2=0
0 , Yn=0yn=0
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I
iz = [ et sin (27 az” =
e

—hee(YnZB)(—ynhe sin(:—:zB)+nncos(Z—:zB)) {Vﬁhg + n? *0

- Ynhé+m?n? YnEzO0yn+0 (AV.42)
zB/2 . YEhE+min2=0
0 ) Yn=0yn=20

l
Iop = j sinh(y,, (2% — hy)) sin (h—nzB) dzB =
e

he(ynhe cosh(yn(hN—zB)) sin(z—:zB)+rm sinh(yn(hN—ZB)) cos(Z—:zB)) {Y‘r% hg + nznz +0

Yihg+m?n? YnE #0yn+0
z8/2 . YEhi+min?2=0
0 ) Yn=0yn=20
(AV.43)

Il
If_?,'f = fcosh(ynzB) cos (h—zB> dzB =

e

I(he (ynhe sinh(y,z?) cos(:—:zB)Hm cosh(y,z8) sin(Z—:zB)) {V;% hZ +2n2 =0
' Yn#Fz0yn#0

y2h2+m2n?

= AV.44
zB /2 . Y2hZ+m*n?2=0 ( )
zB , Yn=0yn=20
I
Igin = fe("’nZB) cos (—ZB> dz8 =
) he
|{ —hee(_y”ZB)(ynhe cos(:—:zB)—nn sin(Z—:zB)) {y,%hﬁ +12n2 £ 0
2p2 )
_ 4 Yahe+m?n? Yo zOyn=+0 (A.V.45)
zB /2 . V2hZ+min?2=0
L zB , Yn=0yn=0
Im
1z = [ e cos (27 az” =
» he
hee(y"ZB)(Vnhe cos(%23)+nnsin(:—:z3)) {y,%hﬁ +72n2 £ 0
— YahZ+m?n? ’ Yn#®z0yn=+0 (A.V.46)
z8/2 . VEhE+min?2=0
z? . ¥a=0yn=0
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l
Ic(i:,;lr'lc = JCOSh(Vn(ZB - hN)) Cos (h—nZB> dZB =
e

nmn

—he(ynhE sinh(yn(hN—zB)) cos(z—:zB)—nn cosh(yn(hN—zB)) sin(h—ezB)) {%% hg + 2n? *0

Yahé+m?n? Ya# zO0yn#0
z8/2 . VEhE4+min?=0
zB , Yn=0yn=20
(AV.47)

De las integrales auxiliares que hemos definido, se puede observar que algunas se
podrian haber omitido, sin embargo, hemos preferido mantener esta notacion para dis-
tinguir las integrales utilizadas cuando se ortogonaliza por la izquierda (de 11 a 13) y por
la derecha (de 14 a ls). Ademas de tener en cuenta también si el elemento actla como un
elemento IZQUIERDA o DERECHA en la interfaz de conexion.

En el método de energias planteado en el capitulo 5.6 para caracterizar las pérdidas
en las paredes conductoras también aparecen integrales de funciones hiperbdlicas, las
cuales se resuelven a continuacion. Las integrales que se describen abarcan toda la
expresion de la variable z, con todas sus constantes incluidas (22, Ln, My;...).

ID=yg.q |cosh (y,?)z)r dz = |2z (1 + sinch (2y,§1)z)>| (AV.48)

IS(,? =4- |sinh (y,gl)z)r dz = |—22 (1 — sinch (Zy,sl)z))| (A.V.49)

: Ny
2|L |2 (Z 4 smh(Zyn (z—hN))>
n

I = 4|1, |2 [ |cosh (y,ﬁ”)(z - hN))|2 dz =

2)/7(1N)
(A.V.50)
) 2 sinh Zy,(lN)(z—hN)
157 = 411,12 - [ |sinh (5™ (z = hy) )| dz = —2|Ln|2<z -(T)))
(A.V.51)
+ + 0 0,12 + -
I = J | Mbe 2 + Myeri'?| dz=|2-2-My; - My +
My 2, Zyg)Z_ Mr*l'. 2. —21’5{)2
() < S,.) ) (AV.52)

Zyn
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(1)
n

_ + oy N ONE
Iosep = |M 2 M et

—2-z M, My +

(e (o) o

2),1(11)

(AV.53)

W — g fcosh( (1) ) cosh( W )dz=

(1 +sinch (2" )) (y,?)) (yfj))z

R PNCE cosh (yz) sinh (4"2) - a1, cosh(n” z) s (yz) (Y = ()

e "

(AV.54)
Is[fl](l) =4 [sinh (y,sl)z)* sinh (y(})z) dz =

-2z (1 — sinch ( (1) )) (y,gl) ) (yr(l ))
4y sinh (17 cosh (') - 2 S0R eostlna) |, ony? (o’

(57) ()

(

|
)
\
(A.V.55)

I[x](N) 4L L,y fcosh( )(z - hN))* COSh( (1,\1)(2 - hN)> dz =

)
l{ 2L Ly (z Rl (N()Z hN))>, (WY = (v

- | 4LnL y’EN) cosh (YT(II'V) (@ = hy )) sinh (Y’EN) (2= hy )) ( " ) ( (N))
— . Yn F\Vp
L(Yﬁm ) —(Y,(flv)) y(l,v) cosh (y,EN) (z—- hN)> sinh (yr(lly) (z - hN)) "

(A.V.56)

159 = 415,10 - f sinh (v (z — hy)) sinh ( Mz - hN)) dz =

51nh(2y ,)(z hN)) N 2 M2
| e G TERICY
i 4LnL , YTEN) Sinh( o )(Z - hN)) COSh( N (Z - hN))

m* N)
) = (v
() ~0)"\ v sinh (VnN) (z—hN)> cosh (]/r(ll,v)(z—h,\,)) - ) ()
(AV.57)
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_ 0, ) _
Ie[ff:l:— _f(M+e ynZ+M eyﬂ] ) (M:/.e yn’Z—M/ y’z)dz_
0] o,
MF Mt e n? +My; M e R a2 2
4+ Kp = — *pa+ nj n'] ’ (]) — (])
_Z(Mnj Mnr]- - My; Mn’j) — (]) ) (Vn ) = (}’nr )

* 'z<y§1]) (j')> W_, 0" 2vY) ) J0)
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donde el simbolo * denota el conjugado de la variable, y la funcién sinch se define
como sigue:

sinh(x)

sinch(x) = (A.V.60)

Para compactar un poco mas la notacién, teniendo en cuenta que para cada capa o
slab del elemento basico cambian las integrales, se definen las siguientes integrales a
trozos, que son las utilizadas en el capitulo 5.6 para referirse de una manera genérica a
las integrales hiperbolicas de la capa o slab j:

Ig j=1 19, j=1
ch?’ ch’
IZC?JJ)r = I{xl;’ 1<j<N Izc(% = IE(_xz;' 1<j<N (A.V.61)
N) N .
ICh » ] = N ICh ) =N
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Apéndice V. Integrales trigonométricas, hiperbolicas y exponenciales

15, =1 15, =1
Ly =1y 1<J<N It =<{lexp 1<j<N
190, j=N I j=N
0, =1 50, =1
Iy =315 1<j<N I =310 1<j<N
Is[;i](N)’ j=N Ic[lai](N)’ j=N
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Apéndice V. Integrales trigonométricas, hiperbolicas y exponenciales
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Software
Implementado

El desarrollo de esta tesis ha dado lugar al siguiente software, implementado todo
ello con Matlab.

Libreria GCAFW

Y_Cyl2Cyl FW v01.m

Calcula la matriz de admitancia del elemento bésico Cyl2Cyl.
Y_Coax2Coax FW v01.m

Calcula la matriz de admitancia del elemento bésico Coax2Coax.
Y_Cyl2LittleCyl FW v01.m

Calcula la matriz de admitancia del elemento bésico Cyl2LittleCyl.
Y_Cyl2Ring_ FW v01.m

Calcula la matriz de admitancia del elemento basico Cyl2Ring.
Y Latl FW v0l.m

Calcula la matriz de admitancia del elemento bésico Lat1.
Y Lat2lat FW v01.m

Calcula la matriz de admitancia del elemento bésico Lat2Lat.
Y2S 1port vO0l.m

Calcula la matriz de parametros S a partir de la de admitancia Y de redes de un
solo puerto.

Libreria MMCFW

MMCFW ElementoExterno v01.m
Calcula las matrices MMCFW del elemento externo.
MMCFW_Elementolnterno v01.m

Calcula las matrices MMCFW del elemento interno.
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MMCFEW _ElementolnternoCorto v01l.m

Calcula las matrices MMCFW del elemento interno con cortocircuito en la pa-
red interna.

MMCFEW_Elementolntermedio v01.m
Calcula las matrices MMCFW del elemento intermedio.
MMCFW_Conexiones v02.m

Realiza las conexiones de varios elementos, de la interfaz mas exterior a la
mas interior.

MMCFW_Empagueta Matrices Conexion.m

Empaqueta las matrices MMCFW en modo estructura para pasarselas al pro-
grama MMCFW_Conexiones_v02.m de manera mas compacta.

EgCh SlabN v02.m

Resuelve la ecuacidn caracteristica de una estructura cilindrica de N slabs. Se
puede obtener la frecuencia de resonancia, la constante de propagacion o el
ndmero de onda.

MMCFW _CalculaAmplitudes v01.m

Calcula las amplitudes modales de los campos en el interior de una estructura
cilindrica multicapa.

MMCFW _CalculaCampos v01l.m

Calcula el valor de los campos eléctrico y magnético en un corte dado como
parametro de entrada.

MMCFW _Graph Fields Representation v0l.m

Representa los campos eléctrico y magnético en un corte dado como parametro
de entrada.

MMCFEFW_ObtenModomxp v01.m

Obtiene los indices m y p del modo que tenga una contribucién mayor a la dis-
tribucion de campo. Para obtener el indice n hay que dibujarse los campos,
como se explica en el capitulo 5.8.

MMCFW Q WallLosses v03.m

Calcula el factor de calidad de la cavidad resonante teniendo en cuenta la con-
ductividad finita de las paredes metalicas.
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MMCFEW tand WallLosses v03.m

Calcula la tangente de pérdidas del MUT teniendo en cuenta la conductividad
finita de las paredes metélicas.

MMCFEW tandm WallLosses v03.m

Calcula la tangente de pérdidas magnéticas del MUT teniendo en cuenta la con-
ductividad finita de las paredes metalicas.

MMCFW Sigma WallLosses v01.m

Calcula la conductividad de la cavidad resonante a partir del factor de calidad
medido con la cavidad vacia.

Utilidades Matematicas

mibesselj.m - mibessely.m

Calcula las funciones de Bessel ordinarias de primera y segunda especie a par-
tir de las modificadas para evitar los problemas numéricos que se explicaron
en el apéndice I11.C.

BesselAsymExp k.m

Calcula expresiones asintéticas de cocientes de funciones de Bessel.

BesselAsymExpNorm k.m

Calcula expresiones asintoticas de cocientes de funciones de Bessel normali-
zadas.

IntBessel.m
Calcula las integrales planteadas en el apéndice I111.B de manera analitica.

cheby zeros.m

Obtiene los N ceros reales o “slightly complex” de una funcién trascendente.
Se aplica el algoritmo original desarrollado en el apéndice IV.

cheby zeros Complex.m

Obtiene los N ceros reales o complejos de una funcion trascendente. Se aplica
el algoritmo expandido desarrollado en el apéndice V.

FunRootsCheby.m

Aplica el método de Chebyshev para la obtencidén de los ceros de una funcién
en un intervalo [a,b].
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Calcula_Incertidumbre Medida Directa.m

Calcula la incertidumbre de una medida directa realizada repetidas veces a tra-
vés de distribuciones de probabilidad normal o t-student con un intervalo de
confianza.

Calcula_Propagacion Incertidumbres.m

Calcula la propagacion de incertidumbres de una variable que se ha calculado
de manera indirecta a partir de otras medibles.

pinv_block.m - pinv. QR.m - pinv_Schur.m - pinv_ssor.m - pinv_LU.m

Calculan la matriz pseudoinversa de matrices muy grandes y mal condiciona-
das mediante diversos procedimientos que en ocasiones pueden se convenien-
tes desde un punto de vista computacional.
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