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Resumo

Este trabalho apresenta um estudo de abordagem analítica, numérica e expe-

rimental sobre a analise eletromagnética aplicada no projeto de estruturas de onda

guiada. Inicialmente, são analisadas transições entre guias de onda coaxiais e retan-

gulares homogêneos. A abordagem utilizada é de natureza analítica e denomina-se na

literatura como método do casamento de modos. Este método baseia-se na expansão

modal dos campo eletromagnéticos presentes nos guias de onda e aplica-se na análise e

projeto de dispositivos de onda guiada. Seguidamente, na fase de simulação e experi-

mentos, um protótipo realístico usando guias de onda e diversas antenas foi projetado

como um sistema de concentração de energia micro-ondas, cujo foco é a entrega de

energia eletromagnética em pontos precisos causando aquecimento, sinterização e fun-

dição de materiais. O protótipo visa futuras aplicações na tecnologia de impressão 3D.

Por outro lado, uma série de simulações e medições foram realizadas para avaliar a in-

fluencia da imersão liquida em testes de microscopia de campo próximo. Os resultados

mostraram que a formação de meniscos de água nanométricos contribui na geração de

imagens que revelam estruturas de resolução nanométrica.

Palavras-chave: Propagação de ondas eletromagnéticas, guias de onda, método do

casamento do modos, manufatura aditiva e microscopia de varredura por impedância

de micro-ondas..
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Abstract

This work presents an analytical, numerical and experimental study about the

electromagnetic analysis applied in the design of guided-wave structures. Initially, tran-

sitions between coaxial and rectangular homogeneous waveguides are analyzed. The

used approach is from analytical nature and it is named in literature as mode matching

technique. This method is based on the modal expansion of the electromagnetic fields

present in the waveguides and it is applied in the analysis and design of guided-wave

devices. Then, in the simulation and experiments stage, a realistic prototype involving

waveguides and many antennas was designed as a microwave energy concentration sys-

tem. The focus of this system is the delivery of electromagnetic energy in precise spots

causing over them heating, sintering, and melting of materials. The prototype targets

future applications in 3D printing technology. On the other hand, a series of simula-

tions and measurements were performed to assess the influence of liquid immersion in

near-field microscopy tests. The results showed that the formation of nanometric water

menisci contributes to the generation of images that reveal structures of nanometric

resolution.

Keywords: Electromagnetic wave propagation, waveguides, mode matching te-

chnique, additive manufacturing and Scanning Microwave Impedance Microscopy

(sMIM)..
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Capítulo 1

Introdução

A prototipagem rápida geralmente se refere a técnicas que produzem peças mol-

dadas pela adição gradual de materiais devidamente tratados e aplicados de forma

controlada. Desde a década de 80 diversas industrias de tecnologia investiram na con-

solidação de técnicas de manufatura aditiva para produzir modelos e protótipos em

larga escala. Na atualidade essas técnicas são conhecidas popularmente como impres-

são 3D. Os avanços tecnológicos na área de manufatura aditiva permitiram a fabricação

de objetos 3D de alta precisão e diferentes tamanhos. Os produtos elaborados vão desde

peças pequenas e simples até peças complexas de grande porte. Esses objetos chegaram

a ter aplicações em diversas áreas da ciência. Na área de saúde, odontológica e médica,

criam-se tecidos, órgãos e próteses dentárias ou ortopédicas feitas sob medida [1, 2].

No setor automotivo e aeroespacial são produzidas peças, chassis e outros, baseado em

ligas de diferentes materiais que deixam o produto mais leve e resistente [3]. Indústrias

criativas incluindo arquitetura, joalheria e entretenimento onde são exigidos itens com-

plexos e exclusivos, como por exemplo desenho de joias, peças de jogo, paredes mais

finas e objetos ocos, todos eles são fabricados utilizando manufatura aditiva [4].

A indústria utiliza diferentes técnicas de fabricação aditiva, entre elas se destacam,

a fundição de camadas de pó (Powder Bed Fusion), o jato-múltiplo (Multi-Jet Mode-

ling) de materiais ou aglutinantes, e a laminação de folhas (Sheet Lamination) [5, 6].

Embora as duas últimas técnicas mencionadas sejam rápidas envolvem processos me-

cânicos bastantes rigorosos que limitam a produção. Por outro lado, a fundição de

materiais se baseia na iluminação de feixes de luz de alta potência sobre camadas de

pó [7]. Essa estratégia permite a criação de componentes muito precisos, pois o nível

de detalhe é traçado camada por camada. Atualmente, as técnicas acima mencionadas

estão amplamente consolidadas e produzem peças de alta qualidade. No entanto, elas

geram custos relativamente altos e limitações no uso eficiente da energia. Consequente-

1
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mente, o grande desafio nos sistemas de manufatura aditiva é usar uma fonte de energia

apropriada que permita a máxima transferência de energia e possa ser monitorada du-

rante a totalidade do processo. Desta forma, o presente trabalho investiga o uso das

micro-ondas como fonte de energia alternativa no processo de fabricação aditiva tam-

bém conhecido como impressão 3D. Para isso, precisa-se projetar dispositivos de onda

guiada que permitam concentrar grandes quantidades de energia em pequenas regiões

com o objetivo de fundir as camadas de pó. As micro-ondas

Sabendo a priori que projetar dispositivos de ondas guiadas é uma tarefa rigo-

rosa, podemos facilitar o trabalho implementando geometrias clássicas concatenadas.

Um exemplo bem conhecido na literatura é uma sonda do tipo guia de onda coaxial

alimentando um guia de onda retangular [8–12]. Estes dos tipos de guias de onda serão

amplamente estudados neste trabalho, pois as funções de onda para essas geometrias

são conhecidas analiticamente, fato que simplifica a análise eletromagnética e permite

uma projeção mais realística de dispositivos de onda guiada.

Atualmente a engenharia conta com diversos softwares de simulação especia-

lizados na análise eletromagnética. Entre esses softwares destacam-se o COMSOL

Multiphysics, Computer Simulation Technology Microwave Studio (CST-MWS) e High

Frequency Structure Simulator (HFSS). Todos eles estão baseados em métodos nu-

méricos, tais como o método dos elementos finitos, do inglês Finite Element Method

(FEM), o método de diferenças finitas no domínio do tempo, do inglês Finite-Difference

Time-Domain (FDTD), entre outros. A principal característica desses softwares é a

sua versatilidade, pois permitem soluções satisfatórias mesmo em geometrias comple-

xas. Porém, seu funcionamento e desempenho computacional geram controvérsia visto

que discretiza o domínio do problema em uma grande coleção de elementos menores,

fato que torna as simulações demoradas. Além disso, são programas de simulação

"caixa-preta" que precisam de uma boa interpretação do problema para estabelecer

as condiciones iniciais. Neste trabalho, utilizou-se o software COMSOL para mode-

lar os campos eletromagnéticos em guias de onda usando o método numérico FEM.

Apesar que as simulações baseadas em métodos numéricos são mais demoradas compa-

radas com os métodos analíticos, o COMSOL foi um recurso extremamente útil porque

permitiu modelar geometrias complexas como a explicada no capitulo 4.

Um método analítico, bastante consolidado na literatura, é o método do casa-

mento de modos (MMT, Mode Matching Technique) [13–16]. No MMT os campos

eletromagnéticos são expandidos em termos modais segundo a geometria do guia, e

integrais de acoplamento são definidas para determinar o casamento modal entre as

descontinuidades na seção transversal de dois guias de onda. Deste modo é possível

determinar a contribuição de cada modo sobre cada descontinuidade e assim poder
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obter uma matriz de espalhamento que caracterize globalmente o dispositivo. A vanta-

gem mais importante do MMT é que as integrais de acoplamento modal são analíticas,

portanto, o rendimento computacional é mais eficiente comparado com os métodos

numéricos como FEM e FDTD. Neste trabalho o MMT é aplicado na análise de des-

continuidades entre guias de onda homogêneos.

Além da concentração de energia micro-ondas, neste trabalho é abordada outra

aplicação focada no âmbito da microscopia eletrônica de campo próximo. Essa abor-

dagem é um tópico bastante moderno e interessante. Trabalhos de alta qualidade tem

sido publicados nos últimos anos [17–19]. Com os avanços tecnológicos em microscópios

eletrônicos, os resultados dessas pesquisas revelam imagens de resolução nunca antes

vistas. O desenvolvimento dessas técnicas de microscopia são apropriadas para imagens

moleculares e atômicas, ultrapassando os limites físicos ditados pela difração da luz.

Experimentos de espectroscopia com sonda do tipo cavidade-ponta, demonstraram que

a radiação no regime de campo próximo pode ultrapassar esse limite. Microscópios de

varredura de micro-ondas, do inglês Scanning Microwave Microscopy, geram imagens

de impedâncias de alta resolução [33–35]. Todas essas técnicas de microscopia por

interação de elétrons abrangem uma ampla gama de aplicações, especialmente as que

caraterizam o comportamento de materiais na presença de campo eletromagnéticos,

como a microscopia de varredura de campo-próximo por micro-ondas, do inglês Near-

field scanning microwave microscopy (NSMM). A finalidade da NSMM é a medição

quantitativa da resposta eletrodinâmica da radiação micro-ondas sobre materiais, em

uma escala de comprimento bem menor quando comparada com o comprimento de

onda no espaço-livre [36]. Em outras palavras, utiliza-se o campo próximo, governado

pelas ondas dos modos evanescentes, para caraterizar as amostras localizadas a uma

distância muito menor que o comprimento de onda do sinal.

No presente trabalho, mostramos que a resolução nanométrica pode ser obtida

usando a técnica de microscopia por varredura de sinais micro-ondas com 0, 1 m de

comprimento de onda. O material de teste foi uma estrutura com uma bicamada de

grafeno rotada por um determinado ângulo. O grafeno é um material bastante estudado

nos últimos anos devido à descoberta de efeitos de supercondutividade [20]. Além disso,

amostras de grafeno podem ser representadas como superestruturas usando padrões de

Moiré de até dezenas de nanômetros.



1. Introdução 4

1.1 Estado da Arte

Os avanços da manufatura aditiva vem ganhando um espaço crescente não só

na industria mas também na pesquisa acadêmica. Pensando nesse assunto e tentando

entender a direção e o impacto futuro da fabricação aditiva, é necessário desenvolver

modelos matemáticos focados na caracterização da propagação do campo eletromag-

nético em dispositivos de onda guiada. Diferentes abordagens têm sido estudadas ao

longo dos anos, entre elas destacam-se as abordagens analíticas, devido à sua precisão

e eficiência no cálculo dos campos modais em guias de onda de geometrias clássicas,

nos quais as funções de onda são bem conhecidas.

O problema de acoplamento modal de campo em diferentes junções de guias de

onda uniforme tem sido amplamente reportado na literatura. Existem vários trabalhos

que implementam soluções analíticas exatas que calculam os campos modais no interior

dos guias. Safavi-Naini e MacPhie estudaram dois tipos de descontinuidades, um caso

canônico de junção entre dois guias de onda de placas paralelas [21] e um outro caso de

junção entre dois guias retangulares [22]. Nos dois trabalhos utilizou-se uma formulação

matemática baseada no princípio de conservação da potência complexa. Uma variedade

de configurações em relação ao tamanho das junções foram consideradas e os resultados

de simulação apresentaram convergência com dados experimentais.

Seguidamente, Wade e MacPhie publicaram um estudo sobre guias de onda de

transição circular-retangular [23]. Nesse trabalho, os autores apresentaram dois casos

de estudo. No primeiro caso foi analisada uma junção entre um guia circular e um guia

retangular, sendo o guia retangular maior do que o circular. No segundo caso foi tratada

uma descontinuidade gerada por uma iris de seção circular centralizada no interior de

um guia de onda retangular. A formulação usada na análises foi o método de casamento

de modos assumindo apenas a propagação do modo fundamental no guia retangular.

Os resultados foram validados com soluções apresentadas em Marcuvitz [24].

Por outra parte, James no trabalho [13], publicado em 1981, utiliza o MMT

em guias de ondas corrugados de seção cilíndrica com ranhuras de altura variável.

Esse tipo de guia é usado como um conversor de modos. Os resultados obtidos, para

perda de retorno, foram comparados com valores experimentais apresentando uma boa

concordância.

Posteriormente, Orfanidis et al. [25], aplicaram o método MMT na análises do

problema de uma descontinuidade entre guias circular e coaxial com excitação multi-

modal. Além disso, os autores apresentaram o estudo de íris coaxiais em cascatada

dentro de um guia circular. Os resultados simulados, para perda por inserção e coefi-

ciente de transmissão, concordam com valores teóricos e experimentais reportados em
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Marcuvitz [24].

Marcela Novo em [15], apresentou um trabalho mais detalhado sobre o método

MMT aplicado em descontinuidades entre guias de onda de diferentes seções. Esse tra-

balho desenvolveu um algoritmo para o cálculo da matriz de espalhamento de desconti-

nuidades entre guias superquadráticos de seções transversais crescentes e decrescentes.

Diversos casos de estudos foram apresentados e comparados com resultados obtidos

através de outras técnicas, confirmando a precisão do método MMT.

Sandro Zang em [14], aplicou o método MMT na análise e no projeto de estru-

turas coaxiais de acoplamento utilizadas na alimentação de antenas banda larga. A

maior contribuição neste trabalho diz respeito à análise e otimização de estruturas de

acoplamento constituídas de N seções de guias de onda que contém carregamentos die-

létricos próprios da estrutura mecânica que alimenta a antena. Os resultados simulados

foram validados com vários exemplos práticos reportados na literatura. Desse modo,

o trabalho comprovou a eficiência da aplicação do método MMT no dimensionamento

de dispositivos coaxiais de acoplamento. O autor deu continuidade ao estudo em [26],

onde utilizou um método híbrido composto pelo método MMT e pelo método dos mo-

mentos (MoM, Method of Moments), para projetar uma corneta coaxial, excitada pelo

modo fundamental TEM, que serve como estrutura de alimentação de antenas duplo-

refletoras para cobertura omnidirecional. Assim, o método MMT foi utilizado para

calcular os campos modais na estrutura de alimentação composta por guias coaxiais

com carregamento dielétricos e uma corneta coaxial. Por fim, o espalhamento eletro-

magnético gerado pelos refletores da antena omnidirecional foi tratado via MoM, em

termos da corrente induzida na superfície da antena dada pela amplitude dos modos na

abertura da corneta. A principal contribuição neste trabalho refere-se ao tratamento

integrado de todas as partes que constituem uma antena, guia de alimentação, corneta

e superfícies refletoras.

Um outro trabalho sobre o método MMT aplicado em guias de onda coaxial foi

desenvolvido por Rosa em [27]. Desta vez, o estudo foi feito entre guias de onda coaxi-

ais não homogêneos, compostos por até duas camadas, com inclusão de perdas. Essas

estruturas são empregadas em sistemas de telemetria sem fio para poços petrolíferos.

Logo após, o estudo teve continuidade viabilizando a análises de guias coaxiais com

múltiplas estratificações radiais e longitudinais que se assemelham às formações ge-

ofísicas anisotrópicas. Neste trabalho, foram apresentadas uma série de casos sobre

sensores de perfilagem eletromagnética usados na exploração de petróleo e gás [28]. Os

resultados foram comparados com simulações do software CST, tendo apresentado boa

concordância na predição da propagação eletromagnética em formações geofísicas.

Uma grande diversidade de publicações que tratam sobre simulação eletromag-
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nética em dispositivos micro-ondas utilizando softwares comerciais são encontradas na

literatura. Na maioria dos trabalhos, os resultados de simulação dos softwares são

utilizados para validar ou complementar formulações analíticas. Por exemplo, em [29]

o MMT foi aplicado na análise de descontinuidades em cascata em um guia de seção

retangular que opera na banda X (8 - 12 GHz). Os resultados obtidos no MMT con-

siderando dez modos conseguiram uma boa convergência com referência às simulações

dos softwares CST-MWS e HFSS. Além disso, foi feita uma comparação dos tempos

de CPU das diferentes simulações, o MMT por ser de abordagem analítica apresentou

a melhor eficiência computacional.

Um trabalho na mesma perspectiva foi exposto em [30] onde foram analisados

problemas que envolvem guias de onda com diferentes junções usando o método MMT.

A primeira estrutura estudada foi um guia de onda circular escalonado com 4 junções

do tipo crescente. A segunda configuração analisada foi um guia de onda circular de

parede lisa crescente também. Por último, foi apresentado um guia de ondas retangu-

lar corrugado preenchido por um dielétrico com perdas. Para os três casos de estudo

foi determinado o módulo e a fase das perdas de retorno utilizando o MMT. Final-

mente, os resultados concordaram com os resultados obtidos para estruturas similares

implementadas em HFSS.

Em [31] foi simulada uma transição entre um guia de onda coaxial e um guia

retangular na banda milimétrica (30 - 300 GHz) usando CST-MWS. Os resultados da

simulação mostraram perdas de retorno menores que -10 dB para uma largura de banda

de 4 GHz. Em [32] foi projetado um ressonador de micro-ondas tendo como base um

guia retangular, dentro do qual foram implementados vários tipos de arranjos de postes

capacitivos. As simulações foram obtidas pelo software HFSS e corretamente validadas

com dados experimentais. Esses trabalhos mostraram que os softwares comerciais tem

sido muito utilizados no projeto e otimização de dispositivos micro-ondas.

Yeap et al em [12], reportaram um caso prático que serviu como base para a

análise do acoplamento de campo entre um guia coaxial e um guia retangular. A for-

mulação utilizada está baseada nas funções diádicas de Green. Dessa forma, o campo

elétrico pode ser determinando assumindo uma distribuição de corrente elétrica unitá-

ria sobre a porção do condutor interno do guia coaxial que ingressa no guia retangular,

comumente chamada de sonda. Collin em [8] estabeleceu uma solução útil, desde o

ponto de vista da engenharia, para este assunto. Sua abordagem mostrou que o campo

elétrico que se propaga pelo guia coaxial pode ser corretamente acoplado no guia de

onda retangular, através do ajuste dos parâmetros geométricos da sonda. No trabalho

do Yeap, previamente mencionado, foram projetadas dois tipos de sondas, uma coa-

xial e outra microstrip. A função dessas sondas é obter o máximo acoplamento em
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dispositivos micro-ondas utilizados na detecção de sinais astrofísicos. Várias simula-

ções, feitas em HFSS, mostraram a resposta das perdas de retorno do dispositivo em

função da frequência. Os resultados indicaram que a sonda coaxial é mais adequada

na detecção de ondas centimétricas; enquanto que a sonda microstrip possui um me-

lhor acoplamento na banda milimétrica. É importante mencionar que a formulação

analítica baseada nas diádicas de Green é amplamente utilizada no presente trabalho,

pois abrange com precisão e rigor a solução do problema de acoplamento de campo

na junção de alimentação, composta pela conexão entre um guia coaxial e um guia

retangular.

Em síntese, todos os trabalhos mencionados concluíram que algoritmos baseados

em métodos analíticos predizem com precisão e eficiência o acoplamento de campo em

dispositivos micro-ondas. Portanto, é relevante o desenvolvimento de rotinas computa-

cionais de natureza analítica que permitam uma total compreensão do comportamento

elétrico das ondas que se propagam em meios guiados. Em vista disso, o presente

trabalho tem como propósito fundamental estender a aplicação do método MMT na

análise e projeto de dispositivos de ondas guiadas com múltiplas transições. Esses dis-

positivos são projetados como sistemas de acoplamento de campo, cujo foco é a entrega

de energia concentrada em pequenas regiões, visando futuras aplicações na área da ma-

nufatura aditiva, especificamente na tecnologia de impressão 3D. Além disso, quando

são utilizadas fontes de alta potência o dispositivo torna-se um concentrador de campo

elétrico na ordem de 1 × 106[V/m], formando arco elétrico que pode ser aplicado na

perfuração de materiais resistentes, por exemplo, concreto, cerâmica, alumina, entre

outros. Por outro lado, quando trata-se de fontes de baixa potência o dispositivo pode

ser empregado como microscópio eletrônico proporcionando imagens de altíssima re-

solução e caraterizando as propriedades elétricas do material. Todas essas aplicações

fazem desse trabalho um assunto versátil, inovador e atraente.

Por outro lado, a área de microscopia eletrônica envolve vários tipos de aborda-

gens, mapeamento de propriedades físicas de materiais, como impedância, capacitância,

constantes dielétricas, densidade de dopantes, entre outras, com resolução muito menor

do que o comprimento de onda. Todas essas abordagens são de grande interesse na

indústria e no setor acadêmico da engenharia de materiais. Entende-se microscopia

como o processo no qual propriedades locais de materiais, usualmente imperceptíveis a

olho nu, são medidas, tratadas e, ocasionalmente, convertidas em imagens. A invenção

do microscópio mudou completamente a maneira do homem ver o mundo. A micros-

copia possibilitou a observação e exploração de diversas áreas até então desconhecidas,

por exemplo, micro-organismos que causam doenças, composição das células e tecidos

orgânicos, reações químicas e físicas, etc. Muitos ainda discutem quem teria inven-
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tado esse equipamento. Mas para chegar na forma que conhecemos hoje foi preciso

um processo longo, que começou com algo simples, as lentes. Os chineses, 2000 a.C.,

viam espécimes ampliados através de uma lente no final de um tubo que era preenchido

com água. Os níveis de água dependiam do grau de ampliação que eles desejavam. As

primeiras sínteses rudimentares de lentes datam do século VIII a.C. Reporta-se que

existia um cristal de rocha com propriedades de ampliação da imagem, muito usado

por diversos povos da antiguidade, gregos, romanos, egípcios e babilônios. Entretanto,

a invenção do microscópio ótico como hoje o imaginamos data do século XVII, e há

dúvidas quanto ao autor de sua primeira ocorrência.

Ao longo dos anos com as melhorias das lentes a qualidade dos microscópios

aumentou muito. O poder de ampliação das lentes, resolveu diversos dos problemas

óticos. Embora notável, todos esses desenvolvimentos são limitados pelos efeitos da

difração da luz. Em meados de 1880, os microscópios ópticos atingiram os limites fí-

sicos ditados pela difração, resolução de 0, 2 µm, limite que permanece até hoje. Isso

motivou inúmeras pesquisas e os microscópios evoluíram para utilizar outras partículas,

diferente dos fótons, para fazer a sondagem. A diferença básica entre o microscópio

óptico e o eletrônico é que o eletrônico não utiliza a luz, mas sim feixes de elétrons.

No microscópio eletrônico não há lentes óticas e sim lentes eletromagnéticas. O pri-

meiro microscópio eletrônico foi criado por Ernst Ruska em 1933. A importância do

equipamento foi tão grande que em 1986, Ruska recebeu o Prêmio Nobel de Física. Os

tipos mais destacados são microscópio de varredura por tunelamento, do inglês Scan-

ning Tunneling Microscope (STM), e microscópio eletrônica por transmissão, do inglês

Transmission Electron Microscope (TEM), que utilizam elétrons. Outros microscópios

ainda mais potentes foram desenvolvidos, como o microscópio de força atômica, do

inglês Atomic Force Microscope (AFM) [34]. Este foi inventado por Binning, Quate e

Gerber em 1986. Seu princípio de funcionamento baseia-se na medida das deflexões de

um cantilever (pequena haste flexível), cuja extremidade livre possui uma sonda em

forma de ponta. A sonda pode estar em contato com a amostra ou não. Essas deflexões

são resultado de forças que agem entre a sonda e a amostra, como as forças de van der

Walls [18]. Neste trabalho foi feito um estudo comparativo entre simulações numéricas

no COMSOL e experimentos utilizando um microscópio de força atômica. O objetivo

do estudo é analisar a dinâmica da interação ponta-amostra demonstrando que ima-

gens de resolução nanométrica podem ser alcançada usando conceitos de microscopia

de imersão líquida e controle de força, exercida em meniscos de água em nanoescala.

Os resultados nessa área estão reportados no capitulo 5.

.
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1.2 Objetivos e Contribuições

Este trabalho integra modelos analíticos com técnicas de simulação numérica e

testes experimentais para analisar estruturas guiadas na faixa das micro-ondas. O

MMT, modelo analítico, é utilizado na análise eletromagnética de descontinuidades

entre guias de onda coaxial e retangular homogêneos, tendo como objetivo principal

projetar dispositivos de acoplamento de campo. Justifica-se o uso do MMT porque é

um método analítico que permite caraterizar com precisão o comportamento elétrico

de dispositivos de ondas guiadas com várias transições. Os resultados do MMT são

verificados com simulações numéricas do software COMSOL com o propósito de avaliar

a sua precisão e efetividade computacional. Além disso, uma série de testes experimen-

tais validam os parâmetros de projeto obtidos por simulação. Para alcançar o objetivo

geral são definidos os seguintes objetivos específicos:

• Determinar as expressões dos campos modais existentes no interior de guias de

onda, especificamente guias de seção transversal retangular e coaxial.

• Implementar um algoritmo computacional baseado no método MMT que permita

a modelagem eletromagnética em estruturas guiadas que apresentem descontinui-

dades.

• Simular o comportamento eletromagnético de estruturas guiadas visando aplica-

ções na área de microscopia de campo próximo e concentração de energia micro-

ondas.

• Verificar a precisão e eficiência dos métodos analíticos e numéricos com relação a

resultados obtidos através de experimentos.

A contribuição científica deste trabalho diz respeito ao emprego de formulações

analíticas e numéricas na análise eletromagnética em estruturas de ondas guiadas. A

grande vantagem de usar métodos analíticos em combinação com simulações numéricas

é a compressão detalhada e organizada dos fenômenos eletromagnéticos associados à

propagação dos campos modais. Esse conhecimento estruturado aborda questões que

vão do micro, pequenos problemas, até o macro, análise de sistemas complexos.

A formulação analítica empregada neste trabalho é apta para tratar descontinui-

dades entre guias de transição coaxial e retangular. Foram validados casos de estudo,

canônicos e práticos, sobre descontinuidades coaxial-coaxial e retangular-retangular.

Desde o início do trabalho o MMT foi selecionado como método analítico para modelar

o comportamento modal em estruturas guiadas. No entanto, a geometria do protótipo
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concentrador de campo foi tornando-se complexa, varias descontinuidades surgiram e o

MMT ficou impraticável. Por essa razão, optou-se pela uso de técnicas numéricas, neste

caso FEM. Portanto, foram feitas simulações no software COMSOL permitindo mode-

lar a resposta total de dispositivos visando possíveis aplicações na área de microscopia

eletrônica e concentração de energia micro-ondas.

1.3 Organização do Texto

O texto está organizado da seguinte maneira: No capítulo 2, será apresentada

a formulação que representa os campos modais no interior de guias de onda coaxial e

retangular homogêneos, calculados em função dos vetores potenciais elétrico e magné-

tico.

O capítulo 3 refere-se à fundamentação teórica do método MMT. No final do

capítulo, valida-se a formulação do MMT com casos de estudo práticos.

No capítulo 4 mencionam-se as particularidades físicas que foram consideradas no

projeto realístico de um protótipo de onda guiada. Neste capítulo é apresentada uma

descrição detalhada do sistema explicando as etapas de alimentação, sintonia e con-

centração de campo. Além disso, apresentam-se os resultados de testes experimentais

e de simulação.

No capítulo 5 explicam-se os fenômenos envolvidos na formação de meniscos de

água e sua interação em campo próximo. Conjuntamente, apresentam-se os resultados

experimentais e de simulação onde se demostra que imagens de resolução nanométrica

podem ser alcançadas usando conceitos de microscopia de imersão líquida e controle

de força.

Finalmente, o capítulo 6 apresentam-se as conclusões finais e as propostas de

continuidade do presente trabalho.



Capítulo 2

Campos Modais

A análise eletromagnética modal em guias de onda exige a determinação exata

das expressões dos campos existentes no interior dos guias. Essas expressões são es-

senciais na implementação do somatório modal próprio do método MMT, o qual vai

ser explicado detalhadamente no próximo capítulo. É importante definir que campo

é função do tempo e do espaço, portanto, os campos eletromagnéticos obedecem o

comportamento dado pela equação de onda como explicado no anexo A.

A seguir, aborda-se a solução particular para o guia coaxial homogêneo, caso que

faz parte do sistema de coordenadas cilíndricas. A construção das soluções no sistema

cilíndrico encontra-se no anexo B.

2.1 Guia Coaxial Homogêneo

Neste trabalho, as funções de onda cilíndrica são aplicadas no problema especí-

fico de um guia de onda coaxial homogêneo, assim são desenvolvidas as expressões dos

campos modais TMz, TEz e TEM. A Fig. 2.1 mostra a geometria de um guia coaxial

junto com o sistema de coordenadas cilíndricas (ρ, φ, z). Assume-se que o guia está

localizado ao longo do eixo z com propagação no sentido positivo do mesmo eixo. Os

cilindros interno e externo têm raio a e b, respectivamente, e suas paredes são con-

dutores perfeitos (PEC, Perfect Electric Conductor). Os parâmetros constitutivos do

dielétrico ou meio de propagação da onda são caracterizados pela permissividade ǫ e

a permeabilidade µ. Ao longo deste trabalho os campos eletromagnéticos são repre-

sentados no domínio da frequência. A sequência das análises junto com as expressões

apresentadas neste capítulo se fundamentam na metodologia desenvolvida em [37].

No anexo B são definidas as soluções possíveis para as três funções, R(ρ), P (φ) e

Z(z). Nesta seção será abordada a escolha dessas funções de acordo com a geometria

11
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de um guia de onda coaxial. Para isso, vamos supor que o guia coaxial tem as seguintes

características:

• Seu eixo central situa-se ao longo do eixo z.

• Os condutores interno e externo consideram-se PEC.

• O dielétrico ou meio de propagação é homogêneo.

• A onda propaga-se na direção do eixo +z.

• Os campos não têm dependência azimutal no eixo φ.

• Assume-se uma solução estacionária no eixo ρ.

Considerando as particularidades mencionadas, as soluções mais adequadas para

o guia de onda coaxial são as seguintes:

R(ρ) = aJn(kρρ) + bNn(kρρ), (2.1)

P (φ) =

{

sen

cos

}

(nφ), (2.2)

Z(z) = e−jkzz. (2.3)

Desta maneira, substituindo as equações (2.1), (2.2) e (2.3) em (B.4), tem-se a expres-

são da equação de onda homogênea escalar para um guia coaxial, definida como

z

x

y

b

a

ρ

φ

Figura 2.1: Guia de onda coaxial e sistema de coordenadas cilíndricas.
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ψ(ρ, φ, z) = [aJn(kρρ) + bNn(kρρ)]

{

sen

cos

}

(nφ)e−jkzz, (2.4)

onde kρ são os infinitos zeros da função R(ρ) e serão determinados juntamente com

as constantes a e b, tendo em conta as condições de contorno do problema. A coor-

denada φ determina o ângulo da variação azimutal, e sabendo que neste trabalho os

campos dentro do guia coaxial não tem dependência em φ, a solução para P (φ) deve

ser periódica, ou seja P (φ) = P (φ+ 2π). Dessa forma, o termo n deve ser um número

inteiro.

A equação (2.4) permite determinar os vetores potenciais, ~A e ~F , os quais são

usados no cálculo dos modos que serão excitados no interior do guia, seja o modo

fundamental ou os modos propagantes que podem ser excitados pelas descontinuidades

ao longo do guia. Alguns exemplos de descontinuidades são: junções entre guias de

tamanhos e geometrias diferentes, elementos de sintonia do tipo íris e parafusos. Sabe-

se que o guia coaxial suporta três tipos de modos:

• O Transversal Magnético (TMz) que ocorre quando as componentes de campo

magnético são transversais à direção de propagação da onda, portanto ~Hz = 0.

• O Transversal Elétrico (TEz) que ocorre quando as componentes de campo elé-

trico são transversais à direção de propagação da onda, o que implica em ~Ez = 0.

• O Transversal EletroMagnético (TEM), caso particular que ocorre quando as

componentes dos campos elétrico e magnético são transversais à direção de pro-

pagação, assim ~Ez = ~Hz = 0.

As expressões que caracterizam esses três modos propagantes serão apresentadas nas

seções 2.1.1, 2.1.2 e 2.1.3, respectivamente.

2.1.1 Campos Eletromagnéticos do Modo TMz

Segundo a notação dada em (2.4), a função ψ(ρ, φ, z) para o modo TMz é expressa

por

ψ(ρ, φ, z) = [AJn(kρρ) + BNn(kρρ)]

{

sen

cos

}

(nφ)e−jkzz. (2.5)

Substituindo a função (2.5), nas componentes dos campos definidas em (B.1) e fazendo

as respetivas derivadas parciais, têm-se
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Eρ = −
kTM
z kTM

ρ

wµǫ

[

AJ ′

n(k
TM
ρ ρ) + BN ′

n(k
TM
ρ ρ)

]

{

sen

cos

}

(nφ)e−jkTM
z z,

Eφ =
nkTM

z

wµǫ

1

ρ

[

AJn(k
TM
ρ ρ) + BNn(k

TM
ρ ρ)

]

{− cos

sen

}

(nφ)e−jkTM
z z,

Ez =
(kTM

ρ )2

jwµǫ

[

AJn(k
TM
ρ ρ) + BNn(k

TM
ρ ρ)

]

{

sen

cos

}

(nφ)e−jkTM
z z,

Hρ = − n

µρ

[

AJn(k
TM
ρ ρ) + BNn(k

TM
ρ ρ)

]

{

sen

− cos

}

(nφ)e−jkTM
z z,

Hφ = −
kTM
ρ

µ

[

AJ ′

n(k
TM
ρ ρ) + BN ′

n(k
TM
ρ ρ)

]

{− cos

sen

}

(nφ)e−jkTM
z z,

Hz = 0, por definição,

(2.6)

onde, kTM
ρ e kTM

z são as constantes de propagação TMz radial e axial, respectivamente,

e dependem de n e p. O índice n denota a ordem das funções de Bessel, assim n =

0, 1, 2, ... Por outro lado, o índice p denota o p-ésimo zero da relação kρ que satisfaz as

condições de contorno do problema, portanto p = 1, 2, 3, ... Nota-se que estes índices

foram suprimidos para simplificar a notação das expressões. O mesmo procedimento

foi aplicado nas constantes A e B.

As funções de Bessel de ordem n, Jn(kρρ) e Nn(kρρ) são de primeiro e segundo

tipo respectivamente. O simbolo ′ (prima) denota a derivada das funções de Bessel

com relação ao argumento, desta forma

J ′

n(kρρ) =
∂

∂(kρρ)
Jn(kρρ) =

1

kρ

∂

∂ρ
Jn(kρρ). (2.7)

Para calcular as constantes A, B, kTM
ρ e kTM

z devemos analisar as condições de

contorno do problema. Desse modo, sobre superfícies PEC sabemos que as componen-

tes tangenciais do campo elétrico são nulas. Portanto, nas paredes cilíndricas do guia

coaxial, ρ = a, b, têm-se

Eφ = Ez = 0,
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essas condições impõem

R(ρ = a) = AJn(k
TM
ρ a) + BNn(k

TM
ρ a) = 0, (2.8)

R(ρ = b) = AJn(k
TM
ρ b) + BNn(k

TM
ρ b) = 0. (2.9)

Na equação (2.8) podemos assumir o coeficiente A = 1 e determinar B como

B = −
Jn(k

TM
ρ a)

Nn(kTM
ρ a)

. (2.10)

Substituindo A e B em (2.9) e reorganizando a equação, tem-se

Jn(k
TM
ρ a)Nn(k

TM
ρ b)−Nn(k

TM
ρ a)Jn(k

TM
ρ b) = 0. (2.11)

Desta maneira, obtemos uma equação transcendental, a qual é independente da

frequência e possui infinitas soluções para kTM
ρ . Cada solução está associada aos mo-

dos TM e suas frequências de corte. Da mesma forma, as soluções determinam as

constantes de propagação kTM
z , dadas por

kTM
z =

√

k2 − (kTM
ρ )2, (2.12)

onde k = w
√
µǫ. Cada modo TM propagante possui uma frequência de corte em função

de n e p, definida como

fTM
c(np)

=
kTM
ρ

2π
√
µǫ
. (2.13)

Se f > fTM
c(np)

o modo é propagante, portanto kTM
z é real e determinado por

kTM
z = k

√

√

√

√1−
(

fTM
c(np)

f

)2

. (2.14)

Mas, se f < fTM
c(np)

o modo é evanescente e kTM
z é imaginário e determinado por

kTM
z = −jkTM

ρ

√

√

√

√1−
(

f

fTM
c(np)

)2

. (2.15)
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2.1.2 Campos Eletromagnéticos do Modo TEz

De maneira análoga ao descrito na seção anterior, a função ψ(ρ, φ, z) para o modo

TEz é dada por

ψ(ρ, φ, z) = [CJn(kρρ) +DNn(kρρ)]

{

sen

cos

}

(nφ)e−jkzz. (2.16)

Podemos determinar os campos do modo TEz substituindo (2.16) nas componentes dos

campos definidas em (B.2) e fazendo as respectivas derivadas parciais, têm-se

Eρ =
n

ǫρ

[

CJn(k
TE
ρ ρ) +DNn(k

TE
ρ ρ)

]

{− cos

sen

}

(nφ)e−jkTE
z z,

Eφ =
kTE
ρ

ǫ

[

CJ ′

n(k
TE
ρ ρ) +DN ′

n(k
TE
ρ ρ)

]

{

sen

cos

}

(nφ)e−jkTE
z z,

Ez = 0, por definição,

Hρ = −
kTE
ρ kTE

z

wµǫ

[

CJ ′

n(k
TE
ρ ρ) +DN ′

n(k
TE
ρ ρ)

]

{

sen

cos

}

(nφ)e−jkTE
z z,

Hφ = −nk
TE
z

wµǫ

1

ρ

[

CJn(k
TE
ρ ρ) +DNn(k

TE
ρ ρ)

]

{− cos

sen

}

(nφ)e−jkTE
z z,

Hz =

(

kTE
ρ

)2

jwµǫ

[

CJn(k
TE
ρ ρ) +DNn(k

TE
ρ ρ)

]

{

sen

cos

}

(nφ)e−jkTE
z z,

(2.17)

onde, kTE
ρ e kTE

z são as constantes de propagação TEz radial e axial, respectivamente

e dependem de n e p; nota-se que estes índices foram suprimidos para simplificar a

notação das expressões. O mesmo procedimento foi aplicado com as constantes C e D.

Para calcular essa constantes devemos analisar as condições de contorno do problema.

Desse modo, sobre superfícies PEC sabemos que as componentes tangenciais do campo

elétrico são nulas. Portanto, nas paredes cilíndricas do guia coaxial, ρ = a, b, têm-se

Eφ = Ez = 0,
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essas condições impõem

∂

∂ρ
R(ρ = a) =

[

CJ ′

n(k
TE
ρ a) +DN ′

n(k
TE
ρ a)

]

= 0, (2.18)

∂

∂ρ
R(ρ = b) =

[

CJ ′

n(k
TE
ρ b) +DN ′

n(k
TE
ρ b)

]

= 0. (2.19)

Na equação (2.18) podemos assumir o coeficiente C = 1 e determinar D como

D = −
J ′

n(k
TE
ρ a)

N ′
n(k

TE
ρ a)

. (2.20)

Substituindo C e D em (2.19) e reorganizando a equação, tem-se

J ′

n(k
TE
ρ a)N ′

n(k
TE
ρ b)−N ′

n(k
TE
ρ a)J ′

n(k
TE
ρ b) = 0. (2.21)

Desta maneira, obtemos uma equação transcendental, a qual é independente da

frequência e possui infinitas soluções para kTE
ρ . Cada solução está associada aos modos

TE e suas frequências de corte. Da mesma forma, as soluções determinam as constantes

de propagação kTE
z , dadas por

kTE
z =

√

k2 − (kTE
ρ )2, (2.22)

onde k = w
√
µǫ. Cada modo TE propagante possui uma frequência de corte em função

de n e p, definida da seguinte forma

fTE
c(np)

=
kTE
ρ

2π
√
µǫ
. (2.23)

Se f > fTE
c(np)

, o modo é propagante, portanto kTE
z é real e determinado por

kTE
z = k

√

√

√

√1−
(

fTE
c(np)

f

)2

. (2.24)

Mas, se f < fTE
c(np)

o modo é evanescente e kTM
z é imaginário e determinado por

kTE
z = −jkTE

ρ

√

√

√

√1−
(

f

fTE
c(np)

)2

. (2.25)



2. Campos Modais 18

2.1.3 Campos Eletromagnéticos do Modo TEM

O modo TEM é o modo fundamental em um guia coaxial com frequência de corte

fTEM
c = 0. Este modo ocorre quando as componentes dos campos elétrico e magnético

são transversais à direção de propagação, assim ~Ez = ~Hz = 0. Também pode ser

definido como um caso particular da solução TMz para a qual kρ = 0 é um valor

possível. Assumindo que os campos não tem dependência azimutal, ou seja n = 0, e

que o argumento das funções de Bessel de primeiro e segundo tipo tenderam a zero,

tem-se [39, Cap. 5, p. 19]

J ′

0(x)|x→0 ≈ −x
2
,

N ′

0(x)|x→0 ≈
2

πx
.

Desta maneira, as expressões dos campos para o modo TEM serão dadas por

Eρ = − kz
wµǫ

(

2B

π

)

1

ρ
e−jkzz,

Hφ = − 1

µ

(

2B

π

)

1

ρ
e−jkzz,

Eφ = Ez = Hρ = Hz = 0.

(2.26)

Neste caso, kz = k = w
√
µǫ, e realizando um processo de normalização, as expressões

dos campos ficam

Eρ =
1

ρ
e−jkz,

Hφ =
1

ηρ
e−jkz,

Eφ = Ez = Hρ = Hz = 0,

(2.27)

onde η é a impedância intrínseca do meio dada por

η =

√

µ

ǫ
. (2.28)
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Neste trabalho o modo fundamental ou TEM será amplamente utilizado, visto

que o guia coaxial de alimentação será apenas excitado por esse modo. Portanto, as

dimensões desse guia serão projetadas de maneira que o único modo propagante seja

o modo TEM. Em consequência, todos os modos superiores serão evanescentes. No

entanto, o guia pode acoplar-se com outros guias de diferente tamanho, todos eles

interligados formando o que denominamos dispositivos de ondas guiadas. Geralmente,

as ligações ou junções entre guias ocasionam descontinuidades geométricas, as quais por

sua vez modificam o casamento de impedâncias do dispositivo devido à excitação dos

modos superiores. Esse modos surgem por causa das mudanças nas dimensões dos guias

ou a inclusão de elementos de sintonia do tipo íris ou parafusos. Em outras palavras, nos

dispositivos guiados além do modo fundamental surgirão modos superiores propagantes

derivados dele. Considerando um guia de onda coaxial uniforme com solução periódica

em φ, os modos superiores, TMz e TEz, serão tratados com o subíndice n = 0, portanto

sua notação será TM0p e TE0p. Atendendo este raciocínio, a seguir serão apresentadas

as expressões dos campos para esses modos específicos.

Campos do modo TM0p

Considerando n = 0, os campos eletromagnéticos dados em (2.6) se reduzem para

Eρ = −
kTM
z kTM

ρ

wµǫ

[

AJ ′

0(k
TM
ρ ρ) + BN ′

0(k
TM
ρ ρ)

]

e−jkTM
z z,

Ez =
(kTM

ρ )2

jwµǫ

[

AJ0(k
TM
ρ ρ) + BN0(k

TM
ρ ρ)

]

e−jkTM
z z,

Hφ = −
kTM
ρ

µ

[

AJ ′

0(k
TM
ρ ρ) + BN ′

0(k
TM
ρ ρ)

]

e−jkTM
z z,

Eφ = Hρ = Hz = 0.

(2.29)

Campos do modo TE0p

Considerando n = 0, os campos eletromagnéticos dados em (2.17) se reduzem

para
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Eφ =
kTE
ρ

ǫ

[

CJ ′

0(k
TE
ρ ρ) +DN ′

0(k
TE
ρ ρ)

]

e−jkTE
z z,

Hρ = −
kTE
ρ kTE

z

wµǫ

[

CJ ′

0(k
TE
ρ ρ) +DN ′

0(k
TE
ρ ρ)

]

e−jkTE
z z,

Hz =

(

kTE
ρ

)2

jwµǫ

[

CJ0(k
TE
ρ ρ) +DN0(k

TE
ρ ρ)

]

e−jkTE
z z,

Eρ = Ez = Hφ = 0.

(2.30)

Desta maneira, totaliza-se o formalismo matemático dos campos modais para guias

de onda coaxial. Tendo em conta que o modo de alimentação do guia será apenas

TEM, podemos antecipar que na análise do método MMT, desenvolvida no capítulo

3, os campos do modo TEz não se acoplam com os campos do modo TEM, como

visto na integral de acoplamento em (3.47). Em vista disso, a solução da equação

característica do modo TEz não será relevante. Logo, sua implementação não será feita

neste trabalho. Por outro lado, os campos do modo TMz experimentam acoplamento

com o modo fundamental. Portanto, considerou-se necessária sua validação.

2.1.4 Validação do Modo TMz

Neste trabalho serão analisadas estruturas coaxiais de diferentes tamanhos. Por-

tanto, é importante verificar e validar a solução numérica da equação característica

para o modo TMz, definida em (2.11). Deve ser observado que tal equação contém

quatro funções de Bessel. Por conseguinte, o cálculo das raízes não é trivial. A solução

numérica utilizada está baseada no cálculo dos zeros de funções não lineares, neste

caso funções de Bessel. Para o cálculo dos infinitos zeros é necessário definir um valor

inicial próximo do objetivo. No presente trabalho, o valor inicial foi dado com auxilio

do método gráfico e foi estabelecida uma tolerância mínima de 1× 10−10. O algoritmo

usa uma combinação de métodos de bisseção, secante e interpolação quadrática inversa.

Uma versão do algoritmo em linguagem Fortran é fornecida em [40].

Foram realizados vários testes com o objetivo de verificar o valor exato dos zeros

dos infinitos modos. A totalidade dos resultados apresentaram concordância com re-

lação aos valores tabelados em [41, p. 415]. Na tabela 2.1, são mostrados alguns dos

resultados obtidos segundo as relações entre os raios do guia coaxial dada por, c = b/a.
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Na referência [24, p. 74] é apresentada uma tabela mais completa. Igualmente, a

validação foi consistente para vários valores de c.

Tabela 2.1: Zeros da equação característica dos primeiros modos TMz para um guia
coaxial homogêneo preenchido com ar. Os resultados mostraram concordância com os
reportados em [41, p. 415].

c
np 01 02 03 04 05

1,25 12,5585 25,1288 37,6965 50,2635 62,8303
1,6 4,6971 9,4169 14,1319 18,8456 23,5588
2,5 2,0732 4,1773 6,2754 8,3717 10,4672
5 0,7632 1,5571 2,3464 3,1340 3,9208
10 0,3314 0,6858 1,0377 1,3886 1,7390

A Fig. 2.2 mostra os valores da frequência de corte fc para os primeiros modos

TMnp, em função da razão a/b. As frequências de corte são calculadas usando a

equação (2.13), que depende do zero, kTM
ρ , obtido através da solução numérica da

equação (2.11). Considera-se que a e b são os raios dos condutores interno e externo,

respectivamente, sendo b = 15 mm. Esses resultados apresentam concordância quando

comparados com os apresentados na referência [14, p. 30].

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

a/b

0

10

20

30

40

f c
(G

H
z)

TM01

TM11

TM21

Figura 2.2: Frequência de corte fc em função de a/b para os primeiros modos TMnp,
obtidos através da solução numérica da equação (2.11), considerando b = 15 mm.
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Por último, considera-se um guia coaxial homogêneo de dimensões a = 1, 25 mm

e b = 6, 63 mm com impedância característica Zc = 100 Ω e ar como meio dielétrico.

Esse guia foi escolhido porque é um elemento que compõe o protótipo físico testado na

fase de experimentos; detalhes sobre as características geométricas do protótipo e os

testes experimentais serão apresentados no capítulo 4. Na Tabela 2.2, apresentam-se

as frequências de corte dos primeiros modos TMz do guia mencionado.

Tabela 2.2: Frequência de corte para os primeiros modos TMnp, guia coaxial concen-
trador de campo.

TM01 TM02 TM03 TM04 TM05

fc(GHz) 27, 02 55, 20 83, 21 111, 16 139, 07

Considerando-se que o sinal de alimentação do protótipo tem frequência próxima

de 2, 4 GHz o guia coaxial concentrador de campo foi projetado em princípio para que

somente o modo TEM se propague e todos os modos superiores sejam evanescentes.

No entanto, possíveis descontinuidades ao longo do guia podem excitar infinitos mo-

dos superiores que modificam o casamento de impedâncias. O método escolhido para

lidar com este tipo de problemas foi o MMT, método que pressupõe que os campos

eletromagnéticos sejam representados por um somatório modal.

A seguir, aborda-se a solução particular para o guia retangular homogêneo. A

construção das soluções no sistema retangular encontra-se no anexo C.

2.2 Guia Retangular Homogêneo

Neste trabalho, as funções de onda retangular são aplicadas ao problema específico

de um guia de onda retangular homogêneo para assim poder determinar as expressões

dos campos modais TEz e TMz. A Fig. 2.3 mostra a geometria de um guia retangular

cujo eixo central situa-se ao longo do eixo z. Comumente, o sistema de coordenadas

tem origem em um canto do guia, (x′, y′, z′) como mostrado na Fig. 2.3 à direita. No

entanto, um sistema centrado na abertura (x, y, z) é mais útil quando analisa-se vários

guias concatenados e centrados ao longo do eixo z. O tamanho da abertura está dado

pela parâmetro a no eixo x e b no eixo y. Considera-se que o dielétrico ou meio interior

ao guia de onda é o vácuo caracterizados pela permissividade ǫ0 e a permeabilidade µ0.

No anexo C são definidas as soluções possíveis para as três funções harmônicas,

X(x), Y (y) e Z(z). Agora nesta seção vamos particularizar a escolha de acordo com a

geometria apresentada na Fig. 2.3. Para isso, vamos supor que o guia retangular tem

as seguintes características:
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• Seu eixo central situa-se ao longo do eixo z.

• As paredes do guia consideram-se PEC.

• O dielétrico ou meio de propagação é homogêneo.

• A onda propaga-se na direção do eixo +z.

• Assume-se solução estacionária nos eixos x e y.

As condições de contorno aplicadas ao problema são dadas por

∂ψ(x, y)

∂n

∣

∣

∣

∣

∣

C

= 0, Neumann para os modos TE, (2.31a)

ψ(x, y)

∣

∣

∣

∣

∣

C

= 0, Dirichlet para os modos TM, (2.31b)

onde C é o contorno da seção transversal do guia e ∂
∂n

significa a derivada parcial em

relação à normal do contorno C.

Supondo que os guias de onda são estruturas simétricas em relação a ambos eixos

coordenados, as soluções X(x) e Y (y) serão classificadas em modos pares e ímpares

em relação a cada eixo coordenado. O critério utilizado para classificar um modo de

par (ímpar) em relação a um dado eixo coordenado, é o de que a componente y do

a

b
0

z

x

y

x

y

x'a

b 0

y'

Figura 2.3: Sistema de coordenadas retangular localizado no centro da abertura do
guia de onda retangular.
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campo elétrico modal correspondente seja uma função par (ímpar) em relação a esse

eixo. A partir desse critério, verifica-se que modos TE pares (ímpares) em uma dada

direção são representados por funções cosseno (seno) na coordenada correspondente.

Para os modos TM, as funções seno (cosseno) em uma dada dimensão geram modos

pares (ímpares) na direção correspondente.

Neste trabalho os casos de estudo terão apenas o modo fundamental, TE10, como

fonte de excitação. O campo elétrico do modo TE10 apresenta apenas componente y,

sendo esta uma função par em relação a ambos eixos x e y. Portanto, qualquer modo de

ordem superior a ser considerado dentro do guia retangular deve obedecer essa simetria

par. Sabendo esses detalhes as escolhas das funções harmônicas que caracterizam os

modos TEz e TMz serão apresentadas a continuação.

2.2.1 Campos Eletromagnéticos do Modo TEz

Para os modos TE, a condição de contorno dada por (2.31a) é uma condição

natural e, portanto, satisfeita pela escolha direta das seguintes funções harmônicas:

X(x) = sen(kxx),

Y (y) = cos(kyy),

Z(z) = e−jkzz.

(2.32)

Assim, na solução TE as funções harmônicas X(x) e Y (y), dadas em (2.32), são

válidas para modos ímpares em x e pares em y. Para outras paridades, as funções

devem ser modificadas convenientemente. Substituindo (2.32) em (C.4) e expandindo

no somatório modal tem-se

ψTE
mn =

Mmax
∑

m=1

Nmax
∑

n=0

Amn sen (kxx) cos (kyy) e
−jkzz, (2.33)

onde Amn são as amplitudes dos campos para cada modo definido pelo par ordenado

(m,n) cujos valores máximos estão dados por Mmax e Nmax, respectivamente.

As constantes kx e ky são os infinitos zeros das funções e dependem do valor

de m e n, respectivamente. Para determinar essas constantes devemos verificar as

condições de contorno do problema. Desse modo, sobre superfícies PEC sabemos que

as componentes tangenciais do campo elétrico são nulas. Portanto, nas paredes laterais

do guia retangular localizadas em x = −a/2, a/2, têm-se
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Ez = 0,

Ey, Hx ∼ ∂ψ(x)

∂x

∣

∣

∣

∣

∣

x=−
a
2
,a
2

= 0,

obedecendo a condição de contorno de Neumann dada em (2.31a). Assim, a derivada

da função X(x) em relação a x avaliada no contorno deve ser nula

dX(x)

dx

∣

∣

∣

∣

∣

x=−
a
2
,a
2

∼ cos (kxx)

∣

∣

∣

∣

∣

x=−
a
2
,a
2

= 0,

onde kx são os infinitos zeros dados pelos valores ímpares de m e expresso como

kx =
mπ

a
, m = 1, 3, 5, ... (2.34)

De maneira análoga, na parede inferior e superior do guia retangular localizadas

em y = −b/2, b/2, têm-se

Ez = 0,

Ex, Hy ∼
∂ψ(y)

∂y

∣

∣

∣

∣

∣

y=−
b
2
, b
2

= 0,

obedecendo a condição de contorno de Neumann dada em (2.31a). Assim, a derivada

da função Y (y) em relação a y avaliada no contorno deve ser nula

dY (y)

dy

∣

∣

∣

∣

∣

y=−
b
2
, b
2

∼ sen (kyy)

∣

∣

∣

∣

∣

y=−
b
2
, b
2

= 0,

onde ky são os infinitos zeros dados pelos valores pares de n e expresso como

ky =
nπ

b
, n = 0, 2, 4, ... (2.35)

Desta maneira, cada par ordenado (m,n) determina as constantes de propagação kz,

dadas por

kz =

√

k2 −
(mπ

a

)2

−
(nπ

b

)2

, (2.36)

onde k = w
√
µǫ. O número de onda de corte dos modos de propagação é dado por

k2c(mn)
=
(mπ

a

)2

−
(nπ

b

)2

.
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Cada modo propagante possui uma frequência de corte, definida por

fc(mn)
=

kc(mn)

2π
√
µǫ
. (2.37)

Em termos da frequência de corte, podemos reescrever a constante de propagação como

kz = k

√

1−
(

fc(mn)

f

)2

, se f > fc(mn)
o modo é propagante,

kz = −jkc(mn)

√

√

√

√1−
(

f

fc(mn)

)2

, se f < fc(mn)
o modo é evanescente.

(2.38)

Substituindo a função (2.33), nas componentes dos campos definidas em (C.1) e fazendo

as respetivas derivadas parciais, têm-se

ETE
xmn

=
Mmax
∑

m=1

Nmax
∑

n=0

Amn
1

ǫ

(nπ

b

)

sen
(mπ

a
x
)

sen
(nπ

b
y
)

e−jkzz,

ETE
ymn

=
Mmax
∑

m=1

Nmax
∑

n=0

Amn
1

ǫ

(mπ

a

)

cos
(mπ

a
x
)

cos
(nπ

b
y
)

e−jkzz,

ETE
zmn

= 0, por definição,

HTE
xmn

= −
Mmax
∑

m=1

Nmax
∑

n=0

Amn

(

kz
wµǫ

)

(mπ

a

)

cos
(mπ

a
x
)

cos
(nπ

b
y
)

e−jkzz,

HTE
ymn

=
Mmax
∑

m=1

Nmax
∑

n=0

Amn

(

kz
wµǫ

)

(nπ

b

)

sen
(mπ

a
x
)

sen
(nπ

b
y
)

e−jkzz,

HTE
zmn

=
Mmax
∑

m=1

Nmax
∑

n=0

Amn

(

1

jwµǫ

)[

(mπ

a

)2

+
(nπ

b

)2
]

sen
(mπ

a
x
)

cos
(nπ

b
y
)

e−jkzz.

(2.39)
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2.2.2 Campos Eletromagnéticos do Modo TMz

Para os modos TM, a condição de contorno dada por (2.31b) é uma condição

natural e, portanto, satisfeita pela escolha direta das seguintes funções harmônicas:

X(x) = cos(kxx),

Y (y) = sen(kyy),

Z(z) = e−jkzz.

(2.40)

Assim, na solução TM as funções harmônicas X(x) e Y (y) são válidas para modos

ímpares em x e pares em y, classificação idêntica na solução TE. Para outras paridades,

as funções devem ser modificadas convenientemente. Assim, substituindo as funções

harmônicas (2.40) em (C.4), tem-se

ψTM
mn =

Mmax
∑

m=0

Nmax
∑

n=1

Bmn cos(kxx) sen(kyy)e
−jkzz, (2.41)

onde Bmn são as amplitudes dos campos de cada modo definido pelo par (m,n).

As constantes kx e ky são os infinitos zeros das funções e dependem do valor

de m e n, respectivamente. Para determinar essas constantes devemos verificar as

condições de contorno do problema. Desse modo, sobre superfícies PEC sabemos que

as componentes tangenciais do campo elétrico são nulas. Portanto, nas paredes laterais

do guia retangular localizadas em x = −a/2, a/2, têm-se

Ey, Ez, Hx ∼ ψ(x)

∣

∣

∣

∣

∣

x=−
a
2
,a
2

= 0,

obedecendo a condição de contorno de Dirichlet dada em (2.31b). Assim, a própria

função X(x) será nula no contorno

X(x)

∣

∣

∣

∣

∣

x=−
a
2
,a
2

∼ cos (kxx)

∣

∣

∣

∣

∣

x=−
a
2
,a
2

= 0,

onde kx são os infinitos zeros dados pelos valores ímpares de m e expresso como

kx =
mπ

a
, m = 1, 3, 5, ... (2.42)

De maneira análoga, na parede inferior e superior do guia, y = −b/2, b/2, têm-se

Ex, Ez, Hy ∼ ψ(y)

∣

∣

∣

∣

∣

y=−
b
2
, b
2

= 0,
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obedecendo a condição de contorno de Dirichlet dada em (2.31b). Assim, a própria

função Y (y) será nula no contorno

Y (y)

∣

∣

∣

∣

∣

y=−
b
2
, b
2

∼ sen (kyy)

∣

∣

∣

∣

∣

y=−
b
2
, b
2

= 0,

onde ky são os infinitos zeros dados pelos valores pares de n, evitando n = 0 pois a

solução seria trivial ( ~E = ~H = 0)

ky =
nπ

b
, n = 2, 4, ... (2.43)

Assim podemos verificar que as constantes kx e ky são idênticas entre modos TM

e TE, portanto a constante kz e a frequência de corte fc(mn)
serão idênticas também,

sendo calculadas pelas equações (2.36) e (2.37), respectivamente.

Substituindo a função (2.41), nas componentes dos campos definidas em (C.2) e

fazendo as respetivas derivadas parciais, têm-se

ETM
xmn

=
Mmax
∑

m=0

Nmax
∑

n=1

Bmn

(

kz
wµǫ

)

(mπ

a

)

sen
(mπ

a
x
)

sen
(nπ

b
y
)

e−jkzz,

ETM
ymn

= −
Mmax
∑

m=0

Nmax
∑

n=1

Bmn

(

kz
wµǫ

)

(nπ

b

)

cos
(mπ

a
x
)

cos
(nπ

b
y
)

e−jkzz,

ETM
zmn

=
Mmax
∑

m=0

Nmax
∑

n=1

Bmn

(

1

jwµǫ

)[

(mπ

a

)2

+
(nπ

b

)2
]

cos
(mπ

a
x
)

sen
(nπ

b
y
)

e−jkzz,

HTM
xmn

=
Mmax
∑

m=0

Nmax
∑

n=1

Bmn
1

µ

(nπ

b

)

cos
(mπ

a
x
)

cos
(nπ

b
y
)

e−jkzz,

HTM
ymn

=
Mmax
∑

m=0

Nmax
∑

n=1

Bmn
1

µ

(mπ

a

)

sen
(mπ

a
x
)

sen
(nπ

b
y
)

e−jkzz,

HTM
zmn

= 0, por definição.

(2.44)
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Tanto para os modos TMz quanto para os modos TEz, os números de onda de

corte kc(mn)
e amplitudes dos campos Amne Bmn, são obtidos através do método de

Rayleigh-Ritz. Uma breve discussão sobre este método será apresentada a seguir.

2.2.3 Método de Rayleigh-Ritz

O método de Rayleigh-Ritz é uma técnica utilizada na determinação de um con-

junto finito de autofunções e autovalores aproximados de uma dada equação diferencial

e suas condições de contorno. O método está baseado na integração variacional, cujos

valores estacionários correspondem aos autovalores, quando as autofunções são usadas

como integrando [8].

A equação diferencial a ser resolvida é a seguinte:

∇2
Tu+ λu = 0, (2.45)

sujeita a condições de contorno homogêneas. ∇2
T é o Laplaciano bi-dimensional no

plano transversal, u são as autofunções e λ os autovalores a serem determinados.

A técnica Rayleigh-Ritz define o ponto estacionário do funcional [15]

F (u) =
1

2

∫

S

[

∇2
Tu+ λu

]

u dS, (2.46)

como uma solução da equação (2.45). Da primeira identidade de Green, tem-se

∫

S

[

u∇2
Tu+∇Tu · ∇Tu

]

dS =

∮

C

u
∂u

∂n
dl, (2.47)

onde é nula a derivada parcial na direção normal ao contorno C. Tendo em vista que

as condições de contorno são homogêneas, a integração de linha se anula, e (2.47) pode

ser reescrita como

∫

S

u∇2
Tu dS = −

∫

S

∇Tu · ∇Tu dS. (2.48)

Substituindo-se (2.48) em (2.46) tem-se

F (u) =
1

2

∫

S

[

−∇Tu · ∇Tu+ λu2
]

dS. (2.49)

As autofunções u estão dadas em termos de um somatório de funções de base

u =
M
∑

i=1

cifi, (2.50)
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onde fi são as funções de base que satisfazem as condições de contorno e ci são os

coeficientes da expansão a serem calculados. Substituindo-se (2.50) em (2.49) tem-se

F (u) =
1

2

M
∑

i=1

c2i

[
∫

S

−∇fi · ∇fj + λfifj dS

]

. (2.51)

A função u deve minimizar o funcional F (u) em relação a ci, consequentemente

∂F (u)

∂ci
= 0, para i = 1, 2, 3, ...,M. (2.52)

Efetuando-se em (2.51) as derivações indicadas em (2.52), obtém-se o seguinte

sistema de equações algébricas lineares:

[K] [C] = λ [M ] [C] , (2.53)

onde os elementos das matrizes quadradas [K] e [M ] são dados por

kij =

∫

S

∇fi · ∇fj dS, (2.54)

mij =

∫

S

fifj dS, (2.55)

λ contém o número de onda de corte de cada modo (kcmn
) e o vetor C contém os

coeficientes ci que são as amplitudes dos campos, Amn para o modo TEz e Bmn para o

modo TMz.

O sistema indicado em (2.53) constitui um problema de autovalores generalizado.

Uma vez determinados os autovalores e os autovetores, obtém-se os valores de λ e ci.

2.2.4 Validação dos Modos TEz e TMz

Nesta seção, valida-se o procedimento para determinação dos autovalores e auto-

vetores em guias de onda retangulares, aplicando o método de Rayleigh-Ritz definido

na seção 2.2.3, resolvendo-se o sistema indicado em (2.53).

Para os modos TE, a condição de contorno dada por (2.31a) é uma condição

natural e, portanto, satisfeita pela aplicação direta das funções de base definidas em

(2.33). Desta maneira, as componentes transversais, ψTE
T , são definidas por

ψTE
T =

M
∑

i

cifi =
Mmax
∑

m=1

Nmax
∑

n=0

Amn sen
(mπ

a
x
)

cos
(nπ

b
y
)

. (2.56)
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Para os modos TM, a condição de contorno dada por (2.31b) é uma condição

natural e, portanto, satisfeita pela aplicação direta das funções de base definidas em

(2.41). Desta maneira, as componentes transversais, ψTM
T , são definidas por

ψTM
T =

M
∑

i

cifi =
Mmax
∑

m=0

Nmax
∑

n=1

Bmn cos
(mπ

a
x
)

sen
(nπ

b
y
)

, (2.57)

onde Mmax e Nmax são os valores máximos dos índices m e n, respectivamente

e devem ser suficientemente grandes para assegurar a convergência dos resultados.

Assim, conhecendo as funções de base fi podemos calcular os elementos das matrizes

[M ] e [K].

Elementos kij

Os elementos kij são calculados efetuando-se a integração indicada em (2.54).

Para os modos TE, as funções de base, fi, estão definidas em (2.56), sendo o vetor

gradiente dessas funções expresso por

∇fi =
(mπ

a

)

cos
(mπ

a
x
)

cos
(nπ

b
y
)

x̂−
(nπ

b

)

sen
(mπ

a
x
)

sen
(nπ

b
y
)

ŷ. (2.58)

Substituindo-se (2.58) em (2.54), resulta

kij =
(m1π

a

)(m2π

a

)

∫ a/2

−a/2

cos
(m1π

a
x
)

cos
(m2π

a
x
)

∫ b/2

−b/2

cos
(n1π

b
y
)

cos
(n2π

b
y
)

dydx

+
(n1π

b

)(n2π

b

)

∫ a/2

−a/2

sen
(m1π

a
x
)

sen
(m2π

a
x
)

∫ b/2

−b/2

sen
(n1π

b
y
)

sen
(n2π

b
y
)

dydx.

(2.59)

Os índices da matriz j e i representam os pares ordenados (m1, n1) e (m2, n2), respec-

tivamente. As integrais indicadas em (2.59) têm solução analítica [42, p. 99-102].

Para os modos TM, as funções de base, fi, estão definidas em (2.57), sendo o

vetor gradiente dessas funções expresso por

∇fi = −
(mπ

a

)

sen
(mπ

a
x
)

sen
(nπ

b
y
)

x̂+
(nπ

b

)

cos
(mπ

a
x
)

cos
(nπ

b
y
)

ŷ. (2.60)

Substituindo-se (2.60) em (2.54), resulta
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kij =
(m1π

a

)(m2π

a

)

∫ a/2

−a/2

sen
(m1π

a
x
)

sen
(m2π

a
x
)

∫ b/2

−b/2

sen
(n1π

b
y
)

sen
(n2π

b
y
)

dydx

+
(n1π

b

)(n2π

b

)

∫ a/2

−a/2

cos
(m1π

a
x
)

cos
(m2π

a
x
)

∫ b/2

−b/2

cos
(n1π

b
y
)

cos
(n2π

b
y
)

dydx.

(2.61)

As integrais indicadas em (2.61) têm solução analítica [42, p. 99-102].

Elementos mij

Os elementos mij são calculados efetuando-se a integração indicada em (2.55).

Para os modos TE, substituindo-se as funções de base (2.56) em (2.55), obtém-se

mij =

∫ a/2

−a/2

sen
(m1π

a
x
)

sen
(m2π

a
x
)

∫ b/2

−b/2

cos
(n1π

b
y
)

cos
(n2π

b
y
)

dydx. (2.62)

Para os modos TM, substituindo-se as funções de base (2.57) em (2.55), obtém-se

mij =

∫ a/2

−a/2

cos
(m1π

a
x
)

cos
(m2π

a
x
)

∫ b/2

−b/2

sen
(n1π

b
y
)

sen
(n2π

b
y
)

dydx. (2.63)

As integrais indicadas em (2.62) e (2.63) têm solução analítica [42, p. 99-102]. Uma

vez determinados os elementos kij e mij, os números de onda de corte kcmn
podem ser

calculados resolvendo-se, computacionalmente, o sistema de autovalores generalizado

indicado em (2.53). A sub-rotina utilizada na solução do sistema foi EIG própria do

MatLab (R2016a).

Caso de estudo: Guia de onda quadrado e retangular

Neste trabalho serão analisadas guias de onda retangulares de diferentes tama-

nhos. Portanto, é importante verificar e validar o método de Rayleigh-Ritz na solução

da equação diferencial homogênea para os modos TEz e TMz. Foram estudadas duas

configurações de tamanho, guia quadrado dada a relação a/b = 1 e guia retangular

com a/b = 2. Nos exemplos aqui considerados, o número de harmônicos das funções

trigonométricas utilizadas como funções de base, Mmax e Nmax, foi 16. Nas tabelas 3.1

e 3.2 são apresentados os números de onda de corte dos primeiros modos TE e TM,

respectivamente. Estes valores estão normalizados segundo o valor do modo TE10. A
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totalidade dos resultados apresentaram concordância com relação aos valores da solução

exata.

Tabela 2.3: Valores dos números de onda de corte para um guia de onda quadrado,
relação de dimensão de a/b = 1.

Modos kcmn
/kTE

c10
Erro Absoluto

TE10 1 5,684×10−14

TE01 1 5,684×10−14

TE11; TM11 1,414213 0; 1,137×10−13

TE20 2 1,137×10−13

TE02 2 1,137×10−13

TE21; TM21 2,236067 0; 1,137×10−13

TE12; TM12 2,236067 0; 1,137×10−13

TE22; TM22 2,828427 0; 2,274×10−13

TE30 3 0

Tabela 2.4: Valores dos números de onda de corte para um guia de onda retangular,
relação de dimensão de a/b = 2.

Modos kcmn
/kTE

c10
Erro Absoluto

TE10 1 5,684×10−14

TE01 2 5,684×10−14

TE11; TM11 2,236067 0; 5,684×10−14

TE20 2 5,684×10−14

TE02 4 0
TE21; TM21 2,828427 0; 1,137×10−13

TE12; TM12 4,123106 0; 0
TE22; TM22 4,472135 0; 1,137×10−13

TE30 3 5,684×10−14



Capítulo 3

Método do Casamento de Modos

Neste capítulo, será apresentado o formalismo matemático do método do casa-

mento de modos (MMT) aplicado em descontinuidades entre guias de onda coaxiais

e retangulares, ambos homogêneos e analisados separadamente. As descontinuidades

surgem pela mudança no tamanho dos guias ou pela inclusão de elementos sintonizado-

res, que influenciam no casamento de impedâncias. Os infinitos modos superiores que

inicialmente são projetados para serem modos não propagantes, tornam-se de magni-

tude considerável na vizinhança de fontes ou descontinuidades. O método MMT lida

com essas interferências multimodais caraterizando os campos eletromagnéticos como

um somatório modal. Desta maneira, o cálculo do campo dentro do guia leva em consi-

deração todas as contribuições dos possíveis modos excitados, desde o fundamental até

os superiores estimulados pelas descontinuidades. O método MMT está amplamente

publicado na literatura e a metodologia utilizada neste trabalho segue a reportada nas

referências [13, 14]. Tal método pode ser aplicado tanto em estruturas guiadas com

apenas uma descontinuidade, quanto em estruturas com múltiplas descontinuidades.

A mecânica do MMT funciona da seguinte maneira: a matriz de espalhamento gene-

ralizada (Generalized Scattering Matrix, GSM) é calculada para cada descontinuidade

e, através da associação em cascata de diversas matrizes, obtém-se a matriz global de

estruturas que apresentam várias descontinuidades interligadas. Além disso, a formu-

lação trata descontinuidades entre guias de onda, sempre e quando, a área da junção

entre dois guias contenha a totalidade da seção transversal do menor guia. Essa con-

sideração implica que os diferentes guias de onda interconectados tenham o mesmo

eixo central. Desta maneira junções do tipo offset não serão estudadas no presente

trabalho.

A metodologia aqui apresentada será a base para desenvolver um algoritmo com-

putacional capaz de analisar estruturas coaxiais e retangulares com vários tipos de des-

34
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continuidades. Este algoritmo, além da implementação das equações integrais próprias

do somatório modal, considera o formalismo básico da propagação eletromagnética re-

portado em [43]. No final deste capítulo serão apresentados casos de estudos com o

objetivo de validar os resultados do algoritmo, a partir da comparação com resultados

previamente reportados nos trabalhos [14,27,44].

3.1 Descontinuidade Transversal Unitária

Considera-se uma descontinuidade na seção transversal entre dois guias de onda

homogêneos arbitrários, tal como é mostrado na Fig. 3.1. O método MMT caracteriza

o comportamento eletromagnético modal da estrutura guiada calculando a matriz de

espalhamento associada a cada descontinuidade. A região I corresponde ao guia de

onda localizado à esquerda da descontinuidade e a região II corresponde ao guia de

onda à direita da descontinuidade. Observa-se que a seção transversal da região I está

completamente contida na seção transversal da região II, podendo ser escrito como

SI ⊂ SII . Desta maneira, os campos na região I em z = 0 podem ser representados

pelo somatório modal

~EI =
∞
∑

m

(AmI +BmI)~emI ,

~HI =
∞
∑

m

(AmI − BmI)~hmI ,

(3.1)

Figura 3.1: Seção longitudinal e transversal da descontinuidade entre dois guias de
onda arbitrários. Imagem obtida em [44, p. 25]
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onde ~emI e ~hmI são os campos modais determinados no capítulo 2. AmI e BmI são os

coeficientes modais de transmissão e reflexão, respectivamente.

De maneira análoga, os campos na região II em z = 0 são expressos por

~EII =
∞
∑

n

(AnII +BnII)~enII ,

~HII =
∞
∑

n

(AnII − BnII)~hnII ,

(3.2)

onde AnII e BnII são os coeficientes modais de transmissão e reflexão na região II.

Como referido no capítulo 2, os guias suportam um conjunto infinito de modos.

Porém, deve-se considerar um número máximo de modos que garanta a precisão no

cálculo dos campos nas regiões. Neste caso, utilizou-se M modos na região I e N

modos na região II.

Sabendo a priori que SI ⊂ SII e analisando as condições de contorno em z = 0,

tem-se:

• Os campos são contínuos para pontos interiores a SI :

~EI = ~EII ,

~HI = ~HII .
(3.3)

• O campo é nulo para pontos interiores a SII − SI :

~EI = 0. (3.4)

Para pontos interiores a SI , a combinação das equações (3.1), (3.2) e (3.3) resulta

em

M−1
∑

m=0

(AmI +BmI)~emI =
N−1
∑

n=0

(AnII +BnII)~enII , (3.5)

M−1
∑

m=0

(AmI − BmI)~hmI =
N−1
∑

n=0

(AnII − BnII)~hnII . (3.6)

Para pontos interiores a SII−SI , a combinação das equações (3.1), (3.2) e (3.4) resulta

em
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~emI =
N−1
∑

n=0

(AnII +BnII)~enII = 0. (3.7)

Multiplicando vetorialmente ambos membros de (3.5) por ~hñII , ñ = 0, 1, 2, ..., N − 1, e

integrando sobre a superficie SII , tem-se

M−1
∑

m=0

[

(AmI +BmI)

∫

SII

(

~emI × ~hñII

)

· dS
]

=
N−1
∑

n=0

[

(AnII +BnII)

∫

SII

(

~enII × ~hñII

)

· dS
]

.

(3.8)

Neste ponto consideram-se duas conjecturas:

1. Sabendo que ~emI = 0 na região SII − SI , a integral do lado esquerdo de (3.8) é

não nula apenas sobre SI .

2. Impondo a propriedade da ortogonalidade entre os modos na integral do lado

direito de (3.8), tem-se

∫

SII

(

~enII × ~hñII

)

· dS = 0, para n 6= ñ. (3.9)

Portanto, (3.8) pode ser reescrita na forma matricial como

[P ] {[AI ] + [BI ]} = [Q] {[AII ] + [BII ]} , (3.10)

onde:

• [AI ] e [BI ] são matrizes M × 1 contendo os coeficientes AmI e BmI .

• [AII ] e [BII ] são matrizes N × 1 contendo os coeficientes AnI e BnI .

• [P ] é uma matriz N ×M com os elementos Pnm.

• [Q] é uma matriz diagonal N ×N com os elementos Qnn.

Os elementos das matrizes [P ] e [Q] estão dados por

Pnm =

∫

SI

(

~emI × ~hnII

)

· dS, (3.11)

Qnn =

∫

SII

(

~enII × ~hnII

)

· dS. (3.12)
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De forma análoga, multiplicando vetorialmente ambos membros de (3.6) por ~em̃I ,

m̃ = 0, 1, 2, ...,M − 1, e integrando sobre a superfície SI , tem-se

M−1
∑

m=0

[

(AmI − BmI)

∫

SI

(

~hmI × ~em̃I

)

· dS
]

=
N−1
∑

n=0

[

(AnII − BnII)

∫

SI

(

~hnII × ~em̃I

)

· dS
]

.

(3.13)

Observa-se que a integral do lado direto equivale a −Pm̃n, e aplicando a propri-

edade da ortogonalidade na integral do lado esquerdo de (3.13) pode ser reescrita na

forma matricial como:

[P T ] {[BII ]− [AII ]} = [R] {[AI ]− [BI ]} , (3.14)

onde [R] é uma matriz diagonal M ×M , determinada pela propriedade de ortogonali-

dade e os elementos Rmm são dados por

Rmm =

∫

SI

(

~emI × ~hmI

)

· dS. (3.15)

As equações Pnm, Qnn e Rmm são a forma integral do teorema da reciprocidade

de Lorentz para regiões sem fontes [37, p. 116-120]. Essas integrais em geral não

representam potência uma vez que o conjugado não aparece no campo magnético.

Elas são chamadas de reação. As integrais Rmm e Qnn são a auto-reação das regiões I e

II, respectivamente, enquanto a reação entre as regiões I e II é representada pela integral

Pnm. O conceito reação é bastante útil por causa da sua propriedade de conservação

da energia [37, p. 118].

As equações (3.10) e (3.14) podem ser reorganizadas de forma a se estabelecer

uma relação entre os modos que se propagam em direções opostas, desta maneira

será determinada a matrizes [B] em termos da matrizes [A]. Nesta seção, pretende-

se mostrar essas expressões, maiores detalhes matemáticos estão reportados em [14].

Assim, depois de manipulações matemáticas, obtém-se

[BI ] =
[

[R] + [P T ][Q]−1[P ]
]−1 [

[R]− [P T ][Q]−1[P ]
]

[AI ]

+2
[

[R] + [P T ][Q]−1[P ]
]−1

[P T ][AII ],
(3.16)

[BII ] = 2
[

[Q] + [P ][R]−1[P T ]
]−1

[P ][AI ]

−
[

[Q] + [P ][R]−1[P T ]
]−1 [

[Q]− [P ][R]−1[P T ]
]

[AII ].
(3.17)
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O sistema de equações matriciais dado em (3.16) e (3.17) estabelece uma relação

entre as amplitudes dos campos modais [B] com as amplitudes dos campos modais [A].

Nota-se que as expressões são extensas. No entanto, existe uma notação equivalente

mais sucinta dada por

[B] = [S][A], (3.18)

onde,

[B] =

[

[BI ]

[BII ]

]

, (3.19)

[A] =

[

[AI ]

[AII ]

]

, (3.20)

[S] =

[

[S11] [S12]

[S21] [S22]

]

. (3.21)

Dessa maneira, defina-se [S] como a matriz de espalhamento associada com uma

descontinuidade entre dois guias de onda arbitrários. Por relação com as equações

(3.16) e (3.17), determina-se as sub-matrizes de [S] como

[S11] =
[

[R] + [P T ][Q]−1[P ]
]−1 [

[R]− [P T ][Q]−1[P ]
]

, (3.22)

[S12] = 2
[

[R] + [P T ][Q]−1[P ]
]−1

[P T ], (3.23)

[S21] = 2
[

[Q] + [P ][R]−1[P T ]
]−1

[P ], (3.24)

[S22] = −
[

[Q] + [P ][R]−1[P T ]
]−1 [

[Q]− [P ][R]−1[P T ]
]

. (3.25)

A matriz [S11] associa as amplitudes dos campos modais refletidos vistos pela

região I, devido aos campos modais incidentes nessa região, e vice-versa para a matriz

[S22]. A matriz [S12] associa as amplitudes dos campos refletidos visto pela região I

devido aos campos modais incidentes da região II, e vice-versa para a matriz [S21].

Considerando que é conhecido o vetor [A] e calculando os elementos das matri-

zes [P ], [Q] e [R], mediante a solução da integral das expressões dos campos modais,

pode-se determinar o vetor [B] a partir de (3.18). É importante salientar que a for-

mulação do MMT até aqui apresentada é valida quando a descontinuidade satisfaz a

condição SI ⊂ SII , como observado na Fig. 3.1. Entretanto, podem ocorrer casos

onde SI 6⊂ SII , condição que define a descontinuidade do tipo decrescente, ou seja, o

campo se propaga da seção de guia de onda maior para o menor, como ilustrado na
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Fig. 3.2. Quando isto ocorre, a formulação precisa de um ajuste para atender este

problema. Desta maneira, pode-se usar o artifício de inverter a estrutura e calcular a

matriz de espalhamento referente à descontinuidade crescente. Posteriormente, devido

ao teorema da reciprocidade, a matriz de espalhamento referente à descontinuidade

decrescente será expressa por

[S] =

[

[S22] [S21]

[S12] [S11]

]

. (3.26)

Figura 3.2: Descontinuidade decrescente entre dois guias de onda coaxiais.

Existe outro caso, quando a descontinuidade atinge mudanças nos condutores

interno e externo simultaneamente, como ilustrado na Fig. 3.3a. Este tipo de jun-

ção pode ser chamada de descontinuidade mista, e sua principal característica é que

nenhum dos guias está completamente contido um no outro. Portanto, a formulação

do MMT não é válida para este problema. Contudo, a descontinuidade mista pode

ser tratada como duas descontinuidades cascateadas, desse modo será incluída uma

região adicional, região III na Fig 3.3b, constituída por um pequeno guia liso, o qual

tem como objetivo interligar as seções transversais dos guias. Por exemplo, na Fig.

3.3b apresenta-se uma primeira descontinuidade decrescente, SIII ⊂ SI , e uma segunda

descontinuidade crescente, SIII ⊂ SII . Desta maneira, tem-se o problema equivalente

onde a formulação do MMT é aplicável. Tal abordagem foi verificada em [26, apen.

B] e constatou-se que entre menor seja o comprimento do guia liso maior será o nú-

mero de modos requeridos para atingir convergência no resultado. Embora, esse tipo

de descontinuidade não faça parte do protótipo experimental, na seção 3.3 foi apre-

sentado um caso de estudo que analisa uma descontinuidade mista em guias coaxiais

homogêneos. Essa abordagem foi estudada para totalizar a análises sobre estruturas
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em cascata visando possíveis aplicações no protótipo físico.

(a) (b)

Figura 3.3: Descontinuidade mista e problema equivalente. Imagem obtida em [27, p.
67]

Na seguinte seção é apresentado o formalismo matemático utilizado no cálculo da

matriz de espalhamento associada a estruturas com descontinuidades em cascata.

3.2 Descontinuidades em Cascata

Estruturas mais complexas apresentam múltiplas descontinuidades interligadas

consecutivamente formando assim um sistema em cascata. Comumente, esse tipo de

estruturas é utilizada nos sistemas de alimentação de antenas via corneta coaxial corru-

gada [26,27]. Embora o presente trabalho não tenha interesse na análises de cornetas,

o estudo sobre estruturas em cascata será relevante na análise analítica do protótipo

físico descrito no capítulo 4, visto que ele apresenta vários tipos de transições entre

diferentes guias de onda. Portanto, a seguir mostra-se as expressões correspondentes à

análises de descontinuidades em cascata.

3.2.1 Matriz de Espalhamento [Sg]: Guia de Onda Liso

Entre duas descontinuidades pode existir um guia de onda liso de comprimento L

que gera defasagem ou atenuação em cada modo. Desta maneira, tem-se um primeiro

cascateamento feito entre a matriz de espalhamento da primeira descontinuidade e a

matriz do guia de onda liso, posteriormente, um segundo cascateamento é feito entre

o resultado da primeira associação e a matriz da próxima descontinuidade. Esse pro-

cedimento é feito tantas vezes quantas forem necessárias, de acordo com o número de
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descontinuidades da estrutura. Então, a matriz de espalhamento do guia de onda liso

é dada por [27, p. 67]:

[Sg] =

[

0 [Sg
12]

[Sg
12] 0

]

, (3.27)

onde [Sg
12] é uma matriz diagonal N ×N com elementos dados por

Sg
12(nn) = e−jγnL, (3.28)

onde γn é a constante de propagação kz,n do respetivo modo, já seja TEM ou TMz.

Considerando a priori que os guias são projetados de forma que apenas o modo funda-

mental TEM se propague e os modos superiores TMz sejam evanescentes, a exponencial

da equação (3.28) representará uma defasagem no caso do modo ser propagante e uma

atenuação no caso dos modos serem evanescentes. Dessa forma, se o guia liso é sig-

nificativamente comprido, os modos evanescentes serão atenuados rapidamente. Isso

implica que esses modos superiores não atingirão a próxima descontinuidade e a conver-

gência no cálculo será atendida mesmo para um valor de N pequeno; fato que favorece

o tempo de simulação.

3.2.2 Matriz de Espalhamento [Sc]: Cascata de duas

Descontinuidades

A análise de estruturas com várias junções requer um cascateamento progressivo

de todas as matrizes [S] calculadas para cada descontinuidade. Desse modo, uma

matriz de espalhamento global caracteriza o sistema como um todo. Assumindo [Sa] e

[Sb] como as matrizes de duas descontinuidades quaisquer, pode-se obter a matriz de

cascateamento [Sc] [27, p. 68]

[Sc] =

[

[Sc
11] [Sc

12]

[Sc
21] [Sc

22]

]

, (3.29)

onde as sub-matrizes são dadas por

[Sc
11] = [Sa

12]
[

[I]− [Sb
11][S

a
22]
]−1

[Sb
11][S

a
21] + [Sa

11], (3.30)

[Sc
12] = [Sa

12]
[

[I]− [Sb
11][S

a
22]
]−1

[Sb
12], (3.31)

[Sc
21] = [Sb

21]
[

[I]− [Sa
22][S

b
11]
]−1

[Sa
21], (3.32)

[Sc
22] = [Sb

21]
[

[I]− [Sa
22][S

b
11]
]−1

[Sa
22][S

b
12] + [Sb

22], (3.33)
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onde a matriz [I] é a identidade e as matrizes [Sa] e [Sb] são calculadas segundo a

análises de cada descontinuidade.

Um caso particular ocorre quando o cascateamento é feito entre uma matriz de

uma descontinuidade qualquer [Sa] com a matriz do guia de onda liso [Sg]. Desta

maneira as anteriores equações podem ser reescritas como

[Scg
11] = [Sa

11], (3.34)

[Scg
12] = [Sa

12][S
g
12], (3.35)

[Scg
21] = [Sg

12][S
a
21], (3.36)

[Scg
22] = [Sg

12][S
a
22][S

g
12]. (3.37)

3.2.3 Normalização das Matrizes de Espalhamento

A formulação apresentada neste capítulo é válida para campos normalizados para

a potência unitária. Em outras palavras, os produtos envolvendo os campos ~em e ~hm
são unitários. Isso implica que a integral dos campos modais seja representada como:

∫

S

(

~em × ~hn

)

· dS = δmn,

onde δmn é o delta de Kronecker, tal que: δmn = 0 para m 6= n, e δmn = 1 para m = n.

Dessa forma, a normalização pode ser aplicada aos campos modais, ou direta-

mente na matriz de espalhamento [S]. Portanto, a matriz de espalhamento da descon-

tinuidade entre duas regiões deve ser normalizada da seguinte forma [27, p. 98]:

[Snor
11 ]mm̃ = [S11]mm̃

√

Rmm

Rm̃m̃

, (3.38)

[Snor
12 ]mn = [S12]mn

√

Rmm

Qnn

, (3.39)

[Snor
21 ]nm = [S21]nm

√

Qnn

Rmm

, (3.40)

[Snor
22 ]nñ = [S22]nñ

√

Qnn

Qññ

. (3.41)

Em consequência, argumenta-se que o método MMT conserva a reação entre as

regiões I e II da descontinuidade de dois guias de onda. O conceito de reação neste

caso pode ser explicado como um equilíbrio de forças na fronteira ou descontinuidade,
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ou desde outro ponto de vista, como um acoplamento entre as fontes das duas regiões.

Este conceito físico é análogo à teoria da conservação de energia, massa, carga, etc [45].

Nas seguintes duas seções são apresentados os casos de estudo em guias coaxiais e

retangulares. As expressões dos elementos que compõem as matrizes [P ], [Q] e [R] são

determinadas em separado para cada tipo de guia. Obtendo essas expressões analíticas

podemos calcular a matriz de espalhamento [S] da descontinuidade, a qual permite

caraterizar o comportamento dos campos dentro da estrutura guiada.

3.3 Validação: Casos de estudo em Guias Coaxiais

A presente seção tem como objetivo validar a formulação do MMT implementada

em um algoritmo computacional no software Matlab. Para esse fim, foram analisados

alguns casos de estudo sobre descontinuidades em guias de onda coaxiais homogêneos

com ar como meio dielétrico caraterizado por ǫr = 1 e µr=1. Os resultados de simula-

ção do MMT foram verificados com as curvas reportadas nos trabalhos [14, 27], onde

também se implementaram algoritmos MMT similares ao desenvolvido neste trabalho.

Adicionalmente, apresenta-se uma comparação com resultados obtidos pelo software

COMSOL. Geralmente, na formulação do MMT o primeiro e o último guia de onda

que compõem a estrutura são considerados infinitos, no entanto nas simulações de

COMSOL esse valor foi limitado a 20 mm, comprimento considerado suficiente para

garantir a convergência numérica dos resultados e manter uma boa correlação com o

modelo analítico. Além disso, colocou-se no final da geometria uma fronteira ou condi-

ção de contorno absorvente para simular o guia infinito. Antes de explicar com detalhes

os casos de estudo é importante determinar as expressões analíticas das matrizes [P],

[R] e [Q].

Elementos da matriz [P]

Os elementos da matriz [P ] estão dados pela integral dada em (3.11)

Pnm =

∫

SI

(

~emI × ~hnII

)

· dS,

onde

dS = ρdρdφ ẑ,

por conseguinte o produto vetorial,
(

~emI × ~hnII

)

, escalar o dS fica

(

~emI × ~hnII

)

· dS = (eρmI
hφnII

− eφmI
hρnII

) ρdρdφ,
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e aplicando os limites da integral, tem-se

Pnm =

∫ 2π

0

∫ b1

a1

(eρmI
hφnII

− eφmI
hρnII

) ρdρdφ. (3.42)

O guia da região I será apenas excitado pelo modo fundamental TEM, porém

a descontinuidade estimula os modos superiores TM0p e TE0p. Portanto, é necessário

considerar todos os cruzamentos entre esses modos. Os modos TE0p nas regiões I e II

não têm componentes eρ e eφ, como mostrado em (2.30). Logo, o produto na integral

(3.42) é nulo para todos os cruzamentos entre os modos TE0p, TEM e TM0p, o qual

implica que os modos TE0p não se acoplam com os outros modos e por isso não tem

influência no cálculo da matriz [S]. Finalmente, obtém-se os seguintes cruzamentos:

P TEM⇋TEM
nm =

∫ 2π

0

∫ b1

a1

(

eTEM
ρmI

hTEM
φnII

)

ρdρdφ, (3.43)

P TEM⇋TM
nm =

∫ 2π

0

∫ b1

a1

(

eTEM
ρmI

hTM
φnII

)

ρdρdφ, (3.44)

P TM⇋TEM
nm =

∫ 2π

0

∫ b1

a1

(

eTM
ρmI

hTEM
φnII

)

ρdρdφ, (3.45)

P TM⇋TM
nm =

∫ 2π

0

∫ b1

a1

(

eTM
ρmI

hTM
φnII

)

ρdρdφ, (3.46)

P TEM⇋TE
nm = P TE⇋TEM

nm = P TE⇋TM
nm = P TM⇋TE

nm = 0. (3.47)

Dessa forma, [P] será uma matriz N ×M dada pela solução das integrais dos

cruzamento dos modos TEM e TM0p. Para facilitar a leitura do texto, a seguir será

apresentada a expressão final para cada integral analisada em z = 0, detalhes sobre

suas deduções encontram-se na referência [14, p. 49].

P TEM⇋TEM
00 =

2π

η2
ln

(

b1
a1

)

, (3.48)

P TEM⇋TM
n0 = −2π

µ2

[Z0 (kρ,nb1)− Z0 (kρ,na1)] , (3.49)

P TM⇋TEM
0m = 0, (3.50)

P TM⇋TM
nm =

2πkTM
ρ,mk

TM
ρ,n k

TM
z,m

wµ1µ2ǫ1
[

(kTM
ρ,n )2 − (kTM

ρ,m )2
]

[

a1k
TM
ρ,n Z1(k

TM
ρ,ma1)Z0(k

TM
ρ,n a1)

−b1kTM
ρ,n Z1(k

TM
ρ,m b1)Z0(k

TM
ρ,n b1)

]

, (3.51)

onde utiliza-se a seguinte notação abreviada:
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Z0(k
TM
ρ,n a1) = A0,nJ0(k

TM
ρ,n a1) + B0,nN0(k

TM
ρ,n a1), (3.52)

Z1(k
TM
ρ,ma1) = −Z ′

0(k
TM
ρ,ma1) = −

[

A0,mJ
′

0(k
TM
ρ,ma1) + B0,mN

′

0(k
TM
ρ,ma1)

]

, (3.53)

Z0(k
TM
ρ,n b1) = A0,nJ0(k

TM
ρ,n b1) + B0,nN0(k

TM
ρ,n b1), (3.54)

Z1(k
TM
ρ,m b1) = −Z ′

0(k
TM
ρ,m b1) = −

[

A0,mJ
′

0(k
TM
ρ,m b1) + B0,mN

′

0(k
TM
ρ,m b1)

]

. (3.55)

Elementos da matriz [R]

Os elementos da matriz diagonal [R] estão dados pela integral (3.15)

Rmm =

∫

SI

(

~emI × ~hmI

)

· dS.

De maneira semelhante à utilizada na determinação dos elementos da matriz [P ], a

matriz [R] é dada por

Rmm =

∫ 2π

0

∫ b1

a1

(eρmI
hφmI

− eφmI
hρmI

) ρdρdφ. (3.56)

O guia da região I será apenas excitado pelo modo TEM, porém a descontinuidade

estimula o surgimento dos modos superiores TM0p e TE0p. Sabe-se que os modos TE0p

não se acoplam com os modos TEM e TM0p, por isso não tem influência no cálculo da

matriz [S]. Desta maneira, têm-se os seguintes cruzamentos:

RTEM
00 =

∫ 2π

0

∫ b1

a1

(

eTEM
ρmI

hTEM
φmI

)

ρdρdφ, (3.57)

RTM
mm =

∫ 2π

0

∫ b1

a1

(

eTM
ρmI

hTM
φmI

)

ρdρdφ. (3.58)

Dessa forma, [R] será uma matriz diagonal M×M dada pela solução das integrais

dos cruzamento dos modos TEM e TM0p apenas na região I. Para facilitar a leitura

do texto, a seguir será apresentada a expressão final para cada integral analisada em

z = 0, detalhes sobre suas deduções encontram-se na referência [14, p. 53].

RTEM
00 =

2π

η1
ln

(

b1
a1

)

, (3.59)

RTM
mm =

2π
(

kTM
ρ,m

)2
kTM
z,m

wµ1µ1ǫ1

[

b21
2

(

Z1(k
TM
ρ,m b1)

)2 − a21
2

(

Z1(k
TM
ρ,ma1)

)2
]

, (3.60)

onde utiliza-se a notação abreviada dada pelas equações (3.53) e (3.55).
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Elementos da matriz [Q]

Os elementos da matriz diagonal [Q] estão dados pela integral (3.12)

Qnn =

∫

SII

(

~enII × ~hnII

)

· dS.

De maneira semelhante à utilizada na determinação dos elementos da matriz [R], mas

tendo em conta que esta vez a integral é feita na região II, tem-se

Qnn =

∫ 2π

0

∫ b2

a2

(eρnII
hφnII

− eφnII
hρnII

) ρdρdφ. (3.61)

Como mencionado anteriormente, os modos TE0p não se acoplam com os modos

TEM e TM0p, por isso não tem influência no cálculo da matriz [S]. Desta maneira,

têm-se os seguintes cruzamentos:

QTEM
00 =

∫ 2π

0

∫ b2

a2

(

eTEM
ρnII

hTEM
φnII

)

ρdρdφ, (3.62)

QTM
nn =

∫ 2π

0

∫ b2

a2

(

eTM
ρnII

hTM
φnII

)

ρdρdφ. (3.63)

Dessa forma, a matriz diagonal [Q], N×N , é montada apenas com os cruzamentos

dos modos TEM e TM0p apenas na região II. A solução das integrais em z = 0 são

mostradas a seguir [14, p. 55]

QTEM
00 =

2π

η2
ln

(

b2
a2

)

, (3.64)

QTM
mm =

2π
(

kTM
ρ,n

)2
kTM
z,n

wµ2µ2ǫ2

[

b22
2

(

Z1(k
TM
ρ,n b2)

)2 − a22
2

(

Z1(k
TM
ρ,n a2)

)2
]

, (3.65)

onde utiliza-se a notação abreviada dada por

Z1(k
TM
ρ,n a2) = −Z ′

0(k
TM
ρ,n a2) = −

[

A0,nJ
′

0(k
TM
ρ,n a2) + B0,nN

′

0(k
TM
ρ,n a2)

]

, (3.66)

Z1(k
TM
ρ,n b2) = −Z ′

0(k
TM
ρ,n b2) = −

[

A0,nJ
′

0(k
TM
ρ,n b2) + B0,nN

′

0(k
TM
ρ,n b2)

]

. (3.67)

Dessa forma, finaliza-se o cálculo das expressões para as matrizes [P ], [R] e [Q]

em guias coaxiais. A seguir, mostra-se o formato final das matrizes mencionadas
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[P ] =













P TEM⇋TEM
00 P TM⇋TEM

01 . . . P TM⇋TEM
0m

P TEM⇋TM
10 P TM⇋TM

11 . . . P TM⇋TM
1m

...
...

. . .
...

P TEM⇋TM
n0 P TM⇋TM

n1 . . . P TM⇋TM
nm













, (3.68)

[R] =













RTEM
00

RTM
11

. . .

RTM
mm













, (3.69)

[Q] =













QTEM
00

QTM
11

. . .

QTM
nn













. (3.70)

3.3.1 Caso 1: Descontinuidade Crescente

Analisa-se uma junção entre dois guias de onda coaxiais homogêneos, como ilus-

trado na Fig. 3.4. A descontinuidade é do tipo crescente e a seção transversal da região

I está totalmente contida na região II, ou seja, SI ⊂ SII . O primeiro guia coaxial está

sendo excitado pelo modo TEM, o meio dielétrico é ar, e as dimensões dos raios interno

e externo são: a1 = 1, 84 mm e b1 = 5, 0 mm, respectivamente. Este guia é acoplado ao

guia II, caraterizado por a2 = 1, 50 mm e b2 = 5, 0 mm com ar como meio dielétrico

também. O MMT aplicado nesta análises considerou 20 modos em cada seção de guia,

ou seja M = N = 20, valor suficiente para garantir a convergência na predição dos

campos na estrutura coaxial [46]. Na Fig. 3.5, mostra-se a comparação entre os resul-

tados do algoritmo MMT deste trabalho, os reportados em [27, p. 101] e os simulados

em COMSOL, para o valor do coeficiente de reflexão expresso em decibéis, |S11| (dB),

em função da frequência. Além disso, a Fig. 3.5 apresenta as curvas de dispersão

do modo TEM e do primeiro modo TM01 para cada trecho de guia. Nota-se que a

curva MMT apresenta concordância com a referência, porém o resultado de COMSOL

exibe instabilidade na solução numérica para frequências superiores a 42 GHz, valor

que corresponde à frequência de corte do modo superior TM01 do guia da região II.

Essa divergência está associada a problemas na definição da condição de contorno que

absorve o campo dos modos superiores na superfície transversal que trunca o compri-

mento do último guia. Além disso, para melhorar a precisão da técnica numérica é

necessário discretizar em malha fina a geometria, fato que aumenta significativamente
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os tempos de simulação e em alguns casos gera divergência na solução.

Figura 3.4: Descontinuidade crescente entre dois guias de onda coaxiais (SI ⊂ SII).
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Figura 3.5: Comparação entre o parâmetro |S11| (dB) simulado pelo algoritmo MMT,
o reportado em [27, p. 101] e o simulado pelo software COMSOL. Curvas de dispersão
do primeiro modo TMz para os guias da região I e II.



3. Método do Casamento de Modos 50

3.3.2 Caso 2: Guia de Onda Liso

Considera-se uma estrutura coaxial construída para acoplar dois guias de onda

coaxiais de 60 Ω com dimensões distintas. A estrutura incorpora um guia de onda liso

de comprimento L = 1, 29 mm que serve como ligação entre os dois guias. Por causa

disso, serão analisadas duas descontinuidades, a primeira do tipo crescente e a segunda

do tipo decrescente. A Fig. 3.6 ilustra a geometria da estrutura e as dimensões são

apresentadas na Tabela 3.1. Da mesma forma que no primeiro caso de estudo, os guias

são homogêneos preenchidos com ar, e o guia da região I é excitado pelo modo TEM.

O MMT aplicado nesta análises considerou 21 modos em cada seção de guia, número

suficiente para garantir a convergência dos resultados segundo a referência [46]. Na Fig.

3.7, mostra-se a comparação entre os resultados do algoritmo MMT deste trabalho, os

reportados em [27, p. 109] e os simulados em COMSOL, para o valor absoluto do

coeficiente de reflexão em função da frequência. Nota-se que a curva MMT apresenta

concordância com a referência, porém o resultado de COMSOL exibe variações.

Figura 3.6: Estrutura de acoplamento entre dois guias de onda coaxiais de dimensões
distintas. Imagem obtida em [27, p. 109].

Tabela 3.1: Dimensões dos guias do segundo caso ilustrado na Fig. 3.6.

Região a (mm) b (mm) L (mm)
I 1,84 5,00 ∞
II 0,66 5,00 1,29
III 0,66 1,81 ∞
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Figura 3.7: Comparação entre o parâmetro |S11| simulado pelo algoritmo MMT, o
reportado em [27, p. 109] e o simulado pelo software COMSOL.

3.3.3 Caso 3: Descontinuidades em Cascata

Considera-se uma estrutura de acoplamento com várias descontinuidades em cas-

cata. Desta vez, as descontinuidades são mistas pois atingem mudanças nos condutores

interno e externo simultaneamente. Por causa disso, cada descontinuidade precisa do

ajuste dado pelo deslocamento do condutor interno para a direita ou para a esquerda,

fato que incorpora um pequeno guia liso, o qual tem como objetivo interligar os guias e

viabilizar a aplicação do MMT. O projeto desse guia liso é uma tarefa relevante, porque

é necessário atingir precisão no resultado mantendo um tempo computacional viável.

Um estudo completo sobre o dimensionamento do guia liso foi reportado em [14, p.

69]. Nesse trabalho foi verificado que quanto menor for o comprimento ℓ do guia liso

maior será o numero de modos necessários para calcular os campos. Resultados preci-

sos foram alcançados assumindo 20 modos para um comprimento de ℓ = 1 × 10−6 m

no deslocamento à direita e à esquerda. Portanto, esses valores serão considerados nas

simulações do presente caso de estudo. A Fig. 3.8 ilustra a geometria desta estrutura

para os dois deslocamentos mencionados. As dimensões de cada seção de guia são

listados na Tabela 3.2.
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Tabela 3.2: Dimensões dos guias do terceiro caso ilustrado na Fig. 3.8.

Região a (mm) b (mm) L (mm)
I 1,60 3,70 ∞
II 2,00 4,60 10
III 2,50 5,75 10
IV 3,10 7,30 ∞

Da mesma forma que nos casos de estudo anteriores, o guia da região I é excitado

pelo modo TEM. O MMT aplicado nesta análises considerou 20 modos em cada seção

de guia, numero igual ao especificado em [27, p. 114]. Na Fig. 3.9, é feita uma

comparação entre os resultados do algoritmo MMT e COMSOL, conforme o valor do

coeficiente de reflexão obtido para cada deslocamento, direita e esquerda. As curvas

correspondente a cada deslocamento apresentam resultados muito próximos, o erro

absoluto máximo é de 0, 3 dB até a frequência de 45 GHz. Resultados semelhantes

foram reportados em [27, p. 113]. Os resultados da simulação em COMSOL tornam-se

imprecisos para frequências maiores a 35, 3 GHz, valor que corresponde à frequência

de corte do modo TM01 do guia da região IV .

(a) (b)

Figura 3.8: Estrutura de acoplamento com deslocamento ℓ = 1 × 10−6 m (a) para a
direita e (b) para a esquerda. Imagem obtida em [27, p. 112].
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COMSOL

Figura 3.9: Comparação do parâmetro |S11| (dB) simulado pelo algoritmo MMT (des-
locamento ℓ = 1 × 10−6 m) e o obtido pelo software COMSOL. Resultados similares
do MMT foram reportados em [27, p. 114].

3.3.4 Caso 4: Descontinuidade Decrescente do Tipo Íris

Nesta última validação, são analisados dois casos de estudo particulares do pro-

tótipo experimental descrito no Capítulo 4. Os casos abordam o estudo de um guia

de onda coaxial de 100 Ω finalizado em uma descontinuidade decrescente denominada

como íris. Consideram-se duas íris de diâmetros diferentes, 5 mm e 7 mm, analisadas

por separado. No protótipo experimental, cada íris têm um comprimento de L = 2, 5

mm, logo após da íris a estrutura está em aberto, radiando campo ao espaço livre, por

exemplo. Porém, a formulação desenvolvida no presente capítulo não leva em consi-

deração os efeitos de espalhamento e acoplamento eletromagnético do meio externo à

estrutura. A Fig. 3.10 ilustra a geometria do guia coaxial para cada íris, e as dimensões

são apresentadas na Tabela 3.3. Uma vez mais, os guias são homogêneos preenchidos

com ar, e o guia da região I é excitado pelo modo TEM. O MMT aplicado nesta

análises considerou 21 modos em cada seção de guia.
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Tabela 3.3: Dimensões dos guias finalizados em íris ilustrado na Fig. 3.10.

Região a (mm) b (mm) L (mm)

íris 5mm
I 1,25 6,63 ∞
II 1,25 2,50 2,50

íris 7mm
I 1,25 6,63 ∞
II 1,25 3,50 2,50

Figura 3.10: Guia de onda coaxial de 100 Ω finalizado em íris de diâmetro 5 mm e 7
mm. Imagem obtida de COMSOL.

Uma primeira simulação considera infinito o comprimento do guia da região I

e II. A seguir nas Figuras 3.11 e 3.12, observam-se os resultados de simulação da

estrutura com íris de 5 mm e 7 mm, respectivamente. Em cada gráfico, mostra-se o

resultado do algoritmo MMT comparado com a simulação de COMSOL para o valor

do coeficiente de reflexão expresso em decibéis, |S11| (dB), em função da frequência.

Além disso, na Fig. 3.11 apresentam-se as curvas de dispersão do modo TEM e dos

primeiros dois modos TMz do guia coaxial de 100 Ω (região I). Nota-se que a curva

MMT, para as duas configurações de íris, apresenta concordância com COMSOL apro-

ximadamente até 27 GHz, valor que corresponde à frequência de corte do primeiro

modo superior TM01 do guia da região I. A partir desse momento, o primeiro modo

superior torna-se propagante e o resultado de COMSOL apresenta instabilidade na so-

lução numérica. Um comportamento similar, observa-se aproximadamente em 55 GHz,

valor que corresponde à frequência de corte do modo TM02 do guia da região I.
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Figura 3.11: Coeficiente de reflexão e curvas de dispersão do guia de onda coaxial de
100 Ω finalizado em íris de diâmetro 5 mm.
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Figura 3.12: Coeficiente de reflexão do guia de onda coaxial de 100Ω finalizado em íris
de diâmetro 7 mm. Os resultados do algoritmo MMT são comparados com COMSOL.
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Uma segunda simulação considera finito o comprimento do guia da região II,

ou seja a íris terá um comprimento de L = 2, 5 mm, como ilustrado na Fig. 3.10.

O objetivo desta simulação é observar a defasagem do sinal transmitido S21 entre a

íris de comprimento infinito e finito. A seguir nas Figuras 3.13 e 3.14, observam-se os

resultados de simulação da estrutura com íris de 5 mm e 7 mm, respectivamente. Em

cada gráfico, mostra-se a defasagem do sinal transmitido S21, em função da frequência.

Nota-se fase de S21 para um comprimento infinito da íris é aproximadamente uniforme

durante a totalidade da faixa com exceção nas proximidades das frequências de corte

dos modos superiores TMz, onde se observam picos de máxima variação de fase. Por

outro lado, a fase de S21 para uma íris de comprimento L = 2, 5 mm varia ao longo da

faixa mantendo valores negativos, o qual indica que a íris provê efeito capacitivo. Os

picos da curva de fase experimentam comportamento semelhante ao referido no guia de

comprimento infinito, nas proximidades das frequências de corte dos modos superiores

TMz.
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Figura 3.13: Defasagem do sinal transmitido S21 entre a íris de diâmetro 5 mm de
comprimento infinito e L = 2, 5 mm.
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Figura 3.14: Defasagem do sinal transmitido S21 entre a íris de diâmetro 7 mm de
comprimento infinito e L = 2, 5 mm.

3.3.5 Caso 5: Anel Dielétrico

Considera-se uma estrutura coaxial com um anel ou bucha dielétrica (camada

em cinza na Fig. 3.15) que opera como suporte mecânico do condutor interno do guia

coaxial de saída explicado na seção 4.4. O anel dielétrico preenche a totalidade do meio

entre os condutores do guia coaxial e o material usado é teflon com ǫr = 2, 08 [47, Ap.

D]. As dimensões do raio do condutor interno e externo são, a = 1 mm e b = 5 mm,

respectivamente. O comprimento aproximado do anel é LII = 5 mm. Um exemplo

similar foi relatado em [14, p. 65]. Trata-se de uma estrutura que acopla dois guias de

onda de 60 Ω com dimensões iguais utilizando um anel dielétrico. A estrutura operar

na faixa de 1− 11 GHz.

De forma análoga as simulações de [14], foram considerados 21 modos em cada

guia de onda. A estrutura é excitada pelo modo fundamental TEM. Na Fig. 3.16

apresentam-se os resultados obtidos pela presente formulação e os obtidos em COM-

SOL. Observa-se que os resultados apresentam concordância.
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Figura 3.15: Estrutura coaxial com um anel ou bucha dielétrica.

0 5 10 15 20 25 30

Frequência(GHz)

-100

-80

-60

-40

-20

0

A
b
s(
S
1
1
)
(d
B
)

MMT
COMSOL

Figura 3.16: Comparação do parâmetro |S11| (dB) do algoritmo MMT com o resultado
obtido pelo software COMSOL.

3.4 Validação: Casos de estudo em Guias

Retangulares

A presente seção tem como objetivo validar a formulação do MMT aplicada em

casos de estudo sobre descontinuidades em guias de onda retangulares homogêneos com

ar como meio dielétrico caraterizado por ǫr = 1 e µr=1. Os resultados de simulação do

MMT foram verificados com as curvas reportadas nos trabalhos [22,44], onde também se

implementaram algoritmos analíticos baseados no princípio de conservação da potência
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complexa. Adicionalmente, apresenta-se uma comparação com resultados obtidos pelo

software COMSOL. Nas simulações de COMSOL o primeiro e o último guia de onda foi

truncado em 20 mm, comprimento considerado suficiente para garantir a convergência

numérica dos resultados e manter uma boa correlação com o modelo analítico.

Antes de explicar em detalhe os casos de estudo é importante determinar as

expressões analíticas das matrizes [P], [R] e [Q]. Exclusivamente na formulação do

MMT em coordenadas retangulares é necessário fazer uma adaptação nos subíndices

mn. O objetivo é diferenciar os modos TE ou TM do número de modos computados na

região I e II. Considera-se inalterado o subíndice mn utilizados na notação dos modos

TE e TM. No entanto, o número de modos nas regiões I e II mudarão para os índices

j e i, respectivamente, como pode ser visto na Fig. 3.17.

Figura 3.17: Descontinuidade decrescente entre dois guias de onda retangular. Número
de modos j e i nas regiões I e II, respectivamente.

Elementos da matriz [P]

Os elementos da matriz [P ] estão dados pela integral (3.11) adaptada segundo os

novos índices ij

Pij =

∫

SI

(

~ejI × ~hiII

)

· d~S,

onde

d~S = dxdy ẑ.
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Considerando que o guia da região I será apenas excitado pelo modo fundamental

TE10, porém na estrutura guiada existem descontinuidades que estimulam o surgimento

de modos superiores, TE e TM, propagantes. Lembrando que Pij é uma integral de

reação entre as regiões I e II, é necessário considerar os cruzamentos entre modos

TE⇋TE, TM⇋TM, TE⇋TM e TM⇋TE.

• Para modos TE no primeiro guia e modos TE no segundo guia, tem-se:

P TE⇋TE
ij =

∫

SI

(

~e TE
jI × ~hTE

iII

)

· ẑ dxdy. (3.71)

Para os modos TE, os campos elétrico e magnético transversais podem ser expressos

como [8, cap. 3]

~HT =

(−kz
wµǫ

)

∇Tψ
TE
T , (3.72)

~ET =

(−wµ
kz

)

~z × ~HT =

(

1

ǫ

)

~z ×∇Tψ
TE
T . (3.73)

Substituindo-se (3.72) e (3.73) em (3.71), obtém-se

P TE⇋TE
ij =

( −kTE
ziII

wµ2ǫ1ǫ2

)
∫

SI

[(

~z ×∇Tψ
TE
TjI

)

×∇Tψ
TE
TiII

]

· ẑ dxdy. (3.74)

Aplicando-se a propriedade vetorial ( ~A × ~B) × ~C = ~B( ~A · ~C) − ~A( ~B · ~C) em (3.74) e

lembrando que o produto vetorial é anticomutativo ~A× ~B = − ~B × ~A, resulta em

P TE⇋TE
ij =

(

kTE
ziII

wµ2ǫ1ǫ2

)
∫

SI

[

~z
(

∇Tψ
TE
TjI

· ∇Tψ
TE
TiII

)

−∇Tψ
TE
TjI

(

~z · ∇Tψ
TE
TiII

)

]

· ẑ dxdy.
(3.75)

O produto escalar da segunda parcela da integral é nulo, portanto (3.75) é reduzida a

seguinte expressão

P TE⇋TE
ij =

kTE
ziII

wµ2ǫ1ǫ2

∫

SI

∇Tψ
TE
TjI

· ∇Tψ
TE
TiII

dxdy, (3.76)

Da primeira identidade de Green [37, p. 120], tem-se

∫

S

(

ψ∇2Φ +∇ψ · ∇Φ
)

dS =

∮

C

ψ
∂Φ

∂n
dl. (3.77)



3. Método do Casamento de Modos 61

Escolhendo-se ψ = ψTE
TiII

e Φ = ψTE
TjI

e impondo as condições de contorno do problema,

tem-se que a derivada ∂Φ
∂n

é nula. Associando-se a identidade de Green em (3.76),

obtém-se

P TE⇋TE
ij = −

(

kTE
ziII

wµ2ǫ1ǫ2

)
∫

SI

ψTE
TiII

∇2ψTE
TjI
dxdy, (3.78)

onde ∇2ψTE
TjI

+ k2cTEjI
ψTE
TjI

= 0 e, finalmente, a integral P TE⇋TE
ij pode ser escrita da

seguinte forma

P TE⇋TE
ij =

kTE
ziII k

2
cTEjI

wµ2ǫ1ǫ2

∫

SI

ψTE
TiII

ψTE
TjI
dxdy, (3.79)

onde kcTEjI
é o número de onda de corte dos j modos TE no guia I dado por:

k2cTEjI
=

(

m1π

a1

)2

−
(

n1π

b1

)2

. (3.80)

Aplicando-se os limites da integração e substituindo-se a expressão do potencial da

região I dada em (2.56) na equação (3.79), obtém-se a expressão final

P TE⇋TE
ij =

kTE
ziII k

2
cTEjI

wµ2ǫ1ǫ2

∑

m1n1

∑

m2n2

Am1n1Am2n2

∫ a1/2

−a1/2

sen

(

m1π

a1
x

)

sen

(

m2π

a2
x

)

.

∫ b1/2

−b1/2

cos

(

n1π

b1
y

)

cos

(

n2π

b2
y

)

dydx.

(3.81)

• Para modos TM no primeiro guia e modos TM no segundo guia, tem-se:

P TM⇋TM
ij =

∫

SI

(

~e TM
jI × ~hTM

iII

)

· ẑ dxdy. (3.82)

De maneira análoga ao procedimento da integral P TE⇋TE
ij a equação (3.82) pode ser

expressa em termos das componentes transversais. Dessa forma, obtém-se

P TM⇋TM
ij =

kTM
ziII k

2
cTMjI

wǫ1µ1µ2

∫

SI

ψTM
TiII

ψTM
TjI

dxdy. (3.83)

Aplicando-se os limites da integração e substituindo-se a expressão do potencial da

região I dada em (2.57) na equação (3.83), obtém-se a expressão final
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P TM⇋TM
ij =

kTM
ziII k

2
cTMjI

wǫ1µ1µ2

∑

m1n1

∑

m2n2

Bm1n1Bm2n2

∫ a1/2

−a1/2

cos

(

m1π

a1
x

)

cos

(

m2π

a2
x

)

.

∫ b1/2

−b1/2

sen

(

n1π

b1
y

)

sen

(

n2π

b2
y

)

dydx.

(3.84)

• Para modos TE no primeiro guia e modos TM no segundo guia, tem-se:

P TE⇋TM
ij =

∫

SI

(

~e TE
jI × ~hTM

iII

)

· ẑ dxdy =

∫

SI

(

eTE
xjI
hTM
yiII

− eTE
yjI
hTM
xiII

)

dxdy. (3.85)

Substituindo-se em (3.85) as expressões das componentes transversais dos campos elé-

trico e magnético dadas no conjunto de equações (2.39) e (2.44), aplicando-se os limites

da integração considerando as dimensões dos guias, resulta em

P TE⇋TM
ij =

1

ǫ1µ2

∑

m1n1

∑

m2n2

Am1n1Bm2n2

{

n1π

b1

m2π

a2

∫ a1/2

−a1/2

sen

(

m1π

a1
x

)

sen

(

m2π

a2
x

)
∫ b1/2

−b1/2

sen

(

n1π

b1
y

)

sen

(

n2π

b2
y

)

dydx−

m1π

a1

n2π

b2

∫ a1/2

−a1/2

cos

(

m1π

a1
x

)

cos

(

m2π

a2
x

)
∫ b1/2

−b1/2

cos

(

n1π

b1
y

)

cos

(

n2π

b2
y

)

dydx

}

.

(3.86)

• Para modos TM no primeiro guia e modos TE no segundo guia, tem-se:

P TM⇋TE
ij = 0. (3.87)

Modos TM da região I não se acoplam com os modos TE da região II. Essa caracterís-

tica foi reportada em guias superquadráticos [15], em transições do tipo circular para

retangular [23] e em junções entre guias retangulares [22].
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Elementos da matriz [R]

Os elementos da matriz [R] estão dados pela integral (3.15) adaptada no índice

j que corresponde à região I

Rjj =

∫

SI

(

~ejI × ~hjI

)

· d~S.

Lembrando que Rjj é uma integral de auto-reação na região I, portanto consideram-se

os cruzamentos entre modos TE⇋TE e TM⇋TM.

• Para modos TE, tem-se:

De maneira análoga ao procedimento da integral Pij a equação Rjj pode ser reescrita

em termos das componentes transversais. Dessa forma, obtém-se

RTE⇋TE
jj =

kTE
zjI k

2
cTEjI

wµ1ǫ21

∫

SI

(

ψTE
TjI

)2

dxdy. (3.88)

Aplicando-se os limites da integração e substituindo-se a expressão do potencial da

região I dada em (2.56) na equação (3.88), obtém-se a expressão final

RTE⇋TE
jj =

kTE
zjI k

2
cTEjI

wµ1ǫ21

∑

m1n1

∑

m2n2

Am1n1Am2n2

∫ a1/2

−a1/2

sen

(

m1π

a1
x

)

sen

(

m2π

a1
x

)

.

∫ b1/2

−b1/2

cos

(

n1π

b1
y

)

cos

(

n2π

b1
y

)

dydx.

(3.89)

• Para modos TM, tem-se:

RTM⇋TM
jj =

∫

SI

(

~e TM
jI × ~h TM

jI

)

· d~S =
kTM
zjI k2cTMjI

wǫ1µ2
1

∫

SI

(

ψTM
TjI

)2

dxdy. (3.90)

Aplicando-se os limites da integração e substituindo-se a expressão do potencial da

região I dada em (2.57) na equação (3.90), obtém-se a expressão final
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RTM⇋TM
jj =

kTM
zjI k2cTMjI

wǫ1µ2
1

∑

m1n1

∑

m2n2

Bm1n1Bm2n2

∫ a1/2

−a1/2

cos

(

m1π

a1
x

)

cos

(

m2π

a1
x

)

.

∫ b1/2

−b1/2

sen

(

n1π

b1
y

)

sen

(

n2π

b1
y

)

dydx.

(3.91)

Elementos da matriz [Q]

Os elementos da matriz [Q] estão dados pela integral (3.12) adaptada no índice i

que corresponde à região II

Qii =

∫

SII

(

~eiII × ~hiII

)

· d~S.

De maneira semelhante à utilizada na determinação dos elementos da matriz Rjj, mas

considerando que Qii é uma integral de auto-reação feita na região II têm-se os cru-

zamentos entre modos TE⇋TE e TM⇋TM.

• Para modos TE, tem-se:

QTE⇋TE
ii =

kTE
ziII k

2
cTEiII

wµ2ǫ22

∑

m1n1

∑

m2n2

Am1n1Am2n2

∫ a1/2

−a1/2

sen

(

m1π

a2
x

)

sen

(

m2π

a2
x

)

.

∫ b1/2

−b1/2

cos

(

n1π

b2
y

)

cos

(

n2π

b2
y

)

dydx.

(3.92)

• Para modos TM, tem-se:

QTM⇋TM
ii =

kTM
ziII k

2
cTMiII

wǫ2µ2
2

∑

m1n1

∑

m2n2

Bm1n1Bm2n2

∫ a1/2

−a1/2

cos

(

m1π

a2
x

)

cos

(

m2π

a2
x

)

.

∫ b1/2

−b1/2

sen

(

n1π

b2
y

)

sen

(

n2π

b2
y

)

dydx.

(3.93)

Dessa forma, finaliza-se o cálculo das expressões para as matrizes [P ], [R] e [Q]

em guias retangulares. Todas as integrais têm solução analítica [42, p. 99-102]. A

seguir, mostra-se o formato final das matrizes
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[P ] =

[

P TE⇋TE
ij P TE⇋TM

ij

P TM⇋TE
ij P TM⇋TM

ij

]

, (3.94)

[R] =

[

RTE⇋TE
jj 0

0 RTM⇋TM
jj

]

, (3.95)

[Q] =

[

QTE⇋TE
ii 0

0 QTM⇋TM
ii

]

. (3.96)

3.4.1 Caso 6: Incidência desde o guia de seção maior

Analisa-se uma junção entre dois guias de onda retangulares homogêneos, como

ilustrado na Fig. 3.18. O campo incidente é gerado desde o guia de seção maior. Por-

tanto, a descontinuidade é do tipo decrescente e o cálculo da matriz de espalhamento

será feito utilizando (3.26), onde é aplicado o teorema da reciprocidade. O guia re-

tangular da região I está sendo excitado pelo modo TE10, o meio dielétrico é ar e sua

dimensões são: a1 = 22, 85 mm e b1 = 10, 05 mm. Este guia é acoplado ao guia retan-

gular II de dimensões a2 = 14, 28 mm e b2 = 6, 50 mm com ar como meio dielétrico

também. O MMT aplicado nesta análise considerou 25 modos em cada seção de guia,

ou seja i = j = 25, valor suficiente para garantir a convergência do resultado [22].

Figura 3.18: Descontinuidade decrescente entre dois guias de onda retangulares.

Na Fig. 3.19, mostra-se a comparação entre os resultados do algoritmo MMT

deste trabalho, os reportados em [44, p. 75] e os simulados em COMSOL, para o

módulo do coeficiente de reflexão, |S11|, em função da frequência. Além disso, a Fig.

3.19 apresenta as curvas de dispersão do modo TE10 para cada trecho de guia e do modo
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TE30 do guia da região I. Observa-se que o resultado do algoritmo MMT apresenta

concordância com a referência, porém o resultado de COMSOL exibe instabilidade na

solução numérica para frequências superiores a 19 GHz, valor próximo à frequência de

corte do modo superior TM30 do guia da região I. Igual ao relatado nos casos de estudo

do guia coaxial, essa divergência está associada a problemas na definição da camada

absorvente do campo dos modos superiores. Além disso, para melhorar a precisão da

técnica numérica é necessário criar uma malha fina nos domínios da estrutura, fato que

aumenta significativamente os tempos de simulação.

Na Fig. 3.19 observa-se que a magnitude do coeficiente de reflexão é unitário

até 10, 5 GHz, visto que o guia de onda menor, região II, possui frequência de corte

do modo fundamental nesse valor. Logo acima dessa frequência, o parâmetro |S11|
experimenta uma diminuição acentuada, comportamento que sinaliza o início do fluxo

de potência real no guia II.

0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

|S
1
1
|

MMT
Ref.
COMSOL

9 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20

Frequência(GHz)

-j2

-j1

0

1

k
z
/k

0

TEI
10

TEII
10

TEI
30

Figura 3.19: Comparação entre o parâmetro |S11| do algoritmo MMT com o reportado
em [44, p. 75] e o simulado pelo software COMSOL. Curvas de dispersão dos modos
TE10 para os guias da região I e II e do modo superior TE10 do guia I.
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3.4.2 Caso 7: Incidência desde o guia de seção menor

Analisa-se uma junção entre dois guias de onda retangulares homogêneos. Desta

vez, o campo incidente é gerado desde o guia de seção menor, portanto a desconti-

nuidade é do tipo crescente. O guia retangular da região I está sendo excitado pelo

modo fundamental TE10, o meio dielétrico é ar e sua dimensões são: a1 = 11, 9 mm e

b1 = 6, 75 mm. Este guia é acoplado ao guia retangular II de dimensões a2 = 22, 85

mm e b2 = 10, 05 mm com ar como meio dielétrico também. O MMT aplicado nesta

análises considerou 25 modos em cada seção de guia, ou seja i = j = 25, valor suficiente

para garantir a convergência do resultado [44]. Na Fig. 3.20, mostra-se a comparação

entre os resultados do algoritmo MMT deste trabalho e os simulados em COMSOL,

para o módulo do coeficiente de reflexão, |S11|, em função da frequência. Além disso,

a Fig. 3.20 apresenta as curvas de dispersão dos primeiros modos TEmn e TMmn.

Na Fig. 3.20 observa-se que o parâmetro |S11| é nulo para frequências inferiores a

12, 6 GHz dado que o guia da região I possui frequência de corte do modo fundamental

nesse valor. Por causa disso, até 12, 6 GHz a magnitude do coeficiente de reflexão foi

zerada, o qual não indica casamento perfeito e sim ausência de campo na estrutura.

A partir desse valor começa o fluxo de potência real na estrutura. Logo acima dessa

frequência, o parâmetro |S11| experimenta variações bem marcadas pelas frequências

de corte dos modos superiores. Os picos na curva sinalizam o início do fluxo de po-

tência real dos modos superiores. Além disso, percebe-se que o resultado do COMSOL

diverge do MMT na maior parte da faixa de frequência simulada. Essa divergência

está associada a problemas na definição das camadas absorvente do campo dos modos

superiores.
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Figura 3.20: Comparação entre o parâmetro |S11| do algoritmo MMT com o simulado
pelo software COMSOL. Curvas de dispersão dos cinco primeiros modos.

3.5 Conclusões Parciais

Neste capítulo foi apresentada a formulação matemática do MMT para analisar

problemas de descontinuidades entre guias de onda coaxiais e retangulares homogêneos.

Essa abordagem analítica está baseada no somatório modal dos campos propagantes e

evanescentes dentro dos guias. As expressões para os campos modais estão indicadas

com detalhe no capítulo 2. Para validar a formulação do método MMT foi imple-

mentado um algoritmo em Matlab. Assim, foram analisados vários casos de estudo.

Os resultados do algoritmo foram validados através de comparações feitas com dados

reportados na literatura e simulações em COMSOL.

Para todos os casos de estudo o algoritmo MMT calculou com precisão os pa-

râmetros de espalhamento associados às descontinuidades internas do tipo crescente,

decrescente e em cascata. Os resultados das simulações em COMSOL apresentaram

instabilidade na solução numérica quando os modos superiores, sejam TE ou TM,
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tornam-se propagantes na estrutura. Observa-se que o software COMSOL é uma

ferramenta multifuncional que modela todo tipo de geometrias. COMSOL utiliza a

método numérico FEM para modelar a propagação dos campos eletromagnéticos. O

método FEM é bastante robusto e utilizado em problemas de eletromagnetismo. No

entanto, COMSOL exibiu dificuldades na hora de impor as camadas absorvente dos

modos superiores. Desta maneira, apresentaram-se falhas no tratamento modal dos

campos dentro de estruturas guiadas. As falhas estão associadas a problemas na de-

finição da condição de contorno que absorve os campos na superfície transversal que

trunca o comprimento do último guia. Além disso, para melhorar a precisão da técnica

numérica FEM é necessário discretizar em malha fina a geometria do problema, fato

que aumenta significativamente os tempos de simulação e em alguns casos pode gerar

divergência na solução. O número de elementos que compõem a malha tetraédrica para

cada caso de estudo é apresentado na Tabela 3.4. Destaca-se que o algoritmo MMT se

mostrou muito mais rápido que o COMSOL, dado que este segue uma abordagem ana-

lítica no tratamento das integrais de acoplamento modal. Na Tabela 3.4, apresenta-se

um resumo dos tempos de simulação para os casos de estudo discutidos. Para o quarto

caso escolheu-se arbitrariamente como referência a simulação da íris de diâmetro 5 mm.

Tabela 3.4: Tempos de simulação dos casos de estudo e número de elementos da malha
no COMSOL.

Casos de
Estudo

Elementos COMSOL MMT

1 3304 10 min 9 seg
2 4300 21 min 14 seg
3 3719 29 min 55 seg
4 2944 23 min 10 seg
5 5398 12 min 35 seg
6 1751 20 min 50 seg
7 1494 18 min 52 seg

Observa-se que para todos os casos de estudo o algoritmo MMT foi significativa-

mente mais rápido. Cabe mencionar que as simulações de COMSOL e do algoritmo

MMT foram feitas na mesma maquina, i7 CPU @ 3,40 GHz e RAM de 16 GB. As

estruturas coaxiais finalizadas em íris de comprimento finito, apresentadas no quarto

caso, revelaram a necessidade de utilizar um método híbrido que combine o método

de casamento de modos (MMT) com o método dos momentos (MoM) para analisar os

efeitos de espalhamento e acoplamento eletromagnético do meio externo à estrutura

irradiante.



Capítulo 4

Concentração de Energia

Micro-ondas

No capítulo 3 apresentou-se a formulação analítica associada ao tratamento modal

dos campos dentro de guias de onda, coaxial e retangular; agora neste capítulo serão

abordadas as particularidades físicas consideradas no projeto realístico de um protótipo

baseado na junção de guias de onda, que tem como princípio funcional o acoplamento

do campo eletromagnético para concentrar e entregar energia micro-ondas.

A tarefa de concentrar micro-ondas em regiões do espaço com ordens de grandeza

menores do que o comprimento de onda é uma tarefa desafiadora, que pode ser vista

desde duas diferentes perspectivas. A primeira trata-se sobre aplicações em microsco-

pia, por exemplo imagens de alta resolução sobre as propriedades físicas e elétricas dos

materiais. No capítulo 5 serão abordados com detalhes aspecto da microscopia eletrô-

nica. A segunda abordagem refere-se a aplicações na entrega de energia micro-ondas

suficiente para perfurar ou fundir materiais.

Na literatura encontramos dispositivos de onda guiada projetados para operar

sinais de alta potência, comportando-se como uma broca de micro-ondas, microwave

drill, com possíveis aplicações na perfuração de concreto, vidro, ou outro material que

absorva micro-ondas [35,48–52].

Ambas perspectivas, microscopia e concentração de energia, apesar que estão em

extremos distantes desde o ponto de vista funcional, compartilham semelhanças como

casamento de impedâncias, acoplamento de campo e entrega eficiente de energia. Esse

desafios tornam-se reais na hora de projetar e testar estruturas guiadas.

O projeto de dispositivos de micro-ondas é uma tarefa complexa pois exige um alto

grau de precisão na montagem física das várias transições ou junções dos guias de onda,

união que formará um sistema íntegro cujo objetivo será o acoplamento dos campos

70
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eletromagnéticos. Os desafios-chave para a implementação destes tipos de geometrias

englobam primariamente, a análise modal dos campos eletromagnéticos dentro dos

guias de onda. Essa análise determina o espalhamento eletromagnético associado a

cada junção ou descontinuidade presente no sistema total. Outro desafio é a construção

de estruturas compactas que possam ser interligadas. Portanto, o uso de geometrias

clássicas, retangular e coaxial, nas quais as funções de onda são conhecidas, simplifica

as análises eletromagnéticas e permite uma projeção mais realística dos dispositivos

mencionados.

O protótipo criado neste trabalho foi desenvolvido dentro do projeto Microwave

Energy Delivery (MED) financiado pela empresa Hewlett-Packard Company. A seguir

será apresentada uma visão geral do projeto, ideias iniciais, objetivos e a metodologia

da equipe de trabalho.

4.1 Trajetória do Projeto HP

O projeto HP tinha como objetivo criar antenas concentradoras capazes de ilumi-

nar pequenas regiões usando micro-ondas. Essas antenas foram confinadas dentro de

guias de onda formando um dispositivo com possíveis aplicações no corte ou perfuração

de superfícies e sinterização de materiais metálicos. Utilizou-se a banda de frequência

próximas de 2, 4 GHz, designada como a faixa comercial onde se tem uma infinidade

de sistemas, como fornos de micro-ondas e redes Wi-Fi. O desafio do projeto foi como

projetar estas antenas, questão que estruturou o trabalho nas etapas de modelagem nu-

mérica a partir de estruturas existentes e validação experimental da estrutura simulada

através de construção de protótipos. Além disso, tinha como propósito desenvolver um

sistema de medidas de distribuição espacial de campo eletromagnético. Assim, tal tra-

balho definiu os seguintes objetivos específicos: desenvolver a metodologia do modelo

eletromagnético, elaborar a metodologia de teste para avaliação e, por fim, construir

um protótipo físico e medir com o sistema de testes.

Durante o ano de 2015, primeiro ano do projeto, foram realizadas as primeiras

simulações em COMSOL e construída a versão v1.0 do protótipo mostrada na Fig.

4.1. Os logros mais relevantes foram simulações que indicavam alta concentração de

campo, e portanto, um aumento focalizado de temperatura em amostras específicas.

As simulações foram feitas usando um guia coaxial, onde o condutor interno finaliza

em ponta. O guia coaxial foi alimentado sem nenhum tipo de transição prévia, o qual

gerou problemas na sintonia. Portanto, foi evidenciada a importância da criação de um

sistema de acoplamento de campo que pudesse ser sintonizado. Dessa maneira, surgiu a
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ideia de acoplar o campo utilizando uma cavidade retangular com êmbolos ou espelhos

móveis que variavam seu comprimento. Com essa ideia finalizaram os trabalhos do ano

2015.

Figura 4.1: Protótipo versão v1.0.

Em 2016, segundo ano do projeto, foi modelada e construída a cavidade retangu-

lar, versão v2.0 do protótipo mostrada na Fig. 4.21a. A alimentação do sistema foi feita

usando um guia coaxial, cujo condutor externo se adentrava na cavidade retangular.

Essa transição simula uma antena do tipo sonda ou monopolo que tem como objetivo

o acoplamento do campo dentro da cavidade retangular. O máximo acoplamento é

possível ajustando os parâmetros da sonda. Desta maneira, começou-se a modelagem

analítica dos componentes principais do protótipo (ver a Fig.4.2). Além disso, foram

feitos testes de sintonia do dispositivo, revelando a importância do uso de diferentes

elementos que melhorassem a sintonia. Em vista disso, foram implementados elemen-

tos do tipo íris, parafuso e antena cônica. Os teste finais mostraram uma excelente

sintonia próxima da frequência de interesse. Assim, finalizaram os trabalhos do ano
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2016.

Figura 4.2: Visual geral dos componentes principais do protótipo.

No primeiro semestre de 2017, foram realizados os testes com potência elevada. O

protótipo foi colocado à prova para verificar seu potencial na fundição e perfuração de

materiais. Resultados experimentais mostraram alta concentração de campo, ao ponto

de formar arco elétrico. Nesse momento, foram alcançadas temperaturas maiores a

280°C, limite máximo da câmera térmica utilizada. Os resultados mais relevantes

foram a fundição de camadas de pó de aço e perfuração de vários materiais dielétricos,

entre eles vidro comum. O projeto finalizou no meio de 2017 e gerou um patente

identificada com o nome Near-field monitoring of energy delivery [53]. A maioria dos

resultados estão resguardados sob uma cláusula de sigilo e confidencialidade da empresa

HP.

A equipe de trabalho, desde o início do projeto, foi composta por duas turmas,

modelagem e experimentos. Os trabalhos de modelagem foram desenvolvidos no la-

boratório do Grupo de Antenas, Propagação e Teoria Eletromagnética (GAPTEM) e

os experimentos foram feitos no laboratório de medição do Departamento de Física da

UFMG.

A seguir encontraremos um descrição detalhada do protótipo. A geometria será

explicada em etapas, três neste caso, alimentação, sintonia e concentração de campo.
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Além disso, apresentam-se os resultados dos testes experimentais e das simulações feitas

em COMSOL.

4.2 Etapa de Alimentação

Um modelo bem conhecido na literatura e bastante utilizado na etapa de ali-

mentação é a sonda coaxial, mais conhecido em inglês como, probe coaxial. O guia

coaxial é conectado na parede inferior do guia retangular, com seu condutor interno

prolongando-se uma altura d dentro do guia. Desse modo, forma-se uma espécie de

sonda ou antena monopolo. Além disso, a sonda se localiza a uma distância de curto

circuito l, o que gera a radiação de campo numa direção só. O ajuste desses dois

parâmetros permite melhorar o acoplamento do campo na junção de entrada. Pela

característica de ajuste e precisão na montagem física, a transição coaxial-retangular

será utilizada na etapa inicial do protótipo.

O objetivo dessa transição é conseguir um bom casamento de impedâncias entre a

sonda de alimentação e o guia retangular através do ajuste dos parâmetros geométricos

característicos, l e d, da sonda, como ilustrado na Fig. 4.3. O parâmetro l representa a

distância de curto-circuito colocado à esquerda da sonda e o parâmetro d representa a

altura da sonda ou condutor interno do guia coaxial. Da mesma forma, esses parâmetros

influenciam diretamente no cálculo da impedância de entrada da sonda, portanto seu

ajuste permitirá o máximo acoplamento desta transição.

Collin [8, p. 258] estabeleceu uma solução útil para este assunto. Assumindo que

sobre a sonda existe uma distribuição de corrente uniforme aproximadamente sinusoi-

dal, a qual radia campo dentro do guia retangular projetado no modo fundamental.

É possível determinar a resistência de entrada Rin e a reatância de entrada Xin em

termos dos parâmetros da sonda, l e d, como se mostra a seguir

Rin =
2Z0

abβ10k0
sin2(β10l) tan2

(

k0
d

2

)

, (4.1)
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,

(4.2)

onde r é o raio da sonda, a e b são as dimensões da seção transversal do guia de onda
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Figura 4.3: Parâmetros geométricos da sonda coaxial dentro de um guia de onda
retangular.

retangular, Z0 é a impedância característica do espaço livre, k0 é o número de onda do

espaço livre, β10 é a constante de fase do modo fundamental, K0(kmr) é a função de

Bessel modificada de segundo tipo com argumento km dado por

km =

√

(mπ

b

)2

− k20, sendo m = 1, 2, 3, ... (4.3)

Considerando que o principal objetivo é alcançar o máximo acoplamento de

campo entre a sonda coaxial e um guia retangular, podemos assumir que Rin = 50 Ω

e Xin = 0 Ω, dado que o guia coaxial de entrada foi projetado com impedância ca-

racterística de Zc = 50 Ω. Então, isolando o parâmetro d em termos de l e definindo

valores iniciais para l, podemos aplicar um método gráfico que represente as curvas

para Rin = 50 Ω e Xin = 0 Ω e, assim, visualizar o ponto de interseção entre elas.

Na Fig. 4.4, podemos observar o ponto de interseção entre as curvas anteriormente

mencionadas, dada uma sonda coaxial de raio r = 1 mm que alimenta um guia de onda

infinito de seção retangular 100 mm x 50 mm, com um sinal de 2, 45 GHz.

A Fig. 4.4 mostra o primeiro ponto de interseção em l = 34, 5 mm e d = 27

mm. Valores que determinam o ajuste dos parâmetros da sonda coaxial dentro de

um guia de onda retangular infinito, para obter um bom acoplamento dos campos

eletromagnéticos. Existem outros pontos de interseção na Fig. 4.4, no entanto é

mostrado apenas o primeiro por causa que os valores obtidos se ajustam às dimensões



4. Concentração de Energia Micro-ondas 76

0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1
l (m)

0.02

0.025

0.03

0.035

0.04

0.045

0.05

0.055

0.06

d 
(m

)

Rin= 50 ohm
Xin=  0 ohm

X: 0.0345
Y: 0.0269

Figura 4.4: Curvas Rin = 50 Ω e Xin = 0 Ω no plano d− l.

do guia. Podemos considerar esse valores como um resultado inicial que permitiu ter

uma noção aproximada do ajuste da sonda na etapa de alimentação do sistema. Com o

objetivo de validar o ajuste da sonda obtido, foi construída e simulada a geometria da

etapa de alimentação utilizando o software COMSOL. Adicionalmente, considerando

que o projeto de dispositivos de micro-ondas é bastante rigoroso, uma vez que esses

dispositivos possuem uma resposta em frequência extremamente seletiva, aplicamos

uma nova sintonia fina dada pela parametrização simples do parâmetro l nas simulações

de COMSOL, com o propósito de encontrar o ponto mínimo das perdas de retorno na

frequência de interesse 2, 45 GHz.

A Fig. 4.5 mostra as perdas de retorno do sistema, parâmetro S11 em dB, para

os valores l = 34, 5 mm e d = 27 mm obtidos da formulação analítica, e para os

valores l = 24, 5 mm e d = 27 mm, obtidos pela parametrização do parâmetro l feita

em COMSOL. A resposta do sistema foi avaliada em um intervalo de frequências de

simulação entre 1 GHz e 4 GHz. Podemos observar que o melhor acoplamento de

campo, S11 = −41, 75 dB, ocorre para uma sonda localizada a uma distância de curto

circuito de l = 24, 5 mm e altura de d = 27 mm na frequência 2, 44 GHz.
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Figura 4.5: Perdas de retorno da transição sonda coaxial-guia retangular infinito.

A variação dos parâmetros l e d da sonda coaxial modifica o casamento de impe-

dância da junção. As Figs. 4.6 e 4.7 apresentam a varredura em frequência da perda

de retorno S11 (dB), para diferentes valores de l e d. Observa-se que a variação de l não

varia a sintonia em frequência porém modifica o parâmetro S11 permitindo melhorar o

acoplamento da junção e sua largura de banda. Por outro lado, a variação da altura

d modifica a frequência de sintonia mantendo poucas mudanças na largura de banda e

na perda de retorno. Em conclusão, o ajuste da sonda coaxial na etapa de alimentação

é um processo minucioso que querer de técnica e precisão, tanto na simulação quanto

nos experimentos.

Determinados os parâmetros da sonda coaxial no guia retangular infinito,

continua-se com o estudo da segunda etapa do dispositivo chamada de sintonia. Nessa

etapa veremos que o guia retangular infinito muda para um modelo do tipo cavidade

retangular, a qual terá êmbolos móveis para ajustar seu comprimento. Cabe ressaltar

que dentro da cavidade estarão presentes a sonda coaxial de alimentação e uma outra

antena que acoplará o campo no concentrador da etapa final.
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Figura 4.6: Resposta em frequência da perda de retorno S11 variando o parâmetro l da
sonda coaxial.

Figura 4.7: Resposta em frequência da perda de retorno S11 variando o parâmetro d
da sonda coaxial.
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4.3 Etapa de Sintonia

Na segunda etapa, o guia de onda retangular se torna finito, assemelhando-se

fisicamente a uma cavidade retangular de seção retangular 100 mm x 50 mm. No

entanto, dentro dessa cavidade existiram várias descontinuidades, como por exemplo,

a sonda coaxial de alimentação, parafuso de sintonia (tuning-screw) e uma antena tipo

cone que acopla o campo no concentrador da etapa final. Além disso, a cavidade

retangular possui êmbolos móveis que modificam o comprimento da mesma com o

objetivo de melhorar o acoplamento do campo eletromagnético. A Fig. 4.8 ilustra

todos os elementos da etapa de sintonia presentes na cavidade retangular a qual foi

construída e simulada utilizando o software COMSOL. Desta vez, o modelo simulado

possui todos seus componentes de acoplamento e sintonia do campo eletromagnético,

portanto podemos verificar o comportamento elétrico do dispositivo por completo.

Figura 4.8: Cavidade Retangular.

A altura da sonda coaxial de entrada ou antena monopolo foi fixada no valor de

d = 40 mm, e o valor da distância de curto-circuito, l, entre a parede lateral esquerda da

cavidade e a sonda, a qual é controlada pelo êmbolo móvel, foi determinada aplicando

a parametrização deste parâmetro. O propósito dessa parametrização é encontrar o

ponto de máximo acoplamento próximo da frequência de interesse 2, 45 GHz.

Por outro lado, a antena tipo cone foi modelada com impedância característica de

Zc = 100 Ω, valor que corresponde à impedância característica do guia coaxial chamado

de concentrador de campo que corresponde à terceira etapa. A impedância caracterís-

tica da antena monocônica é determinada segundo os parâmetros geométricos, ângulo

2θh e altura Lh do cone. A escolha dos valores desses parâmetros foram extraídos da

resposta da antena cônica simulada no software COMSOL. Modelou-se um guia coaxial

que alimenta a antena monocônica. O condutor interno do guia coaxial foi ligado ao

cone e o condutor externo foi conectado a um plano condutor perfeito e infinito, como
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mostrado na Fig. 4.9. Desta maneira, assume-se que a antena radia no espaço livre.

Na Fig. 4.10 mostram-se as curvas de resistência e reatância com relação ao compri-

mento da antena cônica Lh para vários ângulos 2θh = 20◦, 40◦, 60◦, 80◦. Observa-se que

a medida que o ângulo aumenta, a amplitude das variações de resistência e reatância

diminui.

𝐿ℎ 𝜃ℎ

Guia Coaxial

Antena Cônica

Plano Condutor

Figura 4.9: Geometria de uma antena cônica alimentada por um guia coaxial de im-
pedância 100 Ω. Imagem obtida do COMSOL.

Conforme a Fig. 4.10, podemos identificar que uma antena monocônica com

2θh = 60° e altura Lh = 33 mm, dado um λ ≈ 122, 4 mm, apresenta aproximadamente

Rc = 104 Ω e Xc = 0, 5 Ω. A escolha desses valores foi validada usando a Fig. 4.11,

na qual mostram-se as curvas da impedância de uma antena monocônica obtidas de

maneira experimental [54, p. 237]. A implementação da antena cônica justifica-se que

esse tipo de antena possui uma banda mais larga quando comparada com um monopolo,

característica que favorece o acoplamento do campo eletromagnético. A fim de validar

a característica de banda larga do dispositivo, foi feita uma comparação entre a antena

cônica e o monopolo, ambas de igual comprimento. Os resultados da simulação são

mostrados na Fig. 4.12.
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Figura 4.10: Impedância de entrada da antena cônica em função da altura e angulo do
cone.
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Figura 4.11: Impedância experimental de uma antena monocônica. À esquerda as
curvas da resistência e à direita a reatância em função da altura da antena, Lh. Imagem
obtida em [54, p. 237].
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Figura 4.12: Comparação da resposta em frequência entre a antena cônica e o mono-
polo.
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Um outro aspecto a ser considerado na sintonia é o comprimento da cavidade

retangular. As paredes laterais foram projetadas como êmbolos móveis que ajustam o

tamanho da cavidade para garantir o máximo acoplamento de campo em determinada

frequência de trabalho. Do mesmo modo que a parede localizada à esquerda da sonda

coaxial, a parede à direita da antena cônica foi parametrizada por simulação feita em

COMSOL e será denotada como lout. A distância entre a sonda coaxial e a antena

cônica foi projetada em λ/2 = 61, 2 mm e entre elas foi posicionado centradamente o

parafuso de sintonia, o qual tem como objetivo ajustar suavemente a impedância do

dispositivo para alcançar o melhor acoplamento de campo. O comportamento elétrico

do parafuso muda a medida ele entra na cavidade retangular. Parafusos inseridos ape-

nas uma pequena distância se comportam como um elemento de reatância capacitiva,

que aumenta em valor à medida que o parafuso é inserido. À medida que o parafuso

seja inserido uma fração significativa do comprimento de onda, atuará como um circuito

LC em série. Quando a inserção do parafuso é de aproximadamente λ/4, o circuito

entra em ressonância portanto a susceptância do parafuso torna-se infinita. Aumen-

tando ainda mais a inserção, a susceptância se torna negativa e quando o parafuso se

estende completamente através do guia de onda, fazendo contato com a parede infe-

rior, se comportam como um elemento de reatância puramente indutiva. Por último é

importante mencionar que as considerações mencionadas acima são aplicadas para um

parafuso metálico de pequeno diâmetro, apenas poucos milímetros, introduzido pela

parede superior da cavidade retangular [55, p. 168-169]. A sintonia fina dada pelo

parafuso foi um recurso prático utilizado principalmente nos testes experimentais que

vão ser explicados na seguinte seção.

A Fig. 4.13 mostra a perda de retorno do dispositivo feita a sintonia fina da

posição da sonda coaxial e o comprimento da cavidade retangular. Os valores calculados

foram os seguintes: l = 38, 2 mm, d = 40 mm, lout = 78, 8 mm. A resposta do sistema

foi avaliada em um intervalo de frequências de simulação entre 2 GHz e 3 GHz. Podemos

observar que o melhor acoplamento de campo, S11 = −26, 51 dB, ocorre na frequência

2, 41 GHz. Porém, a resposta possui uma banda ultra estreita, indicando que a sintonia

do dispositivo é extremamente específica para a frequência de trabalho escolhida.

Sabendo a descrição de todos os componentes presentes dentro da cavidade re-

tangular, finalmente podemos descrever a terceira etapa do dispositivo chamada de

concentração de campo. Nessa última etapa observa-se que o guia coaxial de com-

primento fixo e finalizado em uma descontinuidade do tipo íris em conjunto com o

condutor interno afinado, é utilizado como um sistema que radia energia devido à alta

concentração de campo elétrico na ponta. Essa característica faz com que o dispositivo

de onda guiada desenvolvido neste trabalho seja relevante nos avanços tecnológicos da
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Figura 4.13: Perdas de retorno do dispositivo feita a sintonia da sonda coaxial e da
cavidade retangular.

impressão 3D.

4.4 Etapa de Concentração do Campo

A última etapa trata-se sobre um guia coaxial de comprimento 80 mm, com raio

de 5 mm no condutor externo e 1 mm no condutor interno, preenchido por dielétrico

de ar e com impedância característica Zc ≈ 100 Ω. O condutor interno do guia coaxial

está ligado na parte superior com a antena cônica presente na cavidade retangular e na

parte inferior finaliza em uma ponta bastante afinada posicionada poucos milímetros

para fora do guia coaxial, a qual concentra campo elétrico. Além disso, logo antes da

ponta existe uma descontinuidade decrescente do tipo íris, a qual modifica apenas o

raio do condutor externo do guia coaxial, reduzindo seu tamanho para 3, 5 mm. Essa

íris tem o propósito de ajustar a impedância do dispositivo nesta última etapa e assim

melhorar o casamento de impedâncias.

A Fig. 4.14 mostra a geometria do concentrador de campo formado pelo conjunto

guia coaxial, íris e ponta. Além disso, nota-se o anel ou bucha de teflon. Esse dielétrico

tem como finalidade dar suporte mecânico ao condutor interno. O caso de estudo 5
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reportado na seção 3.3 mostra mais detalhes sobre a resposta do anel no casamento de

impedâncias em função da frequência. Do mesmo modo que nas etapas anteriores, a

geometria foi construída e simulada utilizando o software COMSOL. Desta maneira,

concluímos a descrição de todos os elementos que configuram o dispositivo de onda

guiada, tema de interesse neste trabalho. A seguir, serão apresentados os resultados

de simulação no COMSOL, imagens da construção do protótipo realístico e resultados

dos testes experimentais.

z

y
x

Micro-ondas

Cavidade Retangular

Guia Coaxial

Êmbolo
móvel

Ponta

Iris

Anel de Teflon

Figura 4.14: Concentrador de campo formado pelo conjunto guia coaxial, íris e ponta.
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4.5 Resultados

4.5.1 Simulações em COMSOL

Cada uma das etapas descritas acima, formam o sistema nomeado dispositivo de

onda guiada, que tem como propósito a concentração de campo para poder entregar

energia focalizada em um ponto específico. A ideia inicial do trabalho era aplicar a

formulação desenvolvida no capítulo 3 e assim modelar o comportamento dos cam-

pos eletromagnéticos. No entanto, o dispositivo apresenta múltiplas descontinuidades

que inviabilizam o uso do método analítico. Como alternativa, escolheu-se o software

COMSOL para simular e conhecer a resposta elétrica do sistema. COMSOL é uma fer-

ramenta de simulação multifísica baseada no método numérico FEM. Neste caso, será

criada e simulada a geometria do dispositivo de ondas guiadas, alimentado por um

sinal de micro-ondas na frequência de 2, 4 GHz. Valor determinado como parâmetro de

projeto em razão do livre uso do espectro. O módulo do COMSOL utilizado foi Radio

Frequency (RF) e as interfaces físicas foram propagação de ondas eletromagnéticas no

domínio da frequência e aquecimento de micro-ondas no domínio do tempo [56].

A Fig. 4.15 mostra a modelo construído no COMSOL com as especificações dos

parâmetros de sintonia. Além disso, podemos observar que no final do guia coaxial

concentrador foi desenhada uma semiesfera de duas camadas, a qual tem como obje-

tivo modelar a radiação do sistema no espaço aberto. A camada interna da semiesfera

está preenchida por ar e a camada externa é uma PML (perfect matching layer) pro-

jetada para absorver o campo radiado, desta maneira o domínio espacial do problema

é truncado conseguindo ter um modelo aproximado de radiação de campo no espaço

aberto.

Na Fig. 4.16 podemos visualizar uma aproximação do conjunto: guia concen-

trador, íris e ponta. Como mencionado antes, a íris tem o propósito de ajustar a

impedância do dispositivo na última etapa e a ponta é um lugar geométrico que con-

centra campo elétrico. A íris implementada tem um diâmetro fixo dris = 7 mm e uma

altura hris = 2, 5 mm. Por último, a condutor interno do guia concentrador se estende

htip = 5 mm para fora do mesmo.

A geometria construída foi simulada para dois casos específicos, no primeiro caso

a ponta afinada do guia concentrador radia campo no espaço aberto e no segundo caso

foi posicionado logo abaixo da ponta um elemento com condutividade alta, a fim de

simular uma carga metálica. A distância de separação da carga em relação à ponta

foi extremamente pequena, apenas 1 mm nas simulações e nos testes experimentais

chegou-se assumir que estava em contato. Além disso, foram feitas duas simulações
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𝑙𝑜𝑢𝑡=78,8 mmλ/2=61,2 mm

𝐿ℎ=31 mm
30°

80 mm

PML

Ar

Figura 4.15: Geometria do dispositivo de onda guiada desenhada no COMSOL.

ℎ𝑡𝑖𝑝=5 mm

ℎ𝑖𝑟𝑖𝑠=2.5 mm

𝑑𝑖𝑟𝑖𝑠=7 mm

Figura 4.16: Descontinuidade decrescente do tipo íris e condutor interno bem afinado
no final do guia concentrador.
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variando apenas o tamanho da carga metálica. A Fig. 4.17 mostra os dois modelos de

carga metálica, um elemento de 1 mm de comprimento e outro de 10 mm.

𝑙𝑚𝑒𝑡𝑎𝑙= 10 mm𝑙𝑚𝑒𝑡𝑎𝑙= 1 mm

Figura 4.17: Geometria dos elementos que modelam uma carga metálica posicionada
nas proximidades da ponta.

Finalmente, a seguir são apresentados os resultados da concentração de campo

na ponta. Para o primeiro caso, radiação no espaço aberto, a Fig. 4.18 mostra a

intensidade do módulo do campo elétrico, segundo a escala de cores, no plano y − z

para um valor de x = 50 mm, ou seja um corte transversal no centro da geometria.

O campo elétrico é máximo na ponta do guia concentrador chegando a um valor de

1.86× 106 (V/m) para um sinal de frequência 2, 41 GHz.

Para o segundo caso, radiação na carga metálica de comprimento 1 mm e 10 mm, a

Fig. 4.19 mostra a intensidade do módulo do campo elétrico para um corte transversal

no centro da geometria. Da mesma forma que o caso anterior, o campo elétrico é

máximo na ponta do guia concentrador chegando a valores superiores a 2× 106 (V/m)

para uma frequência de 2, 41 GHz.

Adicionalmente foi feita uma simulação do aquecimento térmico sobre as cargas

metálicas. A Fig. 4.20 apresenta as curvas da variação da temperatura sobre um ponto

da superfície das cargas metálicas, 1 e 10 mm. Podemos observar que a temperatura da

carga de 1 mm aumento significativamente, alcançando um valor máximo de 374 °C.

Porém, a carga de 12 mm o aumento de temperatura foi moderado, chegando a um

valor máximo de 85, 7 °C.

Esses foram os resultados mais relevantes obtidos nas simulações de COMSOL.

Lembrando que o COMSOL é um software de simulação baseado no método de elemen-

tos finitos, o qual discretiza em pequenos volumes o domínio do problema, portanto,

entre mais refinada seja a malha maior será o tempo de simulação. Como o dispositivo

de onda guiada tratado neste trabalho é bastante complexo desde o ponto de vista geo-
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métrico, a discretização do sistema foi rigorosa, fato que tornou as simulações bastante

demoradas, na maioria dos casos entre 12 e 24 horas. A seguir, serão apresentadas as

imagens do protótipo físico e os resultados dos testes experimentais.

Figura 4.18: Intensidade do módulo do campo elétrico | ~E| (V/m) quando o dispositivo
está irradiando no espaço aberto

(a) 1 mm (b) 10 mm

Figura 4.19: Intensidade do módulo do campo elétrico | ~E| (V/m) quando o dispositivo
está irradiando sobre uma carga metálica de diferente tamanho.
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Figura 4.20: Curvas da variação de temperatura (°C) na superfície das cargas metálicas,
1 mm e 10 mm, no intervalo de tempo de 2 minutos.

4.5.2 Testes Experimentais

Os resultados de simulação no COMSOL foram a base para a construção física de

cada uma das etapas do dispositivo, obtendo no final um protótipo realístico o qual foi

utilizado em uma série de testes experimentais com o propósito de avaliar a sintonia e

a concentração de campo do dispositivo. O protótipo apresentado a seguir foi a última

versão construída, resultado do aperfeiçoamento de modelos iniciais. As principais

características dessa última versão foram a robustez da estrutura mecânica, a melhoria

nos acoples físicos das transições entre os guias de onda utilizados, e o uso de materiais

com propriedades térmicas apropriadas para trabalhar em altas temperaturas. A Fig.

4.21 mostra um conjunto de três fotos, nas quais podemos visualizar os detalhes da

estrutura física, externa e interna, do dispositivo. O material utilizado para usinar a

cavidade retangular foi alumínio, a antena tipo cone e a íris foi cobre e os condutores,

interno e externo, do concentrador foi tungstênio.
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(a) Cavidade retangular junto com a conexão de alimentação, o guia concentrador e os êmbolos
móveis de sintonia.

(b) Posicionamento das antenas, sonda de entrada e tipo cone, dentro da cavidade retangular.

(c) Guia coaxial concentrador em conjunto com a íris e o condutor interno afinado em ponta.

Figura 4.21: Fotos do protótipo realístico.
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O primeiro teste experimental foi de sintonia. Na Fig. 4.22 podemos visualizar

as perdas de retorno do sistema sintonizado na frequência de 2, 41 GHz. Esta me-

dição foi feita quando o guia concentrador radia campo no espaço aberto. Fazendo

uma comparação com os resultados simulados em COMSOL, podemos concluir que

o teste apresentou concordância na etapa de sintonia. As perdas de retorno obti-

das experimentalmente mostraram um pico de máximo acoplamento de impedância de

S11 = −31, 83 dB em 2, 408 GHz. A largura de banda de meia potência BW (−3 dB)

foi aproximadamente 46 MHz.
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Figura 4.22: Comparação entre COMSOL e a medição experimental das perdas de
retorno do protótipo.

O segundo experimento foi um teste de temperatura, para isso o sistema foi

alimentado com um sinal micro-ondas de potência 100 W . O guia concentrador radia

campo sobre uma carga de pó de aço localizada na proximidade da ponta. A Fig.

4.23 mostra uma foto no instante de tempo de 8 segundos depois de ligada a fonte de

alimentação. Na parte esquerda podemos observar a formação do arco elétrico, entre

a ponta e a carga de pó de aço, gerada pela ruptura dielétrica do ar, a qual ocorre

para campos elétricos da ordem de 3× 106 (V/m). Portanto, podemos concluir que o
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campo elétrico concentrado na ponta superou a constante da rigidez dielétrica do ar.

Por outro lado, na parte direita da foto observamos o mapa de temperatura gerado por

uma câmera térmica, o qual indicou valores superiores a 280°C para o mesmo instante

de tempo no qual o arco abre.

Figura 4.23: Medição de temperatura no material pó de aço.

Na Fig. 4.24 podemos constatar o resultado da radiação de altos valores de campo

elétrico sobre dois materiais, uma carga de pó de aço e uma lâmina fina de vidro. Na

foto da esquerda observamos a fundição da camada de pó de aço e na foto da direita

a perfuração da lâmina de vidro, fatos causados pelo aumento da temperatura na

superfície dos materiais derivado da alta concentração de campo elétrico.

(a) Fundição da camada de pó de aço. (b) Perfuração do vidro.

Figura 4.24: Fotos do resultado da radiação de campo elétrico sobre pó de aço e vidro.

O terceiro experimento tratou-se sobre a resolução espacial do sistema. Realizou-

se uma varredura na direção horizontal, utilizando como carga um fio metálico de

300 µm de diâmetro aproximadamente. A figura 4.25 mostra a foto do experimento e
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o resultado da resolução do sistema. Observa-se que a resposta do sistema é sensível a

variações no material da carga. Essas variações são detetadas pela interação do campo

próximo no conjunto ponta-carga para distâncias na ordem de grandeza do diâmetro

do fio metálico [57].

Figura 4.25: Guia coaxial concentrador sobre um fio metálico e a resolução espacial do
sistema.

4.6 Conclusões Parciais

Neste capítulo foram apresentados os resultados experimentais e de simulação do

dispositivo de onda guiada, foco de estudo deste trabalho. Os testes experimentais

exibiram concordâncias com as predições das simulações em COMSOL com relação à

sintonia do dispositivo e consequentemente à concentração de campo elétrico na ponta

do guia coaxial de saída. Também foi possível verificar que o dispositivo projetado

fornece grandes quantidades de energia em uma determinada carga, afirmando que

pode operar como um sistema de sinterização de materiais ou como uma perfuradora

utilizando sinais na faixa das micro-ondas. No presente trabalho não foram feitos testes

da eficiência do dispositivo nem da dissipação de energia, devido à alta complexidade

no processo de medição desses parâmetros.

Os resultados apresentados nesse capítulo geraram duas publicações. A sintonia

da etapa de alimentação foi publicada no ICEAA-2018 [58] e a sintonia dentro da

cavidade retangular usando a antena cônica foi publicada no IMOC-2019 [59].



Capítulo 5

Microscopia de Campo Próximo

A microscopia eletrônica possibilitou a observação de partículas menores a

0, 2 µm. Neste trabalho modelamos o comportamento de um sinal micro-ondas aco-

plado em uma sonda de um microscópio AFM. As vantagens de está técnica são as

seguentes:

• Medição das forças de interação, atração e repulsão, representam sinais que trans-

mitem informações tanto elétricas quanto geométricas.

• Caracterização de amostras que não requerem contato elétrico.

• Testes em condições ambiente.

Existe uma conexão entre microscopia de campo próximo e manufatura aditiva.

As duas aplicações implementam sinais micro-ondas em estruturas de acoplamento

baseadas em guias de onda com o objetivo de concentrar campo elétrico em um ponto

especifico. No capítulo 4 o sinal utilizado foi de alta potência em um dispositivo que

concatena guias de onda coaxial e retangular da ordem dos centímetros. O resultado

mais relevante desse protótipo foi a concentração de campo elétrico para sinterizar pós

metálicos. No presente capítulo, o sinal estudado será de baixa potência e o meio de

propagação é a sonda do AFM de geometria retangular da ordem de micrômetros. A

interação entre a sonda e uma determinada amostra revelou que antes de acontecer

contato físico existe a formação de um menisco de água nanométrico. Esse menisco

será o lugar geométrico onde existirá uma alta concentração de campo que favorece na

resolução de imagens nanométricas.

No regime de campo-próximo o comportamento dos campos eletromagnéticos é

considerado bastante complexo se comparado com o regime de campo distante. Ao

95
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analisar a dinâmica da distância ponta-amostra, nesse pequeno espaço, o campo in-

terage com nanopartículas próprias do ambiente, entras elas destacam-se as gotículas

de água que formam meniscos de água em nanoescala. A seguir, explicam-se os fenô-

menos envolvidos na formação desses meniscos e finalmente apresenta-se os resultados

experimentais e de simulação onde demostra-se que a resolução final de 108 pode ser

alcançada usando conceitos de microscopia de imersão líquida e controle de força.

5.1 Menisco de Água

A microscopia de imersão líquida tem seus origens nas observações feitas por

Hooke em 1667 [60]. Na obra Micrographia de Hooke [61], registra-se uma descrição

detalhada de 57 observações realizadas com o microscópio que o próprio cientista fa-

bricou. Nesta obra aparece pela primeira vez o termo célula. Segundo o autor, as

imagens melhorariam em clareza e brilho ao espalhar fluidos na superfície e movê-los

suavemente para cima em direção à lente até tocá-los. Além disso, a adesão do líquido

à lente era tão robusta e firme que suportava movimentos do objeto investigado para o

campo de visão. O experimento da formação e uso do menisco foi expandida em 1813

com o conceito de Brewster das lentes de imersão em óleo [62]. Anos mais tarde, em

1855, Amici aprimorou diversos aspectos construtivos, preocupando-se principalmente

em diminuir a perda de luz em microscópios de alta potência, optando pela água como

líquido de imersão [62]. Outros trabalhos subsequentes consolidaram o reconhecimento

da microscopia de lentes de imersão como uma técnica bem estabelecida.

Todos esses experimentos utilizam lentes óticas, portanto são limitados pela di-

fração da luz, definidos pelo limite de resolução do Abbé, d = λ/2η sen θ, sendo η sen θ

a abertura numérica, a qual caracteriza o intervalo de ângulos sobre os quais o sistema

pode receber ou emitir luz. A técnica de imagem por varredura de campo próximo

proposta por Synge [63] foi colocada em prática em 1972 por Ash [64], melhorando a

ampliação além do limite de Abbé com uma figura de mérito de λ/d de 60. Desde en-

tão, o tratamento no regime de campo próximo permitiu grande avanço na microscopia

abrangendo muitos campos de aplicação. Neste trabalho aborda-se o regime de campo

próximo gerado por um sinal micro-ondas de 3 GHz que é acoplado a um AFM do tipo

ponta de prova que funciona como um guia de onda. O grande diferencial desse sistema

é sua capacidade de modulações em escala nanométrica das propriedades eletrônicas

e dielétricas de estruturas complexas. Suas aplicações não se restringem a amostras

condutoras, também é possível analisar dielétricos isolantes.

A microscopia de varredura por impedância de micro-ondas, do inglês Scanning
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Microwave Impedance Microscopy (sMIM) é uma das mais recentes técnicas baseada

em AFM para caracterização de materiais e dispositivos que não requer contato elétrico.

Conforme a ponta varre a amostra, as variações locais da amostra em permissividade

(ǫ) e condutividade (σ) afetam as micro-ondas refletidas. Esse sinal refletido é anali-

sado, distinguindo-se mudanças na capacitância (C) e resistência (R). Além disso, é

importante mencionar que os sinais medidos de capacitância transmitem informações

tanto dielétricas, quanto geométricas e quânticas. Estudos recentes e interessantes des-

crevem com detalhes a relação entre a resolução espacial e a análise vetorial do sinal

refletido de micro-ondas em cada pixel da imagem [17,65]. Seabron em [17] empregou

sMIM para medir e avaliar a capacitância quântica de nanotubos de carbono. Nesse

estudo observou-se que para melhorar a resolução espectroscópica, uma camada de

alta permissividade seria essencial para acoplar melhor a ponta à amostra, e que a

água encontrada sobre as superfícies poderia ser uma opção. Com permissividade re-

lativa ǫr = ǫ/ǫ0 ≈ 80 e índice de refração de 9 para frequências a 3 GHz, o efeito da

água deve ser incluído em qualquer modelagem de experimentos sMIM realizado em

condições ambientais.

Considera-se que o ambiente úmido próprio do clima tropical brasileiro, contribui

na formação do menisco de água. Sabe-se que a água é ubíqua e frequentemente consi-

derada um obstáculo que complica a caraterização de fenômenos a escala nanométrica,

embora em [66, 67] e no presente trabalho, foi usada como um recurso extremamente

útil. Seu papel na teoria das forças capilares foi bastante estudado desde o trabalho de

Hooke. Experimentos mais recentes investigaram a formação dinâmica do menisco [68],

alcançado uma alta compreensão e fidelidade no modelo do sistema ponta-menisco-

amostra. Esse modelo pode ser usado para projetar meniscos em nanoescala, uma vez

que há controle preciso das propriedade da ponta do AFM. A Fig. 5.1 mostra uma

imagem da ponte capilar e o menisco de água em uma ponta de sonda AFM. Na Fig.

5.2 observa-se a foto da ponta e do cantilever, fabricada pelo PrimeNano Inc., que foi

usada no experimento do AFM.

A formação do menisco de água entre a ponta e a amostra forneceu uma alta

concentração de campo que em combinação com a alta permissividade aumentou a

capacidade de resolução. Depois de descrever as características físicas do menisco e

da ponta do cantilever, a seguir será explicado o modelo 2D axial do conjunto ponta-

menisco-amostra feito em COMSOL.
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Figura 5.1: Formação da ponte capilar e o menisco de água no conjunto ponta-amostra.
O raio do menisco foi aproximadamente 200 nm. Imagem obtida de [67]

Figura 5.2: Ponta e cantilever que compõe a sonda usada nos experimentos do AFM.
Imagem obtida no site https://www.primenanoinc.com/technology.html
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5.2 Modelo no COMSOL

Com o objetivo de compreender plenamente os fenômenos associados à micros-

copia de imersão líquida do sistema sMIM, algumas simulações numéricas foram reali-

zadas na ferramenta COMSOL Multiphysics que utiliza a técnica numérica FEM para

calcular a admitância da ponta-amostra. Levamos em consideração a contribuição da

ponte capitar e o menisco de água no modelo simulado.

O sistema sMIM foi simulado em um ambiente axissimétrico bidimensional,

considerou-se a simetria axial em ρ = 0, com o objetivo de reduzir o custo computacio-

nal da simulação realizada. A ponta modelada tem formato de pirâmide invertida, com

8µm no topo e 10µm de altura. As características estruturais do sistema de simulação

implementado, podem ser vistas na Fig. 5.3.

Ar50 um

Amostra

Ponta

50 um

Ponta

8 um

10 um

Ar

Ponta esférica de raio 50 nm

z

1 nm

1 nm

Amostra

Menisco

Películas 

Capilares

Figura 5.3: Geometria do sistema sMIM modelada em COMSOL.

Conforme apresentado na Fig. 5.3, o gap entre a ponta e a amostra é de apenas

alguns nanômetros, proporcionando as condições ideais para a formação da ponte de

água, do inglês water bridge. Essa ponte é conformada pelo menisco e pelas películas

capilares aderidas nas superfícies da ponta e da amostra. O surgimento dessa ponte

é devido à condensação capilar da água em nosso sistema, conforme descrito na seção

anterior.

Nas simulações no COMSOL utilizou-se o modulo AC/DC e a interfase física

escolhida foi electric currents no domínio da frequência. Essa física resolve a equação de

conservação de corrente baseada na lei de Ohm. Defina-se um potencial elétrico escalar

como a variável dependente para calcular o campo elétrico, a corrente e as distribuições

de potencial em meios condutores e dielétricos [69]. Dentro dos passos mais importantes

na hora de implementar o modelo de simulação no COMSOL destacam-se a definição

das condições de contorno, o tamanho ótimo da malha e a precisão geométrica dos
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domínios. Na Fig. 5.4 observam-se todas essas definições. O potencial elétrico de 1V

identificado em vermelho está localizado no topo da pirâmide invertida. O potencial

nulo ou terra, V = 0, identificado em roxo está localizado no limite inferior do domínio

da esfera. A condição de contorno n̂ · J = 0 indica fluxo de corrente nula sobre a

superfície localizada no limite superior da esfera identificada em verde. A geometria

está formada possui 8 domínios, 27 limites e 20 vértices. A malha completa consiste

em 12207 elementos de domínio com tamanho máximo de 1 nm e mínimo de 0, 1 nm.

Figura 5.4: Malha e condições de contorno do sMIM modelado em COMSOL.

5.3 Resultados

Antes de mostrar os resultados de simulação e medição é importante mencionar

as condições ambientais e os elementos utilizados nos testes experimentais. O AFM

usado na aquisição do sMIM foi o MFP-3D-SA fabricado pela Asylum Research (ver

Fig. 5.5). As sondas AFM e a unidade eletrônica, modelo Scanwave Pro, usada para

transmitir e medir o sinal de micro-ondas foram fabricadas pela PrimeNano Inc. O

circuito de micro-ondas para sondagem da amostra é mostrado na Fig. 5.6. Ao lado

direito do casador de impedância encontra-se o circuito de micro-ondas composto pelo

sinal incidente que vem do gerador. O sinal refletido é amplificado e comparado no

misturador com a referência, o resultado é a admitância do sistema, a componente

real é a condutância e a imaginaria é a susceptância. Ao lado esquerdo do casador de

impedância mostra-se o sensor AFM interagindo com a amostra, neste caso grafeno de

dupla camada rotada segundo um ângulo fixo. O chamado sensor AFM é um cantilever
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terminado em ponta alimentado pelo sinal incidente. Interações entre ponta-amostra

fornecem um sinal de micro-ondas refletido em função da admitância do sistema. Todos

os dados foram coletados à temperatura ambiente; não foi medida a umidade relativa

do ar mas presume-se alta pelo clima tipico da época do ano na qual foram feitas os

experimentos.

Figura 5.5: AFM usado nos experimentos.
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Figura 5.6: Configuração experimental mostrando o circuito de micro-ondas.

5.3.1 Capacitância

O sinal de micro-ondas refletido é uma função complexa que depende da ad-

mitância do sistema como um todo. Dessa maneira, avalia-se a interação do conjunto
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ponta-amostra traçando as curvas de deflexão do cantilever e de variação da capacitân-

cia. Existe uma relação entre essas duas curvas, a qual permite avaliar o acoplamento

mecânico e elétrico do sistema. No presente trabalho analisa-se uma amostra composta

por um sistema de grafeno de dupla camada rotada, do inglês Twisted Bilayer Graphene

(TBG). A estrutura é rotada ajustando o ângulo θTM entre as duas camadas de gra-

feno. Logo abaixo do grafeno encontra-se uma camada de nitreto de boro hexagonal,

do inglês hexagonal Boron Nitride (hBN) e por último uma lâmina de vidro.

Na Fig. 5.7 observa-se as curvas de medição da capacitância (linha preta) e

força (linhas vermelhas pontilhadas) durante a atração e repulsão da ponta com a

amostra TBG:hBN:Vidro. As direções de atração e retração são indicadas pelas setas,

preto para capacitância e vermelho para força. A dinâmica da força do sistema se

explica assim: valor próximo de zero representa estabilidade do cantilever, variação

negativa corresponde ao modo repulsivo da ponta, no inglês snap-off, e variação positiva

correspondem ao modo repulsivo da ponta, no inglês snap-on.

Os dados de medição são ajustados ao modelo analítico para calcular a capaci-

tância do sistema ponta-amostra sem a influência do menisco [70], descrito por:

Cmeas = Cstray + 2πǫ0R ln

[

1 +R(1− sen θ0)

z

]

, (5.1)

onde Cstray são capacitâncias parasitas; R é o raio da ponta fixado em 50 nm; θ0 é o

ângulo de abertura; escolhido próximo de 10◦ [70], e z é a distância de separação ponta-

amostra. Os dados medidos e o ajuste são plotados da forma ∆C = C(z)−C(1 µm), e

multiplicados por uma constante de normalização. Existe uma boa concordância entre

as medições e o modelo analítico no intervalo z de 1 µ m até 60 nm.

Na Fig. 5.7 nota-se que para uma distância amostra-substrato próxima de 10

nm, a ponta experimenta atração (snap-on) por causa da capilaridade (variação ne-

gativa da força de ≈ 7 nN) e o valor da capacitância experimenta um incremento

drástico. No início da deflexão da ponta z = 0, o eixo x não representa mais a distân-

cia ponta-amostra, mas sim o deslocamento z-piezo gerado pela deformação elástica

do cantilever em direção à superfície. O fenômeno inverso, snap-off, ocorre em uma

distância próxima de 60 nm. Podemos dizer que o menisco de água se rompe e a ponta

se solta bruscamente gerando uma força de ≈ 50 nN. Nesse mesmo momento, o valor

da capacitância diminui e volta a seu valor inicial sem a influência do menisco.

Além disso, na Fig. 5.7 apresentam-se os resultados da capacitância do modelo

analítico e das simulações em COMSOL. A linha verde com círculos sólidos corresponde

a o ajuste dos dados segundo (5.1). A linha preta tracejada representa o modelo FEM

assumindo películas de água de 1 nm em ambas as superfícies. As linhas com círculos
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Figura 5.7: Curvas da capacitância e força do sistema ponta-amostra TBG:hBN:Vidro.
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vazios azuis correspondem ao modelo FEM do sistema assumindo meniscos de água de

raios 1 nm, 3 nm e 6 nm, respectivamente. b) Mesmos dados representados no gráfico

linear do eixo X nas proximidades da formação do menisco e snap-off.

Nas simulações da capacitância usando COMSOL levamos em consideração a

contribuição do menisco de água. Desta maneira, calculamos a admitância do sistema

variando a distância z. À medida que a ponta se aproxima da amostra, as partículas

de água condensadas formam o menisco. As simulações realizadas contemplam dois

cenários distintos, com e sem a presença do menisco de água, como mostrado na Fig.

5.8.

Figura 5.8: Representação das simulações com e sem menisco.

Sistemas que usam sinais de alta frequência, a componente imaginária da admi-

tância (susceptância), torna-se muitas ordens de magnitude maior do que o componente

real (condutância). Dessa maneira, podemos aproximar o cálculo da capacitância pela

seguinte equação

C =
Im(Y )

w
, (5.2)

onde Im(Y ) é a parte imaginaria da admitância; e w = 2πf é a frequência angular.

Contudo, a parte real e a imaginária da admitância foram calculadas em função

da permissividade e da condutividade da amostra. A Fig. 5.9 é uma espécie de ábaco

que mostra as curvas da admitância para um menisco de 1 nm formado entre a ponta

e uma amostra arbitrária que varia sua permissividade e condutividade.

5.3.2 Campo de Deslocamento Elétrico ~D

Na Fig. 5.10, apresenta-se a distribuição do campo ~D = ǫ0 ~E + ~P na vizinhança

e dentro do menisco de água no início da sua formação, presume-se que aconteça em

1nm. Os resultados da simulação contemplam duas configurações, ponta-substrato

sem menisco, Fig. 5.10(a, b), e com menisco, Fig. 5.10(c, d) sobre a camada de
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Figura 5.9: Parte real (a) e imaginária (b) da admitância em função da condutividade
e permissividade da amostra.

TBG. A maior parte do campo de deslocamento localiza-se no ápice da ponta sobre o

menisco de água. O efeito do menisco demonstra a capacidade de concentrar campo em

regiões muito pequenas, corroborando a variação repentina na capacitância, fenômeno

observado nas simulações e nos experimentos. Desde a perspectiva das micro-ondas,

o menisco é uma íris que mediante o controle de força e operação no modo snap-on

permite o casamento de impedância e a concentração de campo. Portanto, os meniscos

podem ser usados para aumentar o poder de resolução do campo próximo.

a b

c d

Figura 5.10: Distribuição de campo de deslocamento elétrico na estrutura ponta-
amostra TBG:hBN:Vidro.

Na Fig. 5.11 mostra-se a distribuição do campo ~D em diferentes linhas de corte na

região da formação da ponte e menisco de água de 1 nm. Na linha de corte em z = 0, 5

nm, localizada exatamente no meio do menisco, é possível notar a forte concentração
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de campo. O pico máximo de campo ocorre em 1 nm, após esse valor não se tem mais

menisco, por isso observamos uma diminuição drástica do campo. Além disso, as outras

linhas de corte localizadas na película capilar de água apresentam uma diminuição suave

do campo a medida que se afastam do menisco. Por último, o campo na superficie

condutora da camada de TBG é nulo, como esperado.

(a)

(b)

Figura 5.11: Linhas de corte (a) e campo de deslocamento ~D (b) na região da formação
do menisco de água.
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5.3.3 Imagens

Os resultados no que diz respeito a microscopia de imagens de resolução na or-

dem nanométrica são mostrados na Fig. 5.12. Cabe lembrar que a super resolução é

resultado da influência do menisco de água no campo-próximo aplicado entre a ponta

e a amostra.
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Figura 5.12: Imagens de varredura sMIM da estrutura TBG sobre diferentes substratos.

A Fig. 5.12 a mostra a imagem 400 nm x 400 nm da condutância da amostra

TBG:hBN:Vidro, dada pelo contraste da sobreposição de duas camadas de grafeno com

θTM = 0, 21◦. A cor falsa é ligada à intensidade do sinal refletido, sendo o branco

a mais alta, ou seja, a condutância mais alta. O padrão observado é consistente com

uma estrutura reconstruída. b-f mostra os padrões de Moiré 100 nm x 100 nm para

uma ampla gama de ângulos. As amostras examinadas são TBG:hBN:Vidro (a,b,e,f),

TBG:Si02:Si (c) e TBG:Vidro (d).

No canto superior direito de cada imagem registram-se as redes reciproca das

estruturas. Aplica-se uma transformada de Fourier aos dados, mostrando os pontos de

difração correspondentes à modulação periódica das propriedades eletrônicas da rede

bidimensional de Moiré. Essa representação espacial é bastante usada nos estudos

de estruturas periódicas. Essa rede é uma rede de Bravais e representa o conjunto
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(infinito) de pontos do espaço com uma disposição tal que parece sempre a mesma

quando vista de qualquer dos pontos do espaço.

As estruturas TBG usadas são atomicamente planas, o que elimina o efeito to-

pográfico da superfície no sinal de micro-ondas refletidos. A Fig. 5.12 demonstra a

capacidade do sMIM de observar estruturas complexas como as camadas de TBGs ro-

tadas com ângulos bastante pequenos. Por último, as imagens mostradas não foram

filtradas, o único processamento foi a remoção do fundo e o ajuste da faixa de cores.

5.4 Conclusões Parciais

A microscopia de campo próximo usando a imersão líquida na faixa das micro-

ondas é uma área que vale a pena explorar. A formação do menisco de água pode,

por exemplo, permitir o exame de amostras biológicas, usando lâminas de hBN para

garantir a transmissão de micro-ondas. O estudo de fenômenos nano físicos como

capilaridade, forças van der Walls e campo próximo podem significar um grande avanço

no vasto campo da nanolitografia. A caracterização das partes reais e imaginárias do

sinal de micro-ondas refletido permitiria em tempo real saber as quantidades certas

de materiais dispensados, cada um com sua impedância característica. Estabelecendo

assim, o sMIM como uma ferramenta importante para examinar de forma não invasiva

esses sistemas em condições ambientais.

O conteúdo apresentado neste capítulo foi submetido em Julho de 2020 no perió-

dico Nature Communications [71] e divulgado no congresso da Sociedade PSIE [72].



Capítulo 6

Conclusões Finais

No presente trabalho foram abordados problemas de eletromagnetismo associados

com guias de onda. Foram estudados métodos analíticos, simulações numéricas e teste

experimentais. A princípio todas essas temáticas aparentam ser distantes uma da

outra, mas a medida que observamos os resultados e suas aplicações identificamos uma

afinidade muito forte entre elas.

Os métodos analíticos têm uma altíssima complexidade matemática, porém os

resultados são precisos e a eficiência computacional alta. No presente trabalho foi

apresentado o formalismo matemático do método analítico do casamento de modos

(MMT) aplicado a problemas entre guias de onda coaxiais e retangulares que possuem

descontinuidades. Foram simulados casos de estudos, canônicos e práticos, com dife-

rentes tipos de descontinuidades. Os resultados foram corretamente validados através

de comparações feitas com dados reportados na literatura e simulações em COMSOL.

Destaca-se que em todos os casos de estudo o algoritmo MMT foi significativamente

mais rápido do que as simulações numéricas do software COMSOL. Esse aspecto é

bastante relevante no momento de analisar estruturas muito mais complexas, como

foi o caso do protótipo criado no projeto HP. Desta maneira, podemos concluir que o

métodos analíticos são de grande utilidade no projeto de dispositivos de onda guiada

fortemente vinculados a aplicações nas áreas de manufatura aditiva, perfuradora de

micro-ondas e microscopia. Os resultados experimentais apresentados nos capítulos 4

e 5, são um claro exemplo dessas aplicações e demostraram a relação direta que existe

entre modelos analíticos, numéricos e medições. Um dos objetivos mais relevantes al-

cançados no projeto HP foi criar um sistema de sintonia robusto que permitisse obter

um bom acoplamento do campo eletromagnético independente da carga avaliada. Por

outro lado, os estudos de microscopia evidenciaram o grande potencial da imersão lí-

quida e sua interação em campo próximo nas simulações e testes envolvendo imagens
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de estruturas nanométricas. Finalmente, é importante enfatizar que todos os resul-

tados mostrados foram fruto do trabalho em equipe desenvolvido nos laboratórios de

simulação e medição.

Propostas de Continuidade

As propostas de continuidade deste trabalho estão relacionadas principalmente

com as seguintes ideias:

• Avaliar descontinuidades entre guias de onda de geometrias diferentes, como por

exemplo, transições entre guias de coordenadas retangulares para cilíndricas. A

formulação do MMT empregada neste trabalho é apta para tratar qualquer tipo

de descontinuidades, desde que sejam respeitadas as condições de contorno do

problema e a continuidade dos campos. Nesse sentido, será necessário adotar um

sistema de coordenadas unitário e fazer as transformações das funções de onda.

Trabalhos nesse sentido foram reportados em [73].

• Aprimorar o protótipo do projeto HP no sentido de controlar a concentração e

a entrega de energia micro-ondas. O efeito corona evidenciado nos experimentos

foi um fator que indicou a capacidade da concentração de campo em regiões espe-

cíficas. No entanto, o arco elétrico surge sem o controle apropriado impedindo a

correta dosagem de energia na carga. Avanços nesse aspecto foram desenvolvidos

na criação da versão v3.0 do protótipo, chamada de WR − 340, devido ao uso

das dimensões comerciais associadas à fabricação da cavidade retangular. Atu-

almente, os testes com o protótipo v3.0 estão suspensos pela falta de recursos

financeiros.

• Felizmente, os trabalhos na área de microscopia estão apenas começando.

Pretendem-se avaliar outros tipos de amostras. Além disso, o modelo simulado

em COMSOL precisa ser aprimorado e transformado para um sistema 3D que

permita simular o comportamento eletromagnético e as interações mecânicas do

cantilever.
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Anexo A

Equação de Onda

Independente do sistema de coordenadas e considerando meios lineares, homogê-

neos, isotrópicos e sem fontes, os campos devem satisfazer a lei de Faraday (A.1a) e

Ampère (A.1b)

∇× ~E = −jwµ ~H, (A.1a)

∇× ~H = jwǫ ~E. (A.1b)

Aplicando o operador rotacional na lei de Faraday, tem-se

∇×∇× ~E = −jwµ ∇× ~H,

equação que, após a substituição da lei de Ampère, torna-se

∇×∇× ~E = w2µǫ ~E.

Sabendo que o número de onda ou constante de propagação é assumido como

k = w
√
µǫ =

w

c
=

2π

λ
,

determina-se a equação anterior em termos de k, de forma que

∇×∇× ~E − k2 ~E = 0. (A.2)

Por dualidade, tem-se

∇×∇× ~H − k2 ~H = 0. (A.3)
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Assim, ~H e ~E são soluções da equação de onda. Usualmente, ela é escrita de uma outra

forma, a qual é definida em termos do operador Laplaciano

∇2 ~A = ∇(∇ · ~A)−∇×∇× ~A.

Portanto, as equações (A.2) e (A.3) são reescritas da forma

∇(∇ · ~E)−∇2 ~E − k2 ~E = 0, (A.4)

∇(∇ · ~H)−∇2 ~H − k2 ~H = 0. (A.5)

Em um meio sem fontes, os campos ~E e ~H têm divergência nula

∇ · ~E = 0,

∇ · ~H = 0.
(A.6)

As equações anteriores podem ser deduzidas aplicando o operador divergente nas equa-

ções (A.1) e fazendo uso da identidade vetorial ∇·(∇× ~A) = 0. Substituindo as equações

(A.6) em (A.4) e (A.5) é possível reescrever as expressões dos campos como

∇2 ~E + k2 ~E = 0, (A.7)

∇2 ~H + k2 ~H = 0. (A.8)

Finalmente, observa-se que as componentes de ~E e ~H obedecem o comportamento dado

pela equação de onda escalar ou equação de Helmholtz

∇2 ψ + k2 ψ = 0. (A.9)

A partir da equação de onda homogênea podemos construir as soluções dos campos

eletromagnéticos segundo as coordenadas do problema.

Considerando que os campos ~E e ~H têm divergência nula, portanto podemos

expressar os campos em termos do vetor potencial magnético ~A ou em termos do vetor

potencial elétrico ~F , ou podemos usar a superposição de ambos, desta maneira têm-

se [37, p. 130]

~E = −jw
[

~A+
1

k2
∇(∇ · ~A)

]

− 1

ǫ
∇× ~F , (A.10)
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~H =
1

µ
∇× ~A− jw

[

~F +
1

k2
∇(∇ · ~F )

]

. (A.11)

Os vetores potenciais devem satisfazer também a equação de onda homogênea, caso o

calibre de Lorenz (∇ · ~A = −jwµǫΦe) seja aplicado [38, Ch. 3]

∇2 ~A+ k2 ~A = 0, (A.12)

∇2 ~F + k2 ~F = 0. (A.13)

Desta maneira podemos supor os vetores potenciais, ~A e ~F , em termos da função de

onda ψ com o propósito de determinar as expressões analíticas dos campos eletromag-

néticos. É convencional classificar os modos como Transversal Magnético-z (TMz) e

Transversal Elétrico-z (TEz). Para uma solução TMz, o campo se expressa em termos

do vetor ~A com componente única em z, assim têm-se

~A = ψ ẑ,

~F = 0.
(A.14)

Por dualidade, a solução TEz, o campo se expressa em termos do vetor ~F com compo-

nente única em z, assim têm-se

~A = 0,

~F = ψ ẑ.
(A.15)

A construção das soluções no sistema cilíndrico e retangular encontram-se nos

anexos B e C, respectivamente. Para cada sistema, foi feita a escolha usual dos modos

TMz e TEz, e apresenta-se o método de separação de variáveis e o conjunto de funções

harmônicas que são solução da equação de onda homogênea.



Anexo B

Funções de onda Cilíndricas

Neste apêndice serão apresentadas as expressões dos campos eletromagnéticos

para a construção de soluções TMz e TEz no sistema de coordenadas cilíndricas [39,

Cap. 5, p. 1]:

Modo TMz

Eρ =
1

jwµǫ

∂2ψ

∂ρ∂z
Hρ =

1

µρ

∂ψ

∂φ

Eφ =
1

jwµǫ

1

ρ

∂2ψ

∂φ∂z
Hφ = − 1

µ

∂ψ

∂ρ

Ez =
1

jwµǫ

[

k2ψ +
∂2ψ

∂z2

]

Hz = 0

(B.1)

Modo TEz

Eρ = − 1

ǫρ

∂ψ

∂φ
Hρ =

1

jwµǫ

∂2ψ

∂ρ∂z

Eφ =
1

ǫ

∂ψ

∂ρ
Hφ =

1

jwµǫ

1

ρ

∂2ψ

∂φ∂z

Ez = 0 Hz =
1

jwµǫ

[

k2ψ +
∂2ψ

∂z2

]

(B.2)

121



B. Funções de onda Cilíndricas 122

A equação do onda homogênea (A.9) expandida em coordenadas cilíndricas é

dada por

1

ρ

∂

∂ρ

(

ρ
∂ψ

∂ρ

)

+
1

ρ2
∂2ψ

∂φ2
+
∂2ψ

∂z2
+ k2ψ = 0. (B.3)

Assumindo que a solução de ψ pode ser obtida através do método de separação

de variáveis, tem-se

ψ(ρ, φ, z) = R(ρ)P (φ)Z(z). (B.4)

Substituindo o produto de funções, exposto em (B.4), na equação de onda homo-

gênea (B.3) e realizando algumas manipulações matemáticas obtemos possíveis escolhas

das funções R(ρ), P (φ) e Z(z). Assim, a solução para R(ρ) é dada em termos de funções

de Bessel da seguinte forma

R(ρ) = Bn(kρρ) ∝ Jn(kρρ), Nn(kρρ), H
(1,2)
n (kρρ),

ou combinação linear dessas funções,
(B.5)

onde Jn(kρρ) é a função de Bessel de primeiro tipo, Nn(kρρ) é a função de Neumann

ou Bessel de segundo tipo e H(1,2)
n (kρρ) é a função de Hankel de primeira ou segunda

espécie. Notando que todas as funções são de ordem n.

A solução periódica referente a P (φ) é dada por

P (φ) =

{

sen

cos

}

(nφ), ou e±jnφ. (B.6)

Por último, a solução para Z(z) é definida como

Z(z) =

{

sen

cos

}

(kzz), ou e±jkzz. (B.7)

onde kz é uma constante de propagação da onda ao longo o eixo z, expressa pela

equação de variáveis separáveis:

k2 = k2ρ + k2z . (B.8)
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Funções de onda Retangulares

Neste apêndice serão apresentadas as expressões dos campos eletromagnéticos

para a construção de soluções TEz e TMz no sistema de coordenadas retangular [39,

Cap. 4, p. 3-4]:

Modo TEz

Ex = −1

ǫ

∂ψ

∂y
Hx =

1

jwµǫ

∂2ψ

∂x∂z
=

(−kz
wµ

)

ETE
ymn

Ey =
1

ǫ

∂ψ

∂x
Hy =

1

jwµǫ

∂2ψ

∂y∂z
=

(

kz
wµ

)

ETE
xmn

Ez = 0 Hz =
1

jwµǫ

[

k2ψ +
∂2ψ

∂z2

]

(C.1)

Modo TMz

Ex =
1

jwµǫ

∂2ψ

∂x∂z
Hx =

1

µ

∂ψ

∂y
=

(−wǫ
kz

)

ETM
ymn

Ey =
1

jwµǫ

∂2ψ

∂y∂z
Hy = − 1

µ

∂ψ

∂x
=

(

wǫ

kz

)

ETM
xmn

Ez =
1

jwµǫ

[

k2ψ +
∂2ψ

∂z2

]

Hz = 0

(C.2)
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A equação do onda homogênea (A.9) expandida em coordenadas retangulares é

dada por

∂2ψ

∂x2
+
∂2ψ

∂y2
+
∂2ψ

∂z2
+ k2ψ = 0. (C.3)

Assumindo que a solução de ψ pode ser obtida através do método de separação

de variáveis, tem-se

ψ(x, y, z) = X(x)Y (y)Z(z). (C.4)

Substituindo o produto de funções, exposto em (C.4), na equação (C.3) e fazendo

algumas manipulações matemáticas, tem-se

1

X

∂2X

∂x2
+

1

Y

∂2Y

∂y2
+

1

Z

∂2Z

∂z2
+ k2ψ = 0. (C.5)

Assim, vemos que cada termo só depende de uma coordenada (x, y ou z). Logo,

cada um deles tem que ser uma constante

1

X

∂2X

∂x2
= −k2x,

1

Y

∂2Y

∂y2
= −k2y,

1

Z

∂2Z

∂z2
= −k2z ,

(C.6)

onde cada constante devem satisfazer a equação da separação de variáveis

k2x + k2y + k2z = k2 = w2µǫ. (C.7)

Possíveis escolhas das funções harmônicas X(x), Y (y) e Z(z) são dadas por

X(x) =

{

sen

cos

}

(kxx), ou e±jkxx,

Y (y) =

{

sen

cos

}

(kyy), ou e±jkyy,

Z(z) =

{

sen

cos

}

(kzz), ou e±jkzz,

(C.8)

onde
{

sen
cos

}

(f) representa uma combinação linear entre sen(f) e cos(f).
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Neste anexo encontra-se a lista de publicações decorrentes da pesquisa.

Patente

Near-field monitoring of energy delivery

Número de publicação internacional: WO 2019/152035 A1

Data: 08 de Agosto de 2019

Disponível em: https://patents.google.com/patent/WO2019152035A1

Artigos em Periódicos

The limits of Near Field Immersion Microwave Microscopy evaluated by

imaging bilayer graphene Moiré patterns

Submetido em Nature Communications

arXiv preprint arXiv:2007.03823, 07 de Julho de 2020

Disponível em: https://arxiv.org/pdf/2007.03823.pdf

Artigos em Congressos

Observation of moiré superlattices on twisted bilayer graphene by scanning

microwave impedance microscopy

Low-Dimensional Materials and Devices 2020

International Society for Optics and Photonics SPIE

Disponível em: https://doi.org/10.1117/12.2570651
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Modeling of a Conical Antenna Applied in a Waveguide Device

2019 SBMO/IEEE MTT-S International Microwave and Optoelectronics Conference

(IMOC).

Analytical Modeling of a Coaxial Probe in a Waveguide Device

2018 International Conference on Electromagnetics in Advanced Applications (ICEAA)

Disponível em: https://ieeexplore.ieee.org/stamp/stamp.jsp?tp=&arnumber=8520439
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