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1.1 INTRODUCCION AL PROYECTO

Uno de los mayores retos en la ingenieria de microondas siempre ha sido el desarrollo de

una guia de ondas capaz de transmitir sefiales potentes con una baja tasa de pérdidas.

El primero en considerar la posibilidad de propagacion de ondas electromagnéticas en un
tubo hueco fue Oliver Heaviside en 1893. El desarrollé las bases de las lineas de
transmision teoricas e introdujo el concepto de conductores metalicos que pudieran
utilizarse para guiar ondas electromagnéticas, sin embargo, no llegé a desarrollar esa idea,

pues pensaba que eran necesarios dos conductores para enviar energia electromagnética

[1].

No fue hasta el afio 1897, en el que Lord Rayleigh demostr6 matematicamente
solucionando los valores de frontera, para las ecuaciones de Maxwell en un espacio
limitado por una superficie cilindrica, que la propagacion de ondas electromagnéticas era
posible. Y encontr6 dos modelos en los que una onda se podia propagar, la guia

rectangular, y la guia cilindrica [1].

También demostr6é la posibilidad de transmision de dos modos de propagacion TE
(Transversal Eléctrico) y TM (Transversal Magnético) y la existencia de una frecuencia
de corte para los diferentes modos, pero no logré realizar pruebas experimentales que

pudieran demostrarlo [1].

En 1936 se logré demostrar experimentalmente que era posible la propagacion de ondas
en medios guiados. Tras este gran avance los sistemas de microondas no tardaron en

depender de las guias de ondas y de los cables coaxiales para su propagacion [1].

Hoy en dia y después de muchos avances las guias de ondas mas empleadas son, a
frecuencias bajas el cable coaxial, a frecuencias de microondas, las cuales son algo
superiores a sus predecesoras, guias de onda rectangulares y circulares, y a frecuencias

oOpticas la fibra Optica.



Pero en los ultimos afios hay un interés creciente en el desarrollo de guias que puedan
operar a unas frecuencias intermedias entre las microondas y la Optica, la cual se llama

frecuencias de Terahercios [2][3].

El problema que encontramos a esas frecuencias es que los materiales tienen pérdidas

muy elevadas, por lo que hay que prestar una especial atencion al disefio de dichas guias.

Una solucién para este problema es disefiar guias huecas, en las que los campos viajan
confinados en una region vacia limitada por paredes de bajas pérdidas, como se vera en

este trabajo.
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1.2 OBJETIVOS

El objetivo de este proyecto es el disefio de una guia vacia dentro de la cual se propagan
los campos, minimizando las pérdidas debidas a los materiales en frecuencias de
terahercios, reproduciendo los resultados obtenidos en la tesis de Angela Coves en la que
se emplea un método modal vectorial. Para ello se emplea el software electromagnético

High Frequency Structure Simulator.
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1.3. ESTRUCTURA DE LA MEMORIA

Este trabajo de fin de grado consta de 4 capitulos y una bibliografia organizados de la

siguiente forma:

e Capitulo 1: En este capitulo se expone una introduccion al proyecto y los objetivos
que se desean alcanzar con éste.

e Capitulo 2: Fundamentos teéricos tanto de la lamina dieléctrica como de la
Hollow waveguide.

e Capitulo 3: Simulacion en el software electromagnético High Frequency Structure
Simulator (HFSS) de la lamina dieléctrica y de nuestra Hollow waveguide.

e Capitulo 4: Conclusiones resultantes del proyecto y posibles lineas futuras.

e Bibliografia: En este apartado quedaran expuestas todas las fuentes consultadas

para la documentacion de este trabajo de fin de grado
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CAPITULO 2: FUNDAMENTOS TEORICOS
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2.1 ONDAS GUIADAS EN LAMINAS DIELECTRICAS

Las ondas de tipo TE o TM pueden ser guiadas a lo largo de laminas dieléctricas, cuyas
caracteristicas de propagacion han sido analizadas por varios autores, como por ejemplo
en [5]. En este apartado se va a describir el desarrollo tedrico necesario para obtener
dichos modos, que dara lugar a una ecuacion transcendente que finalmente debera
resolverse de forma grafica, o alternativamente, como sea optado por hacer en este TFG,
empleando un programa de resoluciéon de ecuaciones, que se ha elegido como el
Mathematica, como se describiré en el siguiente capitulo. Siguiendo el desarrollo llevado
a cabo en [5], se ha elegido el grosor de la ldmina como 2t, la cual tiene una constante

dieléctrica relativa €,., y estd rodeada de aire, como vemos en la figura 2.1:

"
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Figura 2.1. Lamina dieléctrica rodeada de aire.

Inicialmente asumimos que las pérdidas del dieléctrico son despreciables, y por lo tanto,
€, sera un numero real. La permeabilidad de esta lamina serd igual a la permeabilidad en

el vacio g, [5].

Los modos TM tienen una Unica componente de campo magnético Hy y dos componentes
de campo eléctrico, los cudles seran Ey y E,. Por otro lado, los modos TE tienen las

componentes contrarias, es decir, tendran una inica componente de campo eléctrico E,,,

y dos componentes de campo magnético Hy y H, [5].

Con respecto a los modos TM, pueden ser derivados a partir de la componente Hy, el

cual satisface la ecuacion de ondas [6]:
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(d—z 4y k2) H, =0 @1

Las componentes del campo eléctricos de los modos TM, los cuales son Ey y E,, pueden

ser escritas en términos de Hy [6]:

.1 d
.1 d
EZ = —]&EHY (2.3)

Para los modos TE, lo haremos de manera similar, pero en este caso usando E), [6]:

d? d? 2 _
(ﬁ‘l-ﬁ-l-k)ﬁ'y—() (2.4)
.1 d
Hy = JCO_#EEY (2.5)
.1 d
H, == By (2.6)

Los valores de k y de € son diferentes para la region del dieléctrico, y para la region fuera
. , . , . . , . . 2
del dieléctrico o vacio; para las regiones del dieléctrico, asumiremos unos valores de k

=€,k% y &=¢;; por otro lado, para la zona exterior del dieléctrico k =ko y £ = & [6].
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2.1.1. MODOS ™

Empezaremos resolviendo la ecuacion (2.1) correspondiente a los modos TM.

Resolveremos esta ecuacion tanto para el caso del dieléctrico como para fuera de €1 [6].
Hy = AePiUxI=)-jfz x| >t (2.7)
Hy = Be /"™ — Bz + Cetihx-ifz x| <t (2.8)

Estos modos se propagaran en la direccion z con un factor de propagacion de e /57 y
tendran una atenuacion segun nos alejamos de la lamina acorde al factor e P(*I=8); por
tanto, la longitud de onda de la guia y la velocidad de fase seran inferiores que las ondas

planas en el vacio [5].

En este apartado seguiremos el desarrollo escrito en el libro “Field Theory of Guided

Waves” de Robert E. Collin [5].

Para los modos TM tendremos una componente magnética Hy, la cual en el dieléctrico

puede ser de tipo simétrico o par, o de tipo anti simétrico, también llamado impar. Estas

soluciones par o impar hacen referencia a como varia Hy con respecto a x en el plano

simétrico x = 0. Para las soluciones de tipo par tendremos la siguiente derivada nula:
dHy
— =0 (2.9)
dx Ix=o

Por tanto, E,, que es proporcional a esa derivada, hace que el campo tangencial eléctrico

desaparezca para x=0 en las soluciones pares.

Las soluciones pares de la componente magnética Hy en la region del dieléctrico, las
obtendremos tras operar matematicamente la ecuacion (2.8), con lo que obtendremos la

siguiente formula:

Hy = Bcos hxe /P (2.10)
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Siendo, para la region del dieléctrico, el valor de f° = €,k — h2, donde fes la
constante de fase de cada modo, mientras que h es la constante transversal de propagacion

en la region dieléctrica.

Por el contrario, para Hy en la region exterior al dieléctrico, la obtendremos de la

ecuacion (2.7), quedandonos la siguiente ecuacion:
Hy = Ae~PUxI=0D-jpz 2.11)

Cumpliéndose la siguiente ecuacién para B en la region fuera del dieléctrico: * = k2 +
p?, siendo en este caso p la constante transversal de propagacion en la region exterior a

la lamina dieléctrica.

Para x = + t, y dado que Hy y E, deben de ser componentes continuas ,operaremos

matematicamente las ecuaciones y obtendremos las siguientes dos ecuaciones:
A = Bcos ht (2.12)
e,pA = hBsin ht (2.13)

Dividiremos entre ellas las ecuaciones (2.12) y (2.13), dando lugar a la siguiente

ecuacion:

€,p = htan ht (2.14)

Relacionando las dos expresiones de %, tanto la obtenida para la region interior del
dieléctrico como la obtenida para la region exterior al dieléctrico, obtendremos la

siguiente expresion:
(6, — 1Dk3 = p? + h? (2.15)

Las ecuaciones (2.14) y (2.15) nos permiten obtener de manera grafica la solucion de h 'y
p, a partir de las cuales se puede determinar la constante de fase de los modos empleando

la ecuacion para 3 en cualquiera de las dos regiones, pero para ello es conveniente
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reescribir las ecuaciones (2.14) y (2.15), multiplicando a ambos lados de la ecuacioén por

t, obteniendo las dos siguientes ecuaciones:
€,-pt = ht tan ht (2.16)
(er — D(ko £)? = (pt)? + (ht)? (2.17)

Para la resolucion grafica de h y t, utilizaremos las ecuaciones (2.16) y (2.17) buscando
los cortes de ambas familias de curvas, pues ambas determinan una relacion entre ht y pt,
y, por lo tanto, nos permiten hacer una representacion en el plano hp-pt. La ecuacion
(2.16) corresponde a curvas de tangentes, que se repiten de forma periddica con ht. Con
respecto a la ecuacion (2.17), sabemos que corresponde a la ecuacion de una
circunferencia de radio (¢, — 1)/?k,t en ese mismo plano. Sabiendo ambas relaciones,
podemos determinar que en la interseccion de las dos curvas podremos obtener los valores

de h y de p, siendo cada corte una solucion guiada TM o modo TM.

Como ejemplo, expondremos graficamente la forma de estas dos familias de curvas para
el caso particular de una ldmina de poliestireno, la cual tiene una constante dieléctrica

relativa €,= 2.56, rodeada de aire.

Apt

> ht

o

1
Ny

Figura 2.2. Solucién grafica de lamina de poliestireno para los modos TM pares.
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En esta grafica, se puede ver que en ambos conjuntos de curvas tendremos siempre al
menos un punto de interseccion, incluso para t/A, aproximandose a cero; éste es el
primer modo que obtendremos para los modos TM pares, al cual llamamos TMy. Este
modo no tendra frecuencia de corte, y, por tanto, sera el primero en propagarse en la

lamina dieléctrica en funcion de la frecuencia.

Sabiendo que p tiene que ser positivo para obtener una solucion guiada en la ldmina, s6lo
los puntos de interseccion que pertenezcan a los intervalos nmt < ht < nmt + 1/2 siendo n
cualquier entero, corresponden a la solucion a los diferentes modos; por otro lado, los
puntos que corten en el rango de intervalos n+ n/2 < ht < (n+1)n , siendo de nuevo n
cualquier numero entero, corresponderian a las soluciones para valores de p negativos.
Estos ultimos crecen exponencialmente fuera de la superficie, por lo que debemos

descartarlos por motivos fisicos ya que la amplitud de campo se vuelve infinita.

Para valores suficientemente grandes de t de nuestra ldmina, pueden existir diferentes
modos de propagacion a la frecuencia de operacion, siendo todos ellos de orden superior
a TM, pero a diferencia de este primer modo, todos los siguientes tendran una frecuencia
de corte. Esta frecuencia de corte la obtendremos de las intersecciones que producen entre
el circulo t/A,, y la tangente producida por la ecuacion (2.16) a lo largo del eje ht, para
unos valores de ht = 7n; por tanto, haciendo uso de la ecuacion (2.17), obtendremos la

siguiente ecuacion para obtener la frecuencia de corte para los modos TM pares:

(ai) - Z(EfW (2.18)

donde n son valores enteros, correspondientes a cada frecuencia de corte del modo que

deseemos calcular.

Para los modos impares en los modos TM, el campo magnético Hy tendra la siguiente

forma para las diferentes regiones:

Hy = Ae PiGx-0-jpz x>t (2.19)
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Hy, = Acsc ht sin hxe /5 t<x<t (2.20)
Hy = —Ae?P&+D-jpz X< -t 2.21)

Como ocurria en los modos TM pares, Hy y E, tienen que ser continuos para X = * t, por

lo tanto, dan lugar a las siguientes ecuaciones:
A = Bsin ht (2.22)
—€,pA = hBcos ht (2.23)

Dividiendo las dos ecuaciones anteriores, obtendremos la siguiente ecuacion

transcendente:
e,pt = ht cot ht (2.24)

Por otro lado, sabiendo que para la zona del dieléctrico el valor de f° = €,kZ —h% y

para la zona exterior del dieléctrico es 8° = k2 + p2, obtenemos la siguiente ecuacion:
(er — D (ko £)* = (pt)* + (ht)? (2.25)

La solucioén de p y de h se puede obtener graficamente de la misma forma que se obtuvo
en el caso de los modos TM pares. Como ejemplo, usaremos de nuevo una lamina de

poliestireno con una constante dieléctrica relativa de 2.56.
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Figura 2.3. Solucion grafica de lamina de poliestireno para los modos TM impares.

En esta grafica correspondiente a los modos TM impares, podemos ver que, a diferencia
de los modos TM pares, todos los modos tienen frecuencia de corte incluido el primer
modo llamado TM,.Tambien podemos obtener que los valores de h que dan lugar a ondas
guiadas, son los que se encuentran en el rango de intervalos de nr entre - /2 < ht < nr,

siendo n cualquier entero, siendo el valor de p positivo.

La ecuacién que determina los valores de la frecuencia de corte de estos modos se obtiene
de la misma forma que en los modos pares, utilizando t/A, y haciendo uso de las

ecuaciones (2.24) y (2.25), la cual queda expuesta a continuacion:

t 2n+1
(A—C) = e (2.26)

Tomando n valores enteros dependiendo de la frecuencia de corte del modo que deseemos

calcular.
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Las ecuaciones correspondientes a la frecuencia de corte de los modos par e impar pueden

combinarse para dar la siguiente ecuacion:

Zt) n

- =— 2.27
(lc 2(e,-1) 72 (227)
Esta formula serd la que usaremos posteriormente para el calculo de las frecuencias de

corte para los modos pares y los modos impares, utilizando los valores enteros n = 0, 2,

4, 6.... para los modos pares, y los valores n= 1, 3, 5, 7 para los modos impares.
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2.1.2. MODOS TE

En este apartado seguiremos el desarrollo escrito en el libro “Field Theory of Guided

Waves” [5].

Para la obtencion de los modos TE par e impar, procederemos de la misma forma que lo

hicimos con los modos TM, pero en este caso utilizaremos la componente eléctrica E), y

las ecuaciones (2.4) y (2.5).

Primero, obtendremos la componente eléctrica E,, de los modos pares TE tanto para la

region del dieléctrico como para la region externa al dieléctrico.
Ey = AePi(xI-0D-jpz x|t (2.28)
Ey, = Asec ht cos hxe /5 Ix|<t (229

siendo para la region del dieléctrico el valor de 8* = €,k3 — h? y para la region externa

al dieléctrico 8° = k3 + p2, que como ya obtuvimos en el caso de modos TM, realizando
la unién de ambas obtendriamos la ecuacion (2.17), la cual utilizaremos para los casos de

TE par y TE impar.

Siguiendo el mismo método que en los modos TM, impondremos la condicion de
continuidad para los campos tangenciales en x = * t, para obtener las ecuaciones que nos

permitan obtener p y h en los modos pares de TE:
pt = ht tan ht (2.30)

Por otro lado, para la obtencion de los modos TE impares, realizaremos los mismos pasos

que para la obtencion de los modos TM impares, y obtendremos las siguientes ecuaciones:
Ey = Ae PIGx=)=jfz x>t (2.31)

E, = Acsc ht sin hxe /5 t<x<t (2.32)
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Ey = —AePiC+t)=jfz X< -t (2.33)

Como ya realizamos para los modos TE pares, imponemos la condicion de continuidad

para los campos tangenciales en x = £t y obtenemos la siguiente ecuacion:
pt = ht cot ht (2.34)

Como se puede ver, a excepcion del factor € que no existe en las ecuaciones (2.33) y
(2.34), el resto de las ecuaciones son idénticas a las obtenidas para los modos TM, por lo
tanto, la solucion grafica obtenida para los modos TM también nos servird para los modos

TE.

Sabiendo esto, existirda un modo TE, igual que en el caso de los modos TM, el cual
carecerd de frecuencia de corte. Todas las demas frecuencias de corte de los diferentes
modos se obtendran de la misma forma que en el caso de los modos TM, y llegaremos a

la conclusion de que las frecuencias de corte para 2 t /A, seran de la siguiente forma:

(ﬁ) St B A (2.35)

Acd— 2(ep=1)"2

Utilizaremos los valores enteros n = 0, 2, 4, 6.... para los modos pares y los valores n= 1,

3,5, 7 para los modos impares.

A partir de estos calculos, podemos decir que la frecuencia de corte para los modos TM
y los modos TE, se calculan a partir de la misma ecuacion, por lo tanto, para la misma »

los modos TE y TM compartiran frecuencia de corte.
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2.2. DISENO DE UNA HOLLOW WAVEGUIDE

En este proyecto hemos realizado el disefio de una guia hueca dentro de la cual viajan los
campos, la cual recibe el nombre (término inglés) de hollow waveguide, con el objetivo
de minimizar las pérdidas de los materiales a frecuencias de terahercios. En particular,
hemos seleccionado una frecuencia de disefo de 1.8 THz, y como material dieléctrico se
ha elegido el silicio cristalino de alta resistividad, el cual, pese a su elevado coste, se ha

demostrado que es un excelente material dieléctrico a frecuencias de THz [9].

Para ello, partiremos de un disefio de guia hueca para polarizacion TE que tendra la forma
de la figura 2.4 y cuyos datos de disefio se obtienen de las lineas de investigacion
desarrolladas en el departamento de Ingenieria de Comunicaciones de la UMH por parte
de la profesora Angela Coves de dicho departamento, relacionada con estructuras
dieléctricas periddicas bajo excitacion de ondas planas, derivada de su tesis doctoral [7].
Empleando el programa de simulacion desarrollado en dicha tesis, basado en un método
modal vectorial, y con ayuda de dicha profesora, se ha hecho un estudio y disefio de una
guia hueca plana, cuyas paredes estan formadas por SSFDs (superficies selectivas en
frecuencia dieléctricas), que consisten en laminas dieléctricas periddicas de cierto espesor
en el eje X, distribuidas periédicamente en el eje Z e infinitas en el eje Y, y que pueden
estar formadas por 2 0 mas materiales dieléctricos dentro del periodo de repeticion (en el
caso de la figura 2.4, las SSFDs estan formadas por dos materiales dieléctricos distintos

dentro del periodo de repeticion).

-~

Figura 2.4. Representacion esquematica de una hollow waveguide.
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Las SSFDs muestran una respuesta selectiva en frecuencia bajo excitaciéon de ondas
planas, como su propio nombre indica. En dichas estructuras, cuyo esquema se muestra
en la figura 2.5, se puede ajustar el valor del periodo (A), grosor (t;) y material de las

barras dieléctricas que las forman para conseguir reflexion total bajo un cierto angulo de

incidencia.

“~ Destructive

Directly f\ interference
transmltted
Duty cycle ( Bragg wave
Thickness (t ” ”
Penod
Incident Reflected

Figura 2.5. Representacion esquematica de una SSFD.

Basandonos en dicha propiedad de las mismas, y siguiendo el procedimiento descrito en
el articulo “A novel ultra-low loss hollow-core waveguide using subwavelength high-
contrast gratings,” [4], en el que se han empleado este tipo de estructuras dieléctricas
periddicas para disefiar una guia hueca plana con muy bajas pérdidas a frecuencias
oOpticas, se ha disefiado una guia hueca para frecuencias de terahercios, pero con ciertas

modificaciones que se describen a continuacion.

En particular, se ha modificado la estructura propuesta en [4], basada en dos SSFDs como
la mostrada en la figura 2.5, y en su lugar se han empleado dos ‘surface relief gratings’
[10], término inglés para designar una lamina dieléctrica periddica compuesta por una
lamina plana de espesor t, y otra lamina dieléctrica periddica de espesor t, como la de la
figura 2.5. El esquema de la estructura propuesta para formar las paredes de nuestra guia

hueca plana es como la que se muestra a continuacion:
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Figura 2.6. Representacion esquematica de una ‘surface relief grating’.

La razoén de emplear ‘surface relief gratings’ como paredes constituyentes de nuestra guia
hueca plana es por cuestiones de facilidad de fabricacion [10], es mas sencillo obtener
este tipo de estructuras (por el método de ‘chemical etching’), y sobre todo, porque la
lamina homogénea da sustento a las laminas dieléctricas periddicas, que de otra forma

quedarian suspendidas en el aire.

Por tanto, se emplearan sendas estructuras como las de la figura 2.6 enfrentadas por la
cara periddica, en el espacio interior entre las cuales viajardn los campos con baja

atenuacion. La estructura final queda como se muestra en la siguiente figura:

ALLLELLL O LU

Figura 2.7. Representacion esquematica de la guia hueca plana propuesta como guia de bajas pérdidas

para frecuencias de THz.

En la que, utilizando unos parametros de disefio adecuados, se ha conseguido que sea
propagativo el primer modo de dicha guia, que es un modo simétrico, con muy baja
atenuacion entorno a una frecuencia de disefio en la banda de THz, que se ha seleccionado
en 1.8 THz. Esto se ha conseguido gracias a que los parametros de las surface relief
gratings que constituyen las paredes de la guia hueca presentan una reflexion casi total a
dicha frecuencia bajo excitacion de una onda plana TE, para el angulo de incidencia 01

asociado a dicho modo guiado, igual como se ha descrito en [4], siendo sin6; = f/kq,
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donde en el caso de la guia hueca, k; = k(. Por otro lado, el segundo modo no se puede
propagar en esta guia por simetria, mientras que el tercer modo, que si es propagativo, se
ha comprobado que presenta una atenuacion dos érdenes de magnitud superior al primero.
Esto es debido a que las paredes dieléctricas periddicas o surface relief gratings, que como
se ha mencionado, han sido disefiadas para proporcionar una reflexion total bajo un
angulo de incidencia asociado al primer modo guiado, muestran una reflectividad
bastante inferior para el angulo de incidencia asociado al tercer modo guiado, dando una

atenuacion muy superior a la del primer modo.

A continuacion, se detallan los distintos valores de los parametros de la guia hueca

disefiada:

e D=1.61 mm

e A=74um

o t,-0.05mm

e t,-0.111 mm

e ¢&~11.66, tan 6=0.0002 (correspondiente a silicio cristalino de alta resistividad,
cuyas pérdidas resultan ser muy reducidas a la frecuencia de disefio de 1.8 THz).

e 1= 50% (duty cycle, definido como la relacion de la anchura de la region

dieléctrica respecto al periodo en la 1dmina perioddica de espesor tp).

Con estos parametros, se ha obtenido la siguiente curva de la reflectividad de la surface
relief grating disefiada en funcion de la frecuencia, para incidencia de una onda plana con
polarizacion TE con un dngulo de incidencia correspondiente al primer modo guiado en

la estructura:
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Figura 2.8. Reflectividad en funcion de la frecuencia de la surface relief grating empleada como pared de

la guia hueca de THz , para un 4ngulo de incidencia correspondiente al primer modo guiado en la guia.

Por otro lado, esta formulacion basada en el método modal vectorial desarrollado en [7]
también permite obtener la constante de fase § (o K,) del modo guiado en la guia hueca

disefiada. En la siguiente figura se ha representado dicha constante de fase obtenida en

funcion de la frecuencia;:

38000 ]
B(m”) x
37000 x ]
175 177 179 181
Frequency (THz)

Figura 2.9. Constante de fase [ del modo guiado en la guia hueca plana para THz obtenida con el método

modal vectorial desarrollado en [7].
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Finalmente, en la siguiente figura se muestra la atenuacion obtenida en la guia hueca
disefiada, empleando para ello la reflectividad calculada, que estd basada en las

ecuaciones descritas en [4]:

176 178 180  1.82
Frequency (THz)

Figura 2.10. Atenuacion obtenida en el disefio de guia hueca plana para THz basada en el método modal

vectorial desarrollado en [7].

Con el fin de validar los resultados obtenidos en la figura 2.10 correspondientes a la
atenuacion del modo fundamental que se propaga en la guia hueca plana disefada para
THz empleando el método modal vectorial desarrollado en [7], en este TFG nos hemos
propuesto modelar también dicha guia hueca plana empleando el software
electromagnético High Frequency Structure Simulator (HFSS). Para ello, en el siguiente
capitulo, en primer lugar, y con el fin de aprender a manejar dicho software
electromagnético, se modelard una ldmina dieléctrica con este programa, y se compararan
los resultados obtenidos para los distintos modos de propagacion TE y TM de dicha
lamina con los obtenidos en el desarrollo tedrico descrito en la seccion anterior. Por
ultimo, se modelard con HFSS la guia hueca de THz disefiada y se compararan los

resultados obtenidos con los mostrados en esta seccion.
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CAPITULO 3: DISENOS Y SIMULACIONES
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3.1 LAMINA DIELECTRICA

En este apartado, en primer lugar, analizaremos una ldmina dieléctrica inmersa en aire,
de la que realizaremos el calculo de las curvas de dispersion para los diferentes modos
propagativos en un cierto intervalo de frecuencia. Para ello se resolveran las ecuaciones
descritas en el capitulo anterior empleando el software electromagnético Mathematica, y
posteriormente realizaremos su simulacion con el programa HFSS (High Frequency
Structure Simulator), con el que se obtendran las curvas de dispersion de los modos de la
lamina, por un lado, como la atenuacion asociada a los modos guiados en la misma, en el

caso de incluir las pérdidas del material.

Para este primer analisis de los modos en una lamina dieléctrica, se ha elegido una lamina

dieléctrica de poliestireno y con un grosor 2t=10 mm.

Empezaremos calculando las diferentes frecuencias de corte para los modos de
propagacion tanto TE como TM. Para ello usaremos la ecuacion (2.35) expuesta en el

anterior capitulo para el célculo de frecuencias de corte:

2t n
_——=— 3.1
MIVERRETAH Y G-1)

A, == (3.2)

Para obtener dichas frecuencias de corte, utilizaremos los siguientes parametros de la

lamina dieléctrica:

e £_26

e t=5 mm (grosor 2t=10 mm)
e ¢=299792458 m/s

e n=0,1,2,3...

Utilizando las ecuaciones expuestas anteriormente, obtenemos las frecuencias de corte

variando el valor de n para cada modo.
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Modo TE[ y TM]I

2t 1

e 206-1)"2

fc — 0.3953-c

0.001
Modo TEz y TMzi
2t 2

e 206-1)"2

fc — 0.7905-c

0.001
Modo TE3 y TM3I
2t 3

e 206-1)"2

fc — 1.1859:-c

0.001
Modo TE4 y TM4I
2t 4

e 206-1)"2

fc — 1.5811-c

0.001
Modo TE5 y TM5I
2t 5

e 206-1)2

_ 1.9764-c
~ 0.001

2t

2t

= 0.3953

= 11.856 GHz

= 0.7905

= 23.715 GHz

= 1.1859

= 35.574 GHz

= 1.5811

= 47.433 GHz

=1.9764

= 59.292 GHz

(3.3)

(3.4)

(3.5)

(3.6)

(3.7)

(3.8)

(3.9)

(3.10)

(3.11)

(3.12)
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De estas operaciones obtenemos la frecuencia de corte de los diferentes modos:
TE; y TM;. .- 11.856 GHz TE4 y TMy, f,-47.433 GHz
TE, y TM,. £.-23.715 GHz TEs y TMs. f.-59.292 GHz

TE3 y TM3; fc:35574 GHz

3.1.1 CALCULO DE LAS CURVAS DE DISPERSION CON MATHEMATICA

En este apartado realizaremos el calculo de las curvas de dispersion para los modos de

propagacion con el software electromagnético Mathematica.
Realizaremos los calculos con las siguientes caracteristicas de la [amina dieléctrica:

e =26
e t=5 mm (grosor de la lamina 2t=10 mm)

e ¢=299792458 m/s

Primero declararemos la variable correspondiente al nimero de ondas en el vacio que se
usara para resolver la propagacion de los modos TE y TM, variando la frecuencia de 1 a

40 GHz, con Mathematica:

ko = &x™0 (3.13)

C

Una vez obtenidos los diferentes valores para k0, tenemos que introducir en Mathematica

la ecuacion fundamental (2.15):

p= \/—hz + (er — 1) * k02 (3.14)

Para la siguiente ecuacion debemos diferenciar los modos par e impar tanto para TE como

para TM, como pudimos ver en el capitulo 2.
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Comenzamos con los modos TM pares, para los cuales haremos uso de la ecuacion (2.14)
la cual expresaremos de la siguiente forma, como una funcion y(h), de la cual

obtendremos sus raices o ceros con la funcion FindRoot, de Mathematica:

. (h+Tan[hx*t])

Er

y=p (3.15)
Para los modos TM impares operaremos de la misma forma, pero usando la ecuacién

(2.24) quedandonos como resultado la siguiente expresion:

y=p+ (h+Cot[hxt]) (3.16)

&r

Por otro lado, para los modos TE pares haremos uso de la ecuacion (2.30) y realizaremos
la misma operacion realizada con los modos TM, quedando la siguiente expresion para

los modos TE pares:

y =p — (h* Tan[h * t]) (3.17)

Por ultimo, para los modos TE impares utilizaremos la ecuacion (2.34) y definiremos de
nuevo una funciéon y(h) de la que obtendremos las distintas raices o ceros con

Mathematica, quedando la siguiente expresion:

y = p + (h * Cot[h * t]) (3.18)

Como se ha detallado en la descripcion en los fundamentos tedricos de las laminas
dieléctricas hecha en el capitulo anterior, para la obtencioén de h, debemos realizarlo de
manera grafica, ya que la funcion del programa de la busqueda de ceros de una funcion
necesita tener una region de solucion acotada y no incluir asintotas en las que la funcion
se vaya a infinito. Por tanto, para obtener la constante de fase de los modos TM pares, en
un primer paso, representaremos para las frecuencias comprendidas entre 1 y 40 GHz la

ecuacion (3.15).
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Figura 3.1. Representacion de los modos TM par en Mathematica.

En la figura 3.1, podemos ver la representacion de la ecuacion (3.15) en el software
electromagnético Mathematica. En este caso la grafica se corresponde a la frecuencia de
40 GHz, en la que podemos ver como se propagan los modos TMyy TM,, no llegando a

propagarse el modo TM4, pues no llega a cortar con el eje horizontal (a diferencia de la
discusion de la representacion grafica hecha en el capitulo anterior, en este caso, se ha

comprobado que la funcion y(h) representada siempre tiene un paso por cero, sea cual sea

el valor de la frecuencia elegida, no siendo asi para el resto de modos de orden superior.
Para obtener el valor de h, debemos de obtener el punto que corta el eje horizontal, lo cual

lo obtendremos mediante la funcion FindRoot, la cual configuraremos con 8 unidades de
precision y un maximo de 150 iteraciones.

Cada vez que la funcién corta el eje horizontal se corresponde con un modo,
propagandose primero los modos de orden mas bajo.

Una vez obtenidos los pasos por cero de la funcion representada, resolveremos la
siguiente ecuacion para obtener finalmente el valor de la constante de fase:

beta = ,/(er x k02) — (h"2)

(3.19)
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Este proceso se realizara para cada una de las frecuencias comprendidas entre 1 y 40 GHz,
con un cierto paso en frecuencia adecuado para poder representar adecuadamente las

distintas curvas de dispersion de los modos.

De la misma forma, para obtener los valores de la constante de fase de los modos TM

impares, debemos realizar el mismo proceso, pero usando la ecuacion (3.16).

Para el caso de los modos TE, realizamos las mismas operaciones, pero para los modos
TE pares haremos uso de la ecuacion (3.17), y para los modos TE impares, usaremos la

ecuacion (3.18).

Una vez calculadas las constantes de propagacion a todas las frecuencias para todos los
modos, hemos representado todos los resultados obtenidos, obteniendo finalmente la

siguiente grafica:

Freauency (GHz)

Figura 3.2. Curvas de dispersion de los distintos modos guiados en una ldmina dieléctrica de poliestireno

obtenidas con Mathematica.
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En la figura 3.2, en la que se muestra una representacion grafica de todos los resultados
obtenidos con Mathematica, se ha empleado el programa Origin para llevar a cabo dicha
representacion grafica. En esta grafica podemos corroborar que la propagacion de los
diferentes modos se produce a partir de las frecuencias de corte calculadas en el apartado

3.1 del capitulo 3.

41



3.1.2. SOLUCION LAMINA DIELECTRICA CON EIGENMODE

A continuacion, en esta seccion se ha llevado a cabo el andlisis de los modos guiados en
la misma con el software electromagnético High Frequency Structure Simulator (HFSS),
y realizaremos un primer analisis con el solver Eigenmode, el cual proporciona las
frecuencias propias de una estructura con condiciones periodicas, que en nuestro caso es
la ldmina dieléctrica. Para ello, se definiran condiciones periddicas en dos planos distintos
en la direccion de propagacion de la guia, que se ha elegido como el eje X, denominados
Master y Slave, entre los cuales se definira un desfase e /¢ = e /A4 siendo A el periodo
definido. A continuacion, se llevara a cabo un barrido de dicho desfase entre 0 y =, y para
cada valor de dicho desfase, se despejard la constante de fase como [ = ¢/A .
Finalmente, los distintos valores obtenidos de la constante de fase segun la ecuacion
anterior, representados frente a las frecuencias propias que proporciona el programa para
cada modo propagativo, constituira las curvas de dispersion de los modos. Es importante
seleccionar un valor adecuado del periodo A no muy grande en relacion al intervalo en
frecuencia maximo a analizar, ya que si no es asi, no se conseguiran determinar las

frecuencias propias de los modos de orden superior en la banda alta de frecuencia.

Primero realizamos un andlisis de la lamina dieléctrica en el caso sin perdidas, y
obtenemos las curvas de dispersion de los diferentes modos propagativos, y
posteriormente realizaremos un andlisis de la misma ldmina incluyendo un cierto factor
de pérdidas del material, para estudiar la propagacion y la atenuacion de los diferentes

modos.

3.1.2.1 SOLUCION LAMINA DIELECTRICA SIN PERDIDAS CON EIGENMODE

Nuestra lamina dieléctrica estd compuesta por poliestireno, cuyas caracteristicas son:

e =26
° “r=1

e 2t=10 mm (grosor de la lamina dieléctrica)

Las distintas dimensiones empleadas a la hora de analizar nuestra la ldmina dieléctrica,

que como se ha mencionado anteriormente, tiene como direccion de propagacion el eje
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X, son: 1 mm en el eje X (valor que se ha de elegir suficientemente pequefo si se desea
obtener un nimero apreciable de modos con el barrido del desfase definido entre 0 y )
en el intervalo de frecuencias a mostrar, 1 mm en el eje Y (y en cuya direccion también
definiremos condiciones periddicas, pero con un unico valor de desfase igual a 0, para
que la lamina sea homogénea en dicha direccion Y), y 10 mm en el eje Z (correspondiente

este ultimo valor al grosor de la lamina dieléctrica bajo analisis).

0 2 4 (mm)
Figura 3.3. Imagen de la [dmina dieléctrica disenada con el Solver Eigenmode de HFSS.

Esta lamina la rodearemos de una caja de vacio, cuyas dimensiones se definen como 1mm
enel eje X, ] mm en el eje Y, y multiplicaremos por un factor 10 el valor de la dimension
de la lamina dieléctrica en el eje Z (quedando por tanto con una dimensioén de 100 mm),
para que los campos guiados por la ldmina dieléctrica vean efectivamente una region de
aire suficientemente grande, quedando finalmente el disefio que se muestra en la figura

3.4:
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0 35 70 (mm)

Figura 3.4. Imagen de la lamina dieléctrica rodeada de una caja de aire disefiada con el Solver Eigenmode

de HFSS.

Para analizar esta estructura periddica, usamos dos condiciones de frontera master y slave,
una en el eje Y, para que la estructura resulte homogénea en dicho eje, y otra en el eje X,

correspondiente a la direccion de propagacion de la ldmina.

Primero definimos como slave la cara de un extremo de la ldmina dieléctrica en el eje Y,

y como master usamos su opuesto, como podemos ver en la figura 3.5.

Slaxe2, it

. L

0 20 40 (mm)

Figura 3.5. Master y Slave definidos en las dos caras en el eje Y (en la que la lamina es homogénea) de la
lamina dieléctrica disefiada con el Solver Eigenmode de HFSS.
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Posteriormente definimos como master la cara de un extremo de la lamina dieléctrica en
el eje X, y como Slave definimos su cara opuesta a la descrita anteriormente, como

podemos ver en la figura 3.6.

“

0 20 40 (mm)

Figura 3.6. Master y Slave eje x Master y Slave definidos en las dos caras en el eje X (direccion de

propagacion) de la ldmina dieléctrica disefiada con el Solver Eigenmode de HFSS.

La simulacion de la 1amina dieléctrica la realizaremos para las frecuencias comprendidas
entre 0 y 40 GHz realizando en el analisis un barrido del desfase entre las caras master y
Slave definidas en el eje X, obteniendo muestras de 0 a 180° en pasos de 0,5°, obteniendo

con HFSS la siguiente grafica:

Y Eigen Modes Plot 1 HFSSDesign1 4
0.0000 | 2981728451.5448
8.00E+10 — Curve Info
] — re(Mode(1)
Setup1 : LastAdaptive
. —— re(Mode(2)
600810 | Setup1 : LastAdaptive
T i ",/ re(Mode(3))
| /" Setup1 : LastAdaptive
4.00E+10 | —
1 P — re(Mode(4))
- Setup : LastAdaptive
1 —— re(Mode(5))
2.00E+10 Setup1 : LastAdaptive
—— re(Mode(6))
E Setup1 : LastAdaptive
3
0.00E+00 —1—— 77— [T ——  re(Mode())
0.00 20.00 40.00 60.00 80.00 100.00 120.00 140.00 1{ Setup1 : LastAdaptive| .00
v

$phi [deg]

Figura 3.7. Representacion de las frecuencias de corte en funcidon del desfase entre los planos definidos
como Master y Slave en la direccion de propagacion de la [dmina dieléctrica sin perdidas analizada con el

Solver Eigenmode de HFSS.
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En la figura 3.7, para cada valor del desfase phi, se han representado las frecuencias

propias obtenidas con el Solver Eigenmode de HFSS.

Exportamos los resultados de HFSS, y a partir de los valores del desfase phi, obtenemos
la constante de fase mediante la siguiente ecuacion:
_ phi
B T s(mm)*1000=T (320)

180

Para resolver la ecuacion (3.20) utilizaremos un valor de s = 1 mm, el cual corresponde a
la separacion entre master y slave en el eje X (direccion de propagacion de la lamina

dieléctrica) de nuestro modelo.

Realizando todas las transformaciones del desfase a constante de fase, obtenemos la
figura 3.8, en la que se han representado los distintos resultados obtenidos con el

programa Origin.

1000-

30 40

0 10 20
Freauency (GHz)

Figura 3.8. Resultado de las curvas de dispersion de la [amina dieléctrica sin perdidas analizada con el

Solver Eigenmode de HFSS.
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Una vez obtenidos estos valores, descartamos los valores inferiores a las frecuencias de
corte para cada modo, calculadas en el apartado 3.1 del capitulo 3, ya que corresponden
a soluciones matematicas que proporciona el programa de frecuencias propias asociadas
a la cavidad de aire, y no son realmente ondas guiadas en la ldmina dieléctrica. Tras esto,
comparamos nuestros datos obtenidos con HFSS con los datos obtenidos de manera

teorica con ayuda de Mathematica.

0O 10 20 30 40
Frequency (GHz)

Figura 3.9. Comparacion de las curvas de dispersion de la lamina dieléctrica sin pérdidas obtenidas con el

Solver de Eigenmode de HFSS (circulos) y de forma teérica con ayuda de Mathematica (linea continua).

En la figura 3.9 se comparan las curvas de dispersion de la [amina dieléctrica sin pérdidas
analizada obtenidas con el Solver de Eigenmode de HFSS (circulos) y de forma teodrica
con ayuda de Mathematica (linea continua), observandose un total acuerdo entre ambas.
Esto demuestra que el disefio utilizado para la lamina dieléctrica de 10 mm de grosor de

poliestireno sin pérdidas con un andlisis eigenmode es correcto.

47



-
o

3.1.2.2 SOLUCION LAMINA DIELECTRICA CON PERDIDAS CON EIGENMODE

Nuestro objetivo en este apartado serd obtener los valores de la constante de fase y la
atenuacion de una lamina dieléctrica, en el caso de que se incluya el efecto de las pérdidas
del material. Para ello, haremos un anélisis con el Solver Eigenmode mediante el software

HFSS.

Para este caso usaremos la misma lamina dieléctrica de poliestireno del apartado anterior,
pero incluyendo perdidas en el material, que se han elegido como tan 6=0.003 (que es un

valor tipico de la tangente de pérdidas de dicho material a frecuencias de microondas).

Por tanto, partiendo del disefio de HFSS hecho en el apartado anterior, Uinicamente
modificaremos las propiedades del material del que esta constituida la ldmina dieléctrica,
incluyendo en este caso el valor mencionado de la tangente de pérdidas. A continuacion,
realizaremos un barrido del desfase entre los dos planos elegidos como Master y Slave en
el eje X (correspondiente a la direccidon de propagacion) entre 0 y 180° en pasos de 0.5°,
obteniendo para cada valor, las frecuencias propias de los distintos modos de la lamina.

A continuacion, se muestran los resultados en la siguiente figura:

Eigen Modes Plot 2 HFSSDesign1 4%

1.00E+11 ]
8.00E+10
6.00E+10
4.00E+10 —

2.00E+10 ]

0.00E+00 T T e

$phi [deq]
Figura 3.10. Representacion de las frecuencias de corte en funcion del desfase entre los planos definidos

como Master y Slave en la direccion de propagacion de la ldmina dieléctrica con pérdidas analizada con

el Solver Eigenmode de HFSS.

Para obtener los valores de la constante de fase de los modos guiados en nuestra ldmina
con pérdidas, exportamos nuestros resultados en HFSS y emplearemos la ecuacion (3.20)

para cada valor del desfase phi entre Master y Slave, utilizando de nuevo el mismo valor

48

L L Sy S S s S B L B S S S SO S S S S S R S — — T T T T T T T
0.00 20.00 40.00 60.00 80.00 100.00 120.00 140.00 160.00 180.00



de s = 1 mm, el cual corresponde a la separacién entre Master y Slave en el eje X

(direccion de propagacion de la ldmina dieléctrica con pérdidas) de nuestro modelo.

A partir de los resultados obtenidos de la constante de fase a partir del desfase y aplicando
la frecuencia de corte para cada modo (descartando las soluciones de los modos de orden
superior que aparecen por debajo de sus frecuencias de corte), obtenemos finalmente los
resultados que se muestran en la figura 3.11, que se han representado con el programa

Origin:

E
™

S 6004 3

©

—

~

. 400

200- T
™
0
O T T y T T T g T
0 10 20 30 40
Freauency (GHz)

Figura 3.11. Resultado de las curvas de dispersion de la 1amina dieléctrica con pérdidas analizada con el

Solver Eigenmode de HFSS.

En la figura 3.11 podemos ver las curvas de dispersion obtenidas finalmente de la lamina

dieléctrica de poliestireno con tan & = 0.003, en el intervalo de frecuencias de 0 a 40 GHz.

Obtenidas las curvas de dispersion de la ldmina dieléctrica con pérdidas, a continuacion,
realizamos la comparacion con los resultados obtenidos en la misma lamina, pero sin
pérdidas:
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Freauency (GHz)

Figura 3.12. Comparacidn las curvas de dispersion de la ldmina dieléctrica sin pérdidas y con pérdidas

analizada con el Solver Eigenmode de HFSS.

En la figura 3.12 podemos ver la comparacion de las curvas de dispersion obtenidas de la
lamina dieléctrica sin perdidas, representadas en esta figura con linea continua, y las de
la ldmina dieléctrica incluyendo las pérdidas del material, representada mediante circulos.
En ambos casos, se ha usado el color negro para los modos TE y el color rojo para los
modos TM. Se puede observar que ambos resultados de las curvas de dispersion sin'y con
pérdidas se superponen entre ellos, con lo que podemos afirmar que las curvas de
dispersion de esta lamina dieléctrica no se modifican practicamente para una tangente de

pérdidas de 0.003 en poliestireno.

Del andlisis realizado para la ldmina dieléctrica de 0 a 40 GHz con pérdidas con
Eigenmode, éste también nos proporciona el factor de calidad, ademas de las frecuencias
propias de los modos, a partir del cual es posible obtener la constante de atenuacion de
los modos de la ldmina dieléctrica. En la siguiente figura se muestra el factor de calidad

de cada modo obtenido con el Solver Eigenmode de HFSS:
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Figura 3.13. Factor de calidad de los distintos modos obtenidos mediante el barrido del desfase entre
Master y Slave definidos en dos planos distintos del eje X (direccion de propagacion) con el Solver

Eigenmode de HFSS para la 1amina dieléctrica con pérdidas analizada.

Para obtener la constante de atenuacion a(Np/m) de la [amina dieléctrica, utilizamos los
valores de la constante de fase 3 para cada frecuencia y modo obtenidos anteriormente, y
obtendremos la constante de atenuacion para cada modo utilizando el método

desarrollado en [8], y que se describe a continuacion.

Primero, para cada punto en frecuencia, calcularemos la velocidad de grupo mediante la

siguiente ecuacion:

_ 2xmx(Fn+1—Fn)

3.21
Bryoa—F) 3:21)

Posteriormente calculamos la constante de atenuacion o para cada uno de los modos en

las frecuencias comprendidas de 0 a 40 GHz mediante la siguiente ecuacion:

Tk Fpy
Vg

Q

(3.22)

Siendo Q el factor de calidad obtenido para cada frecuencia mediante el Solver

Eigenmode de HFSS.
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Una vez calculada la constante de atenuaciéon para todos los modos y para cada

frecuencia, realizamos la representacion de la misma con respecto a la frecuencia:
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Figura 3.14. Atenuacion de los distintos modos de la lamina dieléctrica con pérdidas obtenida con el

analisis del Solver Eigenmode de HFSS.

En la figura 3.14 podemos ver la representacion en el programa Origin de la atenuacion
con respecto a la frecuencia, para los distintos modos que se propagan en la lamina
dieléctrica de 0 a 40 GHz con el andlisis hecho mediante el Solver Eigenmode de HFSS.
En todos los casos se aprecia un aumento de dicha atenuacion con la frecuencia. Asi
mismo, se observa que la atenuacion es siempre superior para los modos TE que para los

modos TM.
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3.1.3. SOLUCION LAMINA DIELECTRICA CON DRIVEN MODAL

En este apartado realizaremos un analisis con el Solver Driven Modal de HFSS de la
lamina dieléctrica estudiada en el apartado anterior, donde obtendremos, ademas de los
parametros S de la lamina, la constante de propagacién compleja y de los distintos modos
a partir de la cual se obtiene directamente el valor de la constante de atenuaciéon a y de la
constante de la constante de fase B, dado que y=a+jP. Para ello utilizaremos el Solver

Driven Modal de HFSS, y para la realizacion de las graficas usaremos el programa Origin.

Primero haremos un andlisis de la lamina de poliestireno sin perdidas en el material
analizada en el apartado anterior en el rango de 1 a 40 GHz, en este caso empleando el
Solver Driven Modal de HFSS, y compararemos con los resultados obtenidos con el
Solver Eigenmodal de HFSS. Posteriormente, incluiremos pérdidas en la lamina de
poliestireno y estudiaremos las curvas de dispersion de los distintos modos y su
atenuacion en el rango de 1 a 40 GHz también con el Solver Driven modal de HFSS,
comparando de nuevo estos resultados con los obtenidos en el apartado anterior mediante

el Solver Eigenmode de HFSS.

3.1.3.1 SOLUCION LAMINA DIELECTRICA SIN PERDIDAS CON DRIVEN
MODAL

Nuestra lamina dieléctrica estd compuesta por poliestireno, cuyas caracteristicas son:

o =26
° “r=1

e 2t=10 mm (grosor de la lamina)

Las medidas que usamos para la ldmina dieléctrica son 1 mm en el eje X, que sera la
direccion de propagacion, 10 mm en el eje Y (correspondiente al grosor de la [dmina
dieléctrica), y 1 mm en el eje Z (en el cual la ldmina es homogénea, por lo que

impondremos condiciones periddicas en dicho eje), como podemos ver en la figura 3.15.
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Figura 3.15. Lamina dieléctrica sin pérdidas analizada con el Solver Driven Modal de HFSS.

Esta lamina la rodearemos de una caja de vacio con las siguientes dimensiones:
utilizaremos para el eje X 1 mm, para el eje Y 1 mm, y para el caso del eje Z utilizaremos
100 mm, para obtener la distancia suficiente para conseguir los diferentes modos de
propagacion en la lamina dieléctrica, quedando finalmente el disefio expuesto en la figura

3.16.

[ T
0 20 40 (mm)

Figura 3.16. Lamina dieléctrica rodeada de vacio analizada con el Solver Driven Modal de HFSS.

Para el analisis de la lamina dieléctrica con el Solver Driven Modal, hemos definido un
puerto de excitacion, el cual introducimos en el plano x=0 de nuestra lamina, como

podemos ver en la figura 3.17:
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Figura 3.17. Lamina dieléctrica rodeada de una caja de vacio analizada con el Solver Driven Modal de

HFSS, con el puerto de excitacion definido en el plano X=0.

Para la obtencion de la constante de propagacion y con el Solver Driven Modal, definimos
dos modelos diferentes, un modelo para la polarizaciéon TE (definiendo condiciones de
contorno adecuadas para la obtencion de dicha familia de modos) y un modelo para la

polarizacion TM (con otras condiciones de contorno).

Comenzamos con los modos TE, para los que usaremos una condicion de conductor
perfecto (perfect E) en unas caras de la lamina, y la condicion de perfect H en otras caras,

como se detalla a continuacion.

Para el caso de los limites de campo eléctrico, definiremos la condicion de perfect E en

los dos extremos de la caja de vacio en el eje X, como indica la figura 3.18.

TN

*ﬂ

Figura 3.18. Condicion de perfect E en los dos extremos de la caja de vacio en el eje X para reproducir la

constante de propagacion de los modos TE con el analisis del Solver Driven Modal de HFSS.
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Por otro lado, en los dos extremos de la caja de vacio en el plano Y definiremos la
condicién de perfect H, de forma que la estructura sea uniforme en dicho eje, como

podemos ver en la figura 3.19.

TN

Figura 3.19. Condicion de perfect H en los dos extremos de la caja de vacio en el eje Y para reproducir la

constante de propagacion de los modos TE con el analisis del Solver Driven Modal de HFSS.

Para el analisis con el Solver Driven Modal de HFSS, realizamos un barrido en frecuencia
por interpolacién con un maximo de 250 soluciones y 0.5% de tolerancia de error para

las frecuencias de 1 a 40 GHz con un paso cada 0.2 GHz.

Una vez obtenidos los resultados de dicho barrido, y teniendo en cuenta las frecuencias
de corte correspondientes a cada modo de orden superior, expuestas en el apartado 3.1

del capitulo 3, representamos los resultados de la constante de fase de los modos TE, con

el programa Origin.
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Figura 3.20. Representacion de las curvas de dispersion de los modos TE de la 1amina dieléctrica sin

pérdidas obtenidas con el andlisis del Solver Driven Modal de HFSS.

En la figura 3.20 podemos ver la representacion de la constante de fase de los distintos
modos TE que se propagan en el rango de frecuencias de 1 a 40 GHz en la ldmina

dieléctrica bajo analisis.

Para la obtencion de los modos TM con el Solver Driven modal de HFSS, en este caso
debemos definir como condicién de contorno una condiciéon de perfect H en los dos

extremos de la caja de vacio en el eje X, como podemos ver en la figura 3.21.
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Figura 3.21. Condicion de contorno de perfect H en los dos extremos de la caja de vacio en el eje X para

la obtencion de los modos TM con el analisis Driven Modal de HFSS.

Posteriormente definimos la condicion de perfect H en los extremos de la caja de vacio

en el eje Y de nuestro diseiio, como podemos observar en la figura 3.22

I

0 20 40 (mm)

Figura 3.22. Condicion de contorno de perfect H en los dos extremos de la caja de vacio en el eje Y para

la obtencion de los modos TM con el analisis Driven Modal de HFSS.

De manera idéntica a la utilizada para los modos TE, realizamos un barrido en frecuencia
por interpolacién con un maximo de 250 soluciones y 0.5% de tolerancia de error para

las frecuencias de 1 a 40 GHz con un paso cada 0.2 GHz. Una vez realizado el andlisis,
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representamos los datos obtenidos en Origin, y teniendo en cuenta las frecuencias de corte

para cada modo expuestas en el apartado 3.1 del capitulo 3, se obtiene la siguiente figura:

O | ' T i T ) T T T
oc——=o 2 ;Bo.|; 30~ 40

Freq [GHZz]

292

Figura 3.23. representacion de beta para los modos TM con andlisis Driven Modal.

En la figura 3.23 podemos ver la representacion de la curva de dispersion de los modos
TM que se propagan en la lamina dieléctrica sin pérdidas bajo analisis en el rango de

frecuencias de 1 a 40 GHz.

Obtenida la representacion de las curvas de dispersion tanto de los modos TE como de
los modos TM, comparamos estos resultados con los obtenidos anteriormente para la
misma lamina dieléctrica sin pérdidas empleando el Solver Eigenmode. Dicha

comparacion se muestra en la figura 3.24 expuesta a continuacion:
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Figura 3.24. Comparacién de las curvas de dispersion obtenidas con el andlisis hecho con el Solver

Eigenmode y con el Solver Driven Modal para la lamina dieléctrica sin perdidas estudiada.

En la figura 3.24 podemos ver la comparacion de ambas familias de curvas de dispersion
de los modos TE y TM obtenidas con el Solver Eigenmode y con el Solver Driven Modal,
de la lamina dieléctrica sin pérdidas estudiada. Como podemos ver, se superponen
completamente los resultados obtenidos, con lo que podemos afirmar que ambos métodos
proporcionan resultados correctos para las curvas de dispersion de la ldmina dieléctrica
analizada, las cuales también se compararon con los resultados teodricos obtenidos

inicialmente.
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3.1.3.2 SOLUCION LAMINA DIELECTRICA CON PERDIDAS CON DRIVEN
MODAL

Para ver como obtener la constante de propagacion compleja y=o+jf3 con Driven Modal,
en este apartado utilizaremos una ldmina dieléctrica de poliestireno con caracteristicas
idénticas a las utilizadas en el caso sin perdidas, pero afiadiremos unas perdidas en el

material de tan & =0.003.

Utilizaremos el mismo disefio con HFSS utilizado en el caso de la lamina dieléctrica sin
perdidas, obteniendo por separado los modos TE y los modos TM que se propagan en el

rango de frecuencias comprendido entre 1 y 40 GHz.

Para obtener tanto la constante de atenuacion o como la constante de fase  con Driven
Modal, realizaremos un barrido por interpolacion de las frecuencias comprendidas entre
1 GHz y 40 GHZ realizando pasos cada 0.2 GHz. De nuevo, se llevard a cabo la
simulacion en dos modelos, uno para la obtencion de los modos TE y otro para los modos

TM, con las condiciones de contorno adecuadas en cada caso.

Representamos los resultados de las curvas de dispersion obtenidas para los modos TE y
TM, teniendo de nuevo en cuenta las restricciones de las frecuencias de corte expuestas

en el apartado 3.1 del capitulo 3, para cada modo.
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Figura 3.25. Representacion de beta de lamina dieléctrica con pérdidas con Driven Modal.

En la figura 3.25, podemos ver la representacion de las curvas de dispersion de los modos
que se propagan en el rango de frecuencias de 1 a 40 GHz para la lamina dieléctrica de
poliestireno, con unas pérdidas en el material de tan 6 = 0.003, empleando el Solver

Driven Modal.

Realizaremos una comparacion de los resultados de las curvas de dispersion obtenidas
para la ldmina de poliestireno sin perdidas en el material y de los mismos resultados para
la ldmina de poliestireno con pérdidas en el material de tan & = 0.003, para observar si

dichas pérdidas provocan una variacion en la constante de fase de los modos.
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Figura 3.26. Comparacion de las curvas de dispersion de los modos que se propagan en la lamina

dieléctrica con pérdidas y sin perdidas obtenidas con el Solver Driven Modal.

En la figura 3.23, podemos ver la representacion de las curvas de dispersion de los modos
que se propagan en la ldmina dieléctrica sin pérdidas y con pérdidas, ambas para las
frecuencias comprendidas entre 1 a 40 GHz. En esta grafica podemos observar que ambos
resultados no varian para los modos TE y TM que aparecen comprendidos entre 1 y 40

GHz, con unas pérdidas en la lamina de poliestireno de tan 5 = 0.003.

Finalmente, realizamos una comparacion de las curvas de dispersion obtenidas mediante
Eigenmode y mediante Driven Modal, para el caso de una lamina dieléctrica de
poliestireno con unas pérdidas en el material de tan & = 0.003, para los modos

comprendidos en el rango de frecuencia de 0 a 40 GHz.
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Figura 3.27. Comparacion de las curvas de dispersion obtenidas con el Solver Eigenmode y con el Solver

Driven Modal que se propagan en la ldmina dieléctrica con pérdidas.

En la figura 3.27, podemos ver la comparacion de las curvas de dispersion obtenidas
mediante el analisis con el Solver Driven Modal y con el Solver Eigenmode, para una
lamina dieléctrica de poliestireno con unas pérdidas en el material de tan 6 = 0.003. En
esta grafica se puede ver que se obtienen resultados idénticos de las curvas de dispersion

realizando un andlisis mediante Eigenmode o mediante Driven modal para el rango de 0

a 40 GHz.

Con la simulacion con Driven Modal realizada para la ldmina dieléctrica con pérdidas,
también obtuvimos de manera directa la atenuacion producida para los modos TE y TM
en el intervalo en frecuencia entre 1 y 40 GHz. Dichos datos los representamos en el

programa Origin y obtuvimos la figura 3.28.
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Figura 3.28. Representacion de alfa para una ldmina dieléctrica con pérdidas con Driven Modal

En la figura 3.28, podemos ver una representacion en el programa Origin, de la atenuacion
o asociada a los diferentes modos tanto de TE como de TM que se propagan en el rango

de frecuencias de 1 a 40 GHz.

Realizaremos una comparacion entre la atenuacion obtenida con el analisis con el Solver
Eigenmode y la obtenida mediante el Solver Driven Modal para la ldmina dieléctrica de
poliestireno con pérdidas de tan 6 = 0.003. Compararemos de manera independiente los
modos TE y los modos TM, para ver los resultados de forma mas clara. Comenzaremos
con la comparacion de la atenuacion de los modos TE, los cuales han sido representados

en la figura 3.29, mediante el programa Origin.
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Figura 3.29. Comparacion de la atenuacion asociada a los modos TE que se propagan en la [amina

dieléctrica con pérdidas analizada.

En la figura 3.29, esta representada la comparacion de la constante de atenuacion obtenida
para los modos TE que se propagan en las frecuencias comprendidas entre 0 y 40 GHz,
obtenidas mediante Eigenmode y mediante Driven modal. Como podemos observar, la
atenuacion obtenida con Eigenmode es ligeramente superior en todos los modos a la
obtenida con Driven Modal. Ademas, se observa que dicha diferencia aumenta con la
frecuencia. Esta diferencia entre ellas, puede ser debida a una falta de precision en el
factor de calidad obtenido con Eigenmode, ya que la convergencia que se exige a nuestro
software electromagnético es en la frecuencia propia, que converge antes que el factor de
calidad, y por tanto creemos que por mucho que subamos la precision, no conseguimos

obtener los mismos valores de atenuacion que obtenemos mediante Driven Modal.

Representamos también los valores de la atenuacion obtenidos en este caso para los
modos TM con ambos Solvers, del mismo modo que hicimos con los modos TE,

representados en la figura 3.29.
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Figura 3.30. Comparacioén de la atenuacion asociada a los modos TM que se propagan en la [amina

dieléctrica con pérdidas analizada.

En la figura 3.30 podemos ver la representacion de la atenuacion de los modos TM que
se propagan en la ldmina dieléctrica con pérdidas analizadas, comprendidos entre las
frecuencias de 0 a 40 GHz, obtenidos con Eigenmode y con Driven modal. En esta grafica
podemos ver que las atenuaciones obtenidas mediante Eigenmode son de nuevo
ligeramente superiores a las obtenidas con Driven modal, de manera idéntica a lo ocurrido
con los modos TE. Ademas, se observa que de nuevo dicha diferencia aumenta con la
frecuencia. Esto se cree de nuevo que puede ser debido a la falta de precision en el factor
de calidad obtenido con Eigenmode, ya que la convergencia exigida al programa es en la
frecuencia propia, la cual converge antes que el factor de calidad, debido a ello no hemos

podido obtener los mismos resultados que con Driven Modal.
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3.2. SOLUCION DE HOLLOW WAVEGUIDE CON EIGENMODE

En este apartado simularemos el modelo de Hollow waveguide o guia hueca disefiada
para tener bajas pérdidas a frecuencia de THz. Para ello haremos uso del software
electromagnético HFSS. Para la resolucion de este modelo haremos uso del analisis

Eigenmode.

En este caso, el material del que est4 hecha la guia es silicio cristalino de alta resistividad,

cuyas propiedades a la frecuencia de disefio de 1.8 THz son las siguientes:

o g =11.66
o L= 1
e tan & =0.0002

Simularemos mediante HFSS el modelo expuesto en la figura (2.4) correspondiente a la
guia hueca para THz disefiada en el capitulo 2, analizando tanto la curva de dispersion
del modo guiado en dicha guia hueca, como la constante de atenuacion, y compararemos
estos resultados con los obtenidos en dicho capitulo, basados en el método modal

vectorial desarrollado por Angela Coves derivado de su tesis doctoral [7].

La guia hueca disefiada (ver las figuras 2.6 y 2.7), como ya se vio en el capitulo 2, esta
constituida por dos estructuras dieléctricas periodicas, cuyos parametros son los

siguientes:

e D=1.61 mm

e A=74um

o t,-0.05mm

e t,-0.111 mm

e ¢&~11.66, tan 5=0.0002 (correspondiente a silicio cristalino de alta resistividad,
cuyas pérdidas resultan ser muy reducidas a la frecuencia de disefio de 1.8 THz).

e 1= 50% (duty cycle, definido como la relacion de la anchura de la region

dieléctrica respecto al periodo en la 1dmina periodica de espesor tp).
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En HFSS, definiremos inicialmente el elemento periddico que constituird la surface relief
grating de la pared superior de la guia hueca, que estara formada por un lado por una caja

dieléctrica cuyo material es el silicio cristalino de alta resistividad, con las siguientes

dimensiones:
e x=74um
e y=100pum

e 7=0,05mm

Por otro lado, definiremos otra la ldmina de silicio cristalino de alta resistividad que, junto
con otra caja idéntica de vacio, constituira la celda unidad de la estructura periodica que

constituye la surface relief grating. Dicha caja de silicio tendrd las siguientes

dimensiones:
e x=37um
e y=100pum

e 7=0,111 mm

Ambas cajas se replicaran de forma simétrica respecto a un plano, enfrentandose entre

ellas con una separacion de 1,721 mm.

Esta estructura la rodearemos de una caja de vacio suficientemente grande en el eje Z,
para conseguir obtener los modos guiados en la region hueca entre ambas surface relief

gratings, cuyas dimensiones se han elegido como:

e x=74pum
e y=100pum

e 7=5mm

La dimension elegida en el eje Y es irrelevante, ya que se impondran condiciones de
periodicidad en dicho eje, para reproducir la homogeneidad de la guia en dicho eje.

Finalmente queda el disefio de la guia hueca que se muestra en la figura 3.31.
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Figura 3.31. Estructura de la guia hueca disefiada para THz para ser analizada con el Solver Eigenmode

de HFSS.

Para la resolucion de nuestra guia hueca, utilizaremos condiciones periddicas en la
direccion de propagacion (eje X) definiendo una condicién de contorno periddica —
Master- en una cara en el eje X de la estructura dibujada, y posteriormente pondremos
una condicion de contorno periddica —Slave- en la cara opuesta de la estructura en el eje

X.

Con estas especificaciones, realizaremos un barrido del desfase phi entre ambos planos
(Master y Slave) en el rango de 155° a 165° (que es donde se ha visto que aparece la
constante de propagacion del modo guiado en nuestra guia hueca) y para un minimo de
frecuencia de 1.74 THz, para un maximo numero de pasos de 30 y una frecuencia de delta

por paso de 0.001%.

Los resultados obtenidos se muestran en la siguiente grafica:
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Figura 3.32. Simulacion en HFSS de Hollow waveguide con Eigenmode.

Una vez obtenidos dichos resultados con HFSS, los exportaremos para posteriormente
transformar los valores de phi a constante de fase mediante la ecuacion (3.20), utilizando

en este caso un valor de s = 74 um, correspondiente a la periodicidad de la guia.

Con ello obtendremos los valores de la constante de fase 3 para las diferentes frecuencias,

que quedan representados en la siguiente grafica:
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Figura 3.33. Representacion de la constante de fase K, o B obtenida con el Solver Eigenmode del modo

guiado en la guia hueca para THz disefiada.

En la figura 3.33 podemos ver la representacion en el programa Origin de la constante de
fase K, o B de los diferentes modos obtenidos con el Solver Eigenmode comprendidos en

las frecuencias de 1.73 a 1.85 THz.

Para determinar qué valores de la constante de fase obtenidos con HFSS corresponden al
modo guiado en la guia hueca bajo analisis, y asi poder determinar su constante de
atenuacion como nos habiamos propuesto en el proyecto, superpondremos los resultados

obtenidos en el capitulo 2 de dicha constante de fase con los de la figura 3.33.

Esta comparacion se muestra en la figura 3.34, donde se han representado con cruces los
valores de 3 mostrados en el capitulo 2 (ver la figura 2.9) obtenidos empleando el método
modal vectorial desarrollado en [7], y con linea los valores de B de los distintos modos

que proporciona el Solver Eigenmode.
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Figura 3.34. Representacion de la constante de fase B de la guia hueca disefiada para THz obtenida con el
Solver Eigenmode de HFSS, junto con resultados obtenidos en el capitulo 2 empleando el método modal

vectorial desarrollado en [7].

Como podemos ver en la grafica 3.34, los resultados obtenidos previamente, coinciden
con valores de la constante de fase de algunos modos en la grafica, y en ciertos tramos de
frecuencia, solapandose por tanto con la constante de fase de diferentes modos obtenidos

mediante HFSS con anélisis Eigenmode.

Para obtener los resultados de la atenuacion de la guia hueca para THz bajo anélisis,
extraeremos los tramos de la curva de dispersion de cada modo que mds se aproxime a
los resultados obtenidos en el capitulo 2 empleando el método modal vectorial
desarrollado en [7]. Una vez obtenidos todos los puntos los exportaremos, obteniendo la
curva de dispersion correspondiente al modo guiado en la guia hueca, el cual lo podremos

ver en la siguiente grafica:
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Figura 3.35. Representacion de k, obtenido mediante Eigenmode con HFSS.

En esta grafica podemos ver la representacion de la constante de fase del modo guiado en
la guia hueca disefiada para THz en el rango de frecuencias de 1.75 a 1.82 THz obtenida

con el Solver Eigenmode.

Dichos resultados los compararemos con los resultados obtenidos con el método modal

vectorial desarrollado en [7], quedando como resultado la grafica 3.36.

38000 — HFSS
x  This method

175 177 179  1.81
Freauency (THZz)

Figura 3.36. Comparacion de K, obtenida con Eigenmode y con el método desarrollado en [7].
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Como podemos ver en la grafica 3.36, ambos resultados practicamente coinciden en todos
los puntos de la grafica, con lo que podemos afirmar que mediante el software
electromagnético HFSS y utilizando un andlisis eigenmode, hemos podido obtener

correctamente la constante de fase del modo guiado en la guia hueca disenada para THz.

Una vez obtenida K, de la guia hueca disefiada, vamos a obtener la atenuacion en esos
mismos puntos en frecuencia. Para ello, emplearemos el Solver Eigenmode de HFSS, que
también nos proporciona factor de calidad de los modos obtenidos, siguiendo el mismo
procedimiento descrito anteriormente para determinar la atenuaciéon en la lamina
dieléctrica con este mismo Solver Eigenmode a partir del valor del factor de calidad y de

la constante de fase.

A partir de la simulacidn realizada anteriormente del barrido en el desfase phi en el rango
de 155° a 165°, se obtienen los siguientes valores del factor de calidad de los distintos

modos analizados:

Eigen Q Plot 1 Curve Info 5 A

8.75E+06 am /]
1 Setup1 : LastAdaptive

i - Q@
7.50E+06 ] Setup1 : LastAdaptive
] — a@
6.25E+06 —| Setup1 : LastAdaptive

Q(4)

T Setup1 : LastAdaptive
5.00E+06 |
] Qi)

Setup1 : LastAdaptive

st
3.75E+06
— Q)
Setup1 : LastAdaptive
2.50E+06
4 — am
Setup1 : LastAdaptive

— Q)
Setup1 : LastAdaptive

1.25E+06 —

Q(9) 1
Setup? : LastAdaptive || | 4o 00
v

0.00E+00 —F—= . . | : . . \ . . : ‘ : .
155.00 15750 160.00 1650

$phi [deg]

Figura 3.37. Representacion del factor de calidad de los modos analizados con el Solver de Eigenmode de

HFSS de la guia hueca disefiada para THz.

Una vez obtenidos estos datos, escogeremos los mismos puntos que fueron utilizados para
la obtencion de K, y seguiremos el método descrito anteriormente para determinar la
constante de atenuacion a partir del factor de calidad y de la constante de fase, en el cual

primero calcularemos la velocidad de grupo de todos los puntos mediante la ecuacion
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3.21, y posteriormente calcularemos la atenuacion en esos puntos, haciendo uso de la

ecuacion 3.22.

Una vez calculados los diferentes valores de la constante de atenuacion en todos puntos
obtenidos, realizaremos un cambio de escala de 1/m (o Np/m) a dB/m, multiplicando cada
punto por un factor 8.68, y realizamos la representacion mediante el programa Origin de

la atenuacion obtenida en funcion de la frecuencia.

Attenuation (dB/m)

X e

0 T T 4 T T
1,75 1,77 1,79 1,81 1,83

Frequency (THz)

Figura 3.38. Representacion de la atenuacion obtenida con el Solver Eigenmode de HFSS de la guia

hueca disefiada para THz.

En esta grafica podemos ver que aparece un minimo de atenuacion en esta guia entorno

a la frecuencia de 1.80 THz.

Para comprobar si estos resultados son idénticos a los obtenidos en el capitulo 2
empleando el método modal vectorial basado en [7], realizamos una comparaciéon con la

grafica 2.6, obteniendo la siguiente grafica:
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Figura 3.39. Comparacion de la atenuacion obtenida mediante el analisis hecho con el Solver Eigenmode

de HFSS y empleando el método modal vectorial basado en [7], para la guia hueca disefiada para THz.

En esta grafica podemos ver que la atenuacion obtenida mediante el método modal
vectorial basado en [7] y la obtenida mediante el analisis hecho con el Solver Eigenmode

de HFSS no son iguales, aunque del mismo orden de magnitud.

Esto se debe probablemente, como ya hemos explicado también al mostrar los resultados
de la atenuacion de la lamina dieléctrica, a la falta de precision que tiene HFSS en la
obtencion del factor de calidad de los modos analizados de la guia hueca disenada para
THz, pues la realizacion de esta simulacion estaba al limite del simulador, como podemos

ver en la figura 3.40, en la cual se realiz6 la simulacion con el Solver Eigenmode de

HFSS.
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= @ HFSSDesign3 [Eigenmode)
(i) Parametric Analysis on ParametricSetupl has been started. (5:22:03 ago. 07, 2020
(1) A variation [$phi="155deg’] has been requested using the following machines: Local Machine. (5:22:06 ago. 07, 2020)
@ Adaptive solution setup, process hf3d exited with code -1073741819. (7:15:44 ago. 07, 2020)
(1) A variation ($phi="155.5deg’] has been requested using the following machines: Local Machine. (7:15:44 ago. 07, 2020
(1) Parametiic &nalysis is done. (7:50:46 ago. 07, 2020)

Figura 3.40. Simulacion por punto en fase en Hollow waveguide a frecuencias de Terahercios.

Por tanto, no pudimos aumentar ya mas la precision tanto de la frecuencia propia como

del factor de calidad de los modos analizados.
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3.3. SOLUCION DE HOLLOW WAVEGUIDE CON DRIVEN MODAL

En este apartado hemos intentado reproducir, empleando el Solver Driven Modal de
HFSS, la atenuacioén que habiamos obtenido previamente con el método modal vectorial
basado en [7] del modo guiado en la guia hueca disefiada para baja atenuacion a 1.8 THz,

dado que no se han conseguido resultados muy precisos con el Solver Eigenmode.

Driven Modal, como se ha visto en el apartado anterior, permite, para un tramo de guia
con una excitacion definida en un cierto plano, obtener la constante de propagacion y de
una serie de sus modos, y a partir de ella, determinar directamente su constante de
atenuacion. El punto critico a la hora de hacer este andlisis con Driven Modal con éxito,
va a ser poder analizar un nimero suficientemente elevado de modos en la estructura a
analizar. En el caso de la ldmina dieléctrica analizada previamente, no existia dicho
problema, puesto que los modos buscados eran precisamente los que viajan confinados
en el material dieléctrico, que son los primeros modos que obtiene el simulador con el
Solver Driven Modal. Sin embargo, en nuestra guia hueca basada en dos surface relief
gratings descrita en el punto anterior, existe un cierto nimero de modos, que también son
soluciones guiadas, los cuales viajan confinados en los propios gratings, y cuya constante
de fase serd mayor que la constante de fase del modo buscado en nuestro caso, que es el
modo guiado por el hueco entre los gratings. Esto hard que dichos modos aparezcan los
primeros al hacer el analisis de la guia, y es posible que, dado que el programa esta
limitado a un nimero maximo de 25 modos en el analisis con Driven Modal, no
consigamos obtener el modo buscado, o tengamos problemas de memoria si nos

acercamos a dicho limite.

A continuacidn, recordamos de nuevo los parametros de la guia hueca disenada (ver las
figuras 2.6 y 2.7), que como ya se vio en el capitulo 2, estd constituida por dos estructuras

dieléctricas periddicas o surface relief gratings, cuyos parametros son los siguientes:

e D=1.61 mm
e A=74um
e t,-0.05mm
e t,-0.111 mm
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e &~11.66, tan 5=0.0002 (correspondiente a silicio cristalino de alta resistividad,
cuyas pérdidas resultan ser muy reducidas a la frecuencia de disefio de 1.8 THz).
e 1= 50% (duty cycle, definido como la relacion de la anchura de la region

dieléctrica respecto al periodo en la 1dmina periodica de espesor tp).

Para llevar a cabo el andlisis con Driven Modal, definiremos cajas dieléctricas con las
mismas dimensiones utilizadas en la solucion de la guia hueca modelada con Eigenmode,
a excepcion de un Wave Port o excitacion rectangular en el plano YZ, cuyas medidas son

las siguientes:

e y=0.1 mm

e 7=5mm

Dicho Wave Port se debe extender a toda la altura z de la caja de vacio que rodea a la
guia hueca para que la guia sea modelada correctamente. Asi, entre todas las soluciones
obtenidas, estaran las correspondientes a los modos guiados por los gratings por un lado
(no buscadas), la correspondiente al modo guiado por el hueco definido entre ambas
surface relief gratings (solucién buscada en este trabajo), y soluciones de guias vacias
definidas por los huecos de aire exteriores a los gratings (no buscadas). Asi, una posible
forma de discriminar las soluciones no buscadas de la solucién buscada serd comparar la
constante de fase de cada modo obtenido con Driven Modal en el intervalo de frecuencias
de interés (en torno a 1.8 THz) con la constante de fase obtenida en el capitulo 2 mediante
el método modal vectorial basado en [7]. La estructura completa final est4 representada

en la siguiente figura:
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Figura 3.41. Estructura de la guia hueca para el analisis con Solver Driven Modal.

En este caso, definiremos todas las caras de la estructura (incluidas las caras de la caja de
vacio) con condicion de contorno perfect H, a excepcion de los dos extremos del eje Z,

en los que definiremos como condicion de contorno una condicion de radiacion.

Para realizar la simulacion de nuestro modelo con Driven Modal, hemos escogido un
barrido por interpolacion de un maximo de 250 soluciones y un error de tolerancia de

0.5%, el cual comienza en 1,76 THz y acababa en 1,83 THz con pasos de 1GHz.

Tras muchas dificultades para obtener tanto la constante de fase como la atenuacion del
modo buscado, se vio que el nimero maximo de modos que nos permitia definir en el
Wave Port sin que el programa diera un error de ‘Out of Memory’ era de 23 modos. En
ese caso, se comprobd que todos los modos obtenidos tenian una constante de fase que
era todavia superior a la constante de fase del modo buscado, y dada la imposibilidad de
incrementar dicho nimero, fue imposible obtener la solucion buscada. Para llevar a cabo

este andlisis, que resulto ser de gran complejidad, se hizo uso del servicio de asistencia
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técnica por parte del personal de HFSS, quien nos ayud6 en la realizacion de esta ultima
simulacion, y quien comprobd que no era posible llegar a obtener el modo buscado

empleando el andlisis de Driven Modal.

Por lo tanto, no fue posible obtener la atenuacion de dicho modo con Driven Modal,
quedandonos por tanto con los resultados obtenidos a partir del factor de calidad y la

velocidad de grupo en el analisis de Eigenmode.
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CAPITULO 4: CONCLUSION Y LINEAS FUTURAS
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4.1. CONCLUSION

Como fin de este Trabajo Fin de Grado, se exponen las conclusiones que se pueden

extraer tras la realizacion de este proyecto.

La conclusion mas importante que se puede obtener de este proyecto, es que con el
software electromagnético High Frequency Structure Simulator o HFSS no se puede
obtener con suficiente precision la atenuacion y la constante de fase del primer modo de
una guia hueca que ha sido disefiada para bajas pérdidas a frecuencias de terahercios, con
un andlisis Driven Modal, debido a que este solver tiene dificultad para capturar un modo
de orden alto como el buscado, que viaja en la region de aire que queda entre los dos
gratings que constituyen las paredes de la estructura guiadora, ya que dicho solver obtiene
también muchas otras soluciones, como las correspondientes a los modos guiados en el

sustrato periddico de cada pared.

Sin embargo, mediante un analisis Eigenmode, si se puede obtener la constante de fase
del primer modo de forma precisa, logrando a su vez un resultado para la atenuacion que,
aunque si es del mismo orden de magnitud que el obtenido con el método modal vectorial

basado en [7] para esta misma guia, no reproduce de forma precisa dicho resultado.

Estos resultados ponen en gran valor el método modal vectorial basado en [7] en
detrimento del uso de softwares electromagnéticos comerciales basados en métodos
numéricos como es el HFSS empleado en este trabajo, que a dia de hoy no tienen
capacidad para obtener resultados concluyentes para la atenuacioén en una guia hueca que

ha sido disefiada para trabajar a frecuencias de terahercios.
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4.2. LINEAS FUTURAS

Para la realizacion de mejoras en este Trabajo Fin de Grado, se plantea la realizacion de
simulaciones de nuestra guia hueca con otros softwares electromagnéticos, con el fin de
obtener resultados mas precisos para la atenuacion del modo guiado en la guia hueca en

el intervalo de frecuencias de interés.
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