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Resumen

El objetivo general de esta tesis es el desarrollo de una herramisita lgeneral para el
analisis de dispositivos pasivos de microondas y ondas reflices usados en la nueva ge-
neracdon de sistemas de comunicaciones. En particular, el trabajo se centra en desarrollar una
herramienta para una eficiente y precisa caractetimaviodal de dispositivos pasivos consti-
tuidos por gias de onda de seéxi transversal arbitraria.

Para cumplir con este objetivo se propone extender atodo surgido recientemente y
llamado BI-RME Boundary Integral - Resonant Mode Expansigoe en espg#l significa
Integral de Contorno - Exparisi Modal Resonante). Esteétodo se ha revelado como uno de
los mas adecuados, por su tremenda eficiencia computacional, para caracterizar modalmente
las guas de secéin transversal arbitraria. Respecto a&todo BI-RME original se pretende
mejorar la precigin y la eficiencia en presencia de perturbaciones circulareiptycak en el
contorno de las gas a estudiar.

El primer trabajo de la tesis consiste entonces en extender la tirmetodo BI-RME a
geomettas circulares y @bticas incluyendo la posibilidad de conectar estos dos nuevos tipos
de arcos (circulares yigkicos) con los tramos rectos usados hasta ahora en la implenéentaci
practica del nétodo.

Con el objeto de validar la nueva témidesarrollada se calcula un conjunto dehpaatros,
como las frecuencias de corte, la longitud de onda de corte o0 el campo electedic@mgyue
caracterizan gas calnicas y gias arbitrarias de intés pActico, y se comparan los resultados
obtenidos con las soluciones dtiahs conocidas o resultados publicados en la literatura.

Una vez obtenida la carta modal de las diferentéagyde secoéin transversal arbitraria, el
paso siguiente es calcular las integrales de acoplo entre estos modos y los modoside la gu
rectangular que encierra completamente el contorno arbitrario. Tales integrales son fundamen-
tales para el alisis modal de estructuras pasivas de microondas constituidas por transiciones
planares entre gas de sec6in transversal distinta.

Para estudiar estas estructuras pasivas, se integra la nueva y extecwici BI-RME pro-
puesta en una herramienta infdtica basada en elé&todo de la ecuadn integral, el cual
permite caracterizar eficientemente transiciones planares mediante matrices de inmitancia (ad-
mitancia o impedancia). Esteatodo de aalisis electromaggticofull-wavenecesita el espectro
modal de cada una de lasigs que forman las transicionesi asmo las integrales de acoplo
entre los modos de las dosiga adyacentes que constituyen la discontinuidad. En el caso de
guias rectangulares, dicha informéagimodal se puede obtenécflmente de forma arigica.

Sin embargo cuando unaigwo las dos tienen una segnitransversal arbitraria, esta informa-
cion se puede obtener de forma eficiente y precisa mediantetetmBI-RME.



El empleo del ratodo de la ecuan integral basado en matrices de admitancias o de impe-
dancias para caracterizar dispositivos integrados p@asgionectadas en cascada resulta espe-
cialmente ventajoso, pues conduce a un sistema de ecuaciones lineales a resolver cuya matriz
de coeficientes presenta una estructura en banda, céstcteque puede explotarse adecuada-
mente para incrementar la eficiencia computacional asociada a la résaletcitado sistema,

y reducir considerablemente el coste asociado @isia de dispositivos complejos.

A continuacdn se demuestra como enigsl de secéin transversal arbitraria con uno o
dos ejes de simé# se puede generar, tarebimediante el @odo BI-RME, toda la familia de
modos de dicha ga de manera que verifiquen una cierta coradicle contorno ficticia de pared
eléctrica o pared maggtica en el plano de simédr;, y se discuten las ventajas computacionales
respecto a calcular todos los modos simndtamente. Adeas, las distintas familias de simietr
se propagan de forma independiente a lo largo de estructuras constituidas por unancemnexi
cascada de gas uniformes que presentan la misma simeicha situadn se puede explotar
para aumentar de forma notable la eficiencia del simulador electr@tiegn

Verificada coréxito la eficiencia y precién de la nueva herramienta infotica desarro-
llada mediante el dlisis de transiciones publicadas en la bibliogrdcnica relacionada, se
analizan dispositivos pasivos realmente complejos, tales como un filtro con ventanas de acoplo
inductivas y tornillos de sintda, un filtro con esquinas redondeadas, filtros de modo dual en
guia circular con iris é@pticos o en gia eiptica, un filtro de modo evanescente, un filtro paso
bajo en gia coaxial, y finalmente un nuevo girador de polariaaaile90° para aplicaciones
espaciales. Los resultados son completamente validados mediante coarpeacacotros pu-
blicados en la bibliogra tecnica relacionada, o bien mediante las medidas de las respuestas
asociadas a unas implementacionexpcas de las estructuras analizadas.

Finalmente se extraen las conclusiones de la tesis y se indican posibkes de investiga-
cion futuras. Se indican tan@ las publicaciones en revistas y las comunicaciones en congre-
sos a que ha dado lugar el trabajo desarrollado en el marco de esta tesis.



Resum

L'objectiu general d’esta tesis el desenrotllament d’'una ferramengesioca general per a
I'analisi de dispositius passius de microones i onedimiétriques usats en la nova genegeie
sistemes de comunicacions. En particular, el treball se centra en desenrotllar una ferramenta per
a una eficient i precisa caracteritzacnodal de dispositius passius consti&per guies d’ona
de secd transversal arbiaria.

Per a complir amb este objectiu es proposa estendrectiod® sorgit recentment i anome-
nat BI-RME Boundary Integral - Resonant Mode Expansique en valenai significa Integral
de Contorn - ExpanéiModal Ressonant). Esteatode s’ha revelat com un dels mes adequats,
per la seua tremenda efiticia computacional, per a caracteritzar modalment les guies de sec-
cib transversal arbiaria. Respecte al @iode BI-RME original es préh millorar la preci$ i
I'eficiencia en preancia de pertorbacions circulars ilgtiques en el contorn de les guies a
estudiar.

El primer treball de la tesi consistix aleshores a estendre la teoria ételds BI-RME
a geometries circulars i #lptiques incloent la possibilitat de connectar estos dos nous tipus
d’arcs (circulars i eliptics) amb els trams rectes usats fins ara en la implemérgauitica del
metode.

Amb I'objecte de validar la nova teoria desenrotllada es calcula un conjunt dmetres,
com les fregencies de tall, la longitud d’ona de tall o el camp electroneééignque caracteritzen
guies canniques i guies arbiaries d’inteés pactic, i es comparen els resultats obtinguts amb
les solucions an#lques conegudes o resultats publicats en la literatura.

Una vegada obtinguda la carta modal de les diferents guies dé setwsversal arbiaria,
el pas seggentés calcular les integrals d’acoblament entre estos modes i els modes de la guia
rectangular que tanca completament el contorn arbitrari. Tals integmal®osamentals per a
I'analisi modal d’estructures passives de microones coildisuper transicions planars entre
guies de secobitransversal distinta.

Amb eixa finalitat, s’integra la nova i estesghica BI-RME proposta en una ferramenta
informatica basada en el@tode de I'equadiintegral, el qual permet caracteritzar eficientment
transicions planars per matjide matrius d'inméncia (admancia o impeédncia). Este mtode
d’analisi electromageticafull-wavenecessita I'espectre modal de cadascuna de les guies que
formen les transicions, dixom les integrals d’acoblament entre els modes de les dos guies ad-
jacents que constitwen la discontinitat. En el cas de guies rectangulars, dita inforimacodal
es pot obtindredcilment de forma angica. No obstant quan una guia o les dos tenen una sec-
cio transversal arbiairia, esta informadi es pot obtindre de forma eficient i precisa per anit]
del metode BI-RME.



L'us del metode de I'equaédiintegral basat en matrius d’adaniicies o d'impedncias per a
caracteritzar dispositius integrats per guies connectades en cascada resulta especialment avan-
tatjos, perge condiix a un sistema d’equacions lineals a resoldre la matriu de coeficients del
gual presenta una estructura en banda, cafatiter que pot explotar-se adequadament per a
incrementar I'efigéncia computacional associada a la reséldeil citat sistema, i reduir consi-
derablement el cost associat a Bisi de dispositius complexos.

A continuaco es demostra com en guies de sed¢ransversal arbiaria amb un o dos eixos
de simetria es pot generar, tagnrer mith del metode BI-RME, tota la faimiia de modes de dita
guia de manera que verifiquen una certa coldile contorn fidtia de paret €ctrica o paret
magretica en el pla de simetria, i es discutix els avantatges computacionals respecte a calcular
tots els modes simuihiament. A rés, les distintes faiies de simetria es propaguen de forma
independent al llarg d’estructures congtiies per una connéxien trencada de guies uniformes
gue tenen les meteixes propietats de simetria. La dita sit@scpot explotar per a augmentar
de forma notable I'efiéincia del simulador electromagfic.

Verificada ambexit I'eficiencia i precig de la nova ferramenta infoatica desenrotllada
per mitia de I'aralisi de transicions publicades en la bibliogradiartica relacionada, s’analitzen
dispositius passius realment complexos, tals com un filtre amb finestres d’acoblament inductives
| tornels de sintonia, un filtre amb cantons arredonits, filtres de modo dual en guia circular amb
iris elliptics o en guia eliptica, un filtre de modo evanescent, un filtre pas baix en guia coa-
xial, i finalment un nou girador de polaritzaaile 90° per a aplicacions espacials. Els resultats
son completament validats per mitjancant la comp@raanb altres publicats en la bibliografia
tecnica relacionada, célper mitp de les mesures de les respostes associades a unes implemen-
tacions pactiques de les estructures analitzades.

Finalment s’extrauen les conclusions de la tesi i s'indiquen possihles b'investigad fu-
tures. S’indiquen tantbles publicacions en revistes i les comunicacions en congressesha qu
donat lloc el treball desenrotllat en el marc d’esta tesi.



Abstract

The general goal of this thesis is the development of a basic tool for the analysis of passive
microwave and millimetre-wave devices used in the new generation of communication systems.
In particular, the work is focused on the development of a tool for an efficient and accurate
modal characterization of passive devices composed of waveguides with arbitrary cross section.

In order to achieve this goal, a method recently arisen and called BI-RME (Boundary In-
tegral - Resonant Mode Expansion) is extended. This method has been revealed as one of the
most appropriate, for its high computational efficiency, to characterize waveguides with arbi-
trary cross section. Regarding the original BI-RME method, this one will improve the precision
and the efficiency of the modal solution in presence of circular and elliptic perturbations in the
arbitrary waveguide contour.

Then, the first work consists on extending the original BI-RME method theory to circular
and elliptic geometries including the possibility to connect these two new types of segments
(circular and elliptic) with the straight segments used until now in the practical implementation
of the method.

In order to validate the new developed theory, a set of parameters as the cut-off frequencies,
the cut-off wavelengths or the electromagnetic fields of canonical waveguides and arbitrarily
shaped waveguides of great practical interest, are calculated. These results are compared with
analytical well-known solutions or results published in the literature.

Once the electromagnetic modal chart of different arbitrarily shaped waveguides is obtained,
the following step is the computation of the coupling integrals between these modes and the ones
of the rectangular waveguide that completely surrounds the arbitrary contour. Such integrals
are essential for the modal analysis of microwave passive structures involving waveguides with
arbitrary cross section.

For this purpose, the new extended BI-RME method is included into a software package
tool based on the integral equation method, which allows to characterize efficiently waveguide
discontinuities by means of inmitance matrices (admittance or impedance). This efficient full-
wave analysis method requires the knowledge of the modal chart related to all the waveguides
included in the devices under consideration, as well as the coupling integrals between the modes
of the two waveguides composing the discontinuity. In the rectangular waveguides case this
modal information can be easily obtained in an analytical way. However, when a waveguide or
both have arbitrary cross section, the accurate and efficient modal analysis can be obtained by
means of the BI-RME method.

The use of the integral equation method based on admittance or impedance matrices to char-
acterize devices composed of cascading waveguides is specially advantageous because it leads



to a linear system of equations. The coefficients matrix of this linear system presents a banded
structure that can be appropriately exploited to increase the computational efficiency associated
to the resolution of the aforementioned system, and to reduce considerably the computational
cost associated to the analysis of complex devices.

Next step is the demonstration that in waveguides with arbitrary cross section and with
one or two symmetry axes you can generate, also by means of the BI-RME method, the whole
family of waveguide modes, so that they verify a certain fictitious boundary condition of electric
or magnetic walls in the symmetry plane, and the advantages regarding the computation of the
modes are discussed. Furthermore, those different symmetry families of waveguide modes
propagate in an independent way along the structures constituted by a connection of uniform
waveguides. This situation can also be exploited to increase in a remarkable way the efficiency
of the Computer-Aided-Design (CAD) electromagnetic software packages.

Once verified with success the efficiency and precision of the new CAD tool developed by
means of the analysis of transitions published in the related technical bibliography, the analysis
of really complex passive waveguide devices is performed. Some passive waveguide devices
analyzed are for instance a filter with inductive coupling windows and tuning screws, a filter
with rounded corners, dual mode filters in circular waveguide with elliptic irises or in elliptic
waveguides, an evanescent filter, a low bandpass filter in coaxial waveguide, and finally a new
90° twist component for space applications. The simulated results are totally validated by means
of comparison with other data published in the related technical bibliography, or by means of
measurements of manufactured prototypes.

Finally, the conclusions of this work are extracted and future research lines are outlined.
Publications in journal and congress presentations in the framework of this thesis are also indi-
cated.
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Capitulo 1

Introducci on

1.1. Motivacion

La complejidad de las moderna@shicas de alisis de dispositivos pasivos de microondas
ha sufrido un gran incremento en laiéimos tiempos impulsada por el aumento de los servicios
de telecomunicadn en las bandas de microondas y ondas nailiicas. El objetivo de estas
técnicas es mejorar la predsiy eficiencia computacional en eldisis del comportamiento de
dispositivos pasivos de microondas y, adsnpoder realizar un mejor dis®con herramientas
CAD (del inglesComputer Aided Desigrde diséo asistido por ordenador.

Los nuevos servicios multimedia utilizan sistemas de comunicaciones de banda ancha para
facilitar el intercambio mundial de informaii. Estos servicios requieren una mejor tecniapg
por lo que, debido a la saturéai del espectro radicgttrico, deben operar en las bandas altas
del espectro. Aispues, si los primeros slites de comunicadh operaban a bajas frecuencias
(6/4 GHz y 8/7 GHz), los ras modernos ya se encuentran prestando servicios de banda ancha
a frecuencias @ altas (14/12 GHz), y es de esperar en l@xipnos d&o0s un salto a la banda
de frecuencia$(a (26.5/40 GHz). Este constante aumento de las frecuencias portadoras ha su-
puesto una creciente complejidad en el sy fabricacdn de los equipos de comunicaside
los saélites y, por tanto, de los dispositivos pasivos de microondas que constituyen un elemento
esencial de dichos equipos. En general, este incremento de la frecuencia de trabajo supone la
ventaja de una disminum del tamao fisico y peso de los dispositivos. En contrapartida a esta
disminucbn de tam&o han surgidos varios inconvenientes, como por ejemplo la necesidad de
mayor precisbn en los procesos de fabricanj mayores restricciones, elevada sensibilidad del
disdio final a tolerancias maaicas, y un elevado coste eéomco de los procesos de fabrica-
cion.

Todos estos inconvenientes han generado un graregésttre la comunidad ciéfita ac-
tual. Cualquier avance en el sentido de eliminar los inconvenientes anteriores [ raatircir
los costes, tanto ecoOmicos como temporales, asociados dllesis y diséo de la nueva ge-
neracon de sistemas de comunicaciones, contribuyendo en una mejora de la tecyadg
plena explotadin de las nuevas aplicaciones multimedia.

En laslltimas dos écadas, se han fabricado un gramero de dispositivos pasivos en
guias de onda para aplicaciones de telecomurdcaen la banda de microondas y ondas mi-
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limétricas. La mayor parte de dichos dispositivos pueden ser modelados considerando todo el
circuito como una cone@&h en cascada de discontinuidades entiaglLa mayda de estas

guias de onda presentan una séndransversal arbitraria. Por ejemplo j@sirectangulares o
circulares con reentrantes (en iagtidge) [1, 2], ad como iris en forma de cruZ3[ 4], se

utilizan frecuentemente en filtros resonadores de modo dual. ias getangulares con multi-

ples entrantesifultiridge) se han utilizado como elementos sintonizadores en filtros coaxiales
[5], siendo tamlkin elementos fundamentales en los filtros doblemente corrugdld®efien-
temente, debido a los efectos de mecan@adle las principalestnicas de fabricagh de
componentes en gaide onda, se ha empezado a investigar el efecto de la presencia de esquinas
redondeadas en las aplicaciones guiad@hg fadiadas §]. Otro ejemplo de gran intés es la

guia elptica, que ha encontrado una importante apliaein los filtros de modo dua®[10] y

modo triple [L1], en los polarizadored P, en las estructuras radiantds3], en los resonadores

[14], y en bocinas corrugada$q).

Por lo tanto, el estudio de la propagatielectromagetica en gias de onda de seéri
transversal arbitraria se ha convertido en un problema de gra@snt8in embargo, actual-
mente existen muy pocas herramientas infaticas que se dediquen aladisis de este tipo de
dispositivos, y ade@s las pocas herramientas disponibles son herramientas dedicadas a aplica-
ciones y dispositivos espéicos. En este contexto, el trabajo realizado en esta tesis se centra
en desarrollar una herramientadica general para el alisis de una amplia clase de disposi-
tivos con glias de secéin transversal arbitraria, contribuyendo a reducir al mismo tiempo los
costes ecapmicos y temporales del diSe y fabricacbn de la nueva generaxi de sistemas de
comunicaciones.

1.2. Estado del arte

1.2.1. Anrdlisis modal de gaas de secd@n transversal arbitraria

En la literatura se pueden encontrar diferentds@ds con distintos enfoques que tratan el
calculo modal eficiente de gas de onda de seéei transversal arbitraria, como por ejemplo
el método delpoint-matchingpara el estudio de gas asingtricas [L6], 0 métodos que utilizan
funciones o polinomios para caracterizar el contorno arbitraiol[8]. Un interesante resumen
de todas estagtnicas se puede encontrar &6]{[ 21].

En la cecada de losfas 80, se propusieron nuevasnicas de alisis de este tipo de @gs.
Principalmente estas nuev&gnicas se pueden dividir en dos grandes catagior

= Meétodos basados en la soldicide ecuaciones integrales por diversos algoritmos, como
por ejemplo el ratodo de los momento22]-[ 24].

= Métodos basados en elementos fini p basados en el @odo de la matriz déreas
de transmigin o TLM (Transmission Line Matrix 26).

A pesar de que el primer grupo dechicas ha sido recientemente modificado y ampliado con
nuevas aportaciones, como por ejemplo étodo generalizado en el dominio espectga] fy
el método de la ecuadn integral de contorna2B], estos nétodos producen un problema de
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autovalores no lineal de pedi@tamdio que hay que resolver. Ad@s) cuando se requiere ob-

tener muchos modos, el tiempo de compuiace incrementa bastante debido a que se calculan

las frecuencias de corte como ceros imimos del determinante de una matriz cuyos elemen-

tos son funciones trascendentes de la frecuencia. Por otro ladéclasas pertenecientes al
segundo grupo producen problemas de autovalores grandes o requieren numerosas iteraciones
para alcanzar una predsi razonable. Hay que elegir una forma, una densidad y una osici
adecuada del mallado en la séxciransversal de la gu (especialmente cuando el contorno

de la gua es bastante irregular), lo que supone un gran consumo de recursos del sistema tales
como tiempo de CPU (en inggCentral Processing Unjty memoria.

Un método alternativo que supera todos estos inconvenientes es el conocido como BI-RME
(Boundary Integral - Resonant Mode Expangiaque fue originariamente propuesto @9][

La principal ventaja de este nuev@tado es que esthasado en la resoldci de una ecuasn
integral que produce un problema de autovalores lineal y de pedaendo, problema que
puede ser resuelto con poco esfuerzo computacional.

El método BI-RME se ha revelado como uno de lasradecuados, por su tremenda eficien-
cia computacional, para caracterizar modalmente l&ssgeon secoin transversal arbitraria.

Esta eficiencia reside en que el mallado es unidimensional aaplise glo a la perturbaéin
de la gua arbitraria respecto de un contorrésito (rectangular o circular).

Recientemente, el @odo BI-RME ha sido revisado para proporcionar t&anbas integra-
les de acoplo que caracterizan las diversas discontinuidades presentes en los dispositivos de
microondas 30, 31], y que ha facilitado su integram en las herramientas modernas deftbise
asistido por ordenador (CAD3BP]-[34]. Sin embargo, a pesar de estos recientes esfuerzos de-
dicados a mejorar el atodo, todas las implementacionefgircas de estactnica utilizan, en
la discretizaddn del contorno arbitrario, una segmendesca tramos rectos, aunque el contorno
esk compuesto por arcos circulares pgtos. Este simple enfoque, que normalmente necesita
un nimero elevado de segmentos rectos para definir todo el contorno, puede introducir efec-
tos indeseados a bajas frecuencias eélaguon perturbaciones curvas ypécas B5]. Seiia
conveniente poder predecir con mayor prégistl comportamiento de las igis cuya secon
arbitraria est compuesta por los mencionados tramos circulareipiiagls para evitar los men-
cionados inconvenientes, constituyendo por tanto una de las cuestiones a tratar en esta tesis.
Ademas se intentdr eiadir la posibilidad de conectar estos dos nuevos tipos de arcos (circula-
resy elpticos) con los segmentos lineales usados hasta ahora en la implegeptaciica del
método BI-RME.

Una vez obtenida la carta modal de laayde secdin transversal arbitraria, siguiendo la
teona descrita end0], se podan tambén calcular &cilmente las integrales de acoplo entre estos
modos y los modos de la gurectangular que encierra el contorno arbitrario. Tales integrales
son fundamentales para elaisis modal de estructuras pasivas de microondas constituidas por
transiciones de gas de secéin transversal arbitraria.

Por lo tanto, en la presente tesis se pretende contribuir al desarrollo détadarmo-
dal riguroso vy eficiente, siguiendo la formulacidel metodo BI-RME original, que permita
discretizar el contorno arbitrario considerando segmentos lineales, circulaipigoslo una
conexbn cualquiera entre estos tipos de segmentos. Una vez validada la nuevatepuesta,
con ejemplos de dgas calnicas cuyas soluah modal se conoce nugrica o andticamente,
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se quiere incorporar la nueva herramienta en un paquete iaficorde dis&o asistido por or-
denador (CAD) para el atisis eficiente de dispositivos pasivos de microondas. Finalmente,
comprobada la precisin del nuevo programa analizando dispositivos ya conocidos en la litera-
tura, se intentd@ analizar nuevas estructuras pasivas de microondas de gran complejidad.

1.2.2. Andlisis de estructuras pasivas de microondas

El arélisis del comportamiento electromagito de uniones planares entréagiarbitrarias
constituye un tema que ha suscitado un enormeésten el pasado. Apor ejemplo, en36]
se representa esta Onimediante una red equivalente; si bien dicha @&d permite tener en
cuenta las interacciones asociadas al modo fundamental, y por tanto no resulta apropiada su
utilizacion en el diséo de los actuales componentes de microondas. Debido a la complejidad
de estos dispositivos, el alisis de las uniones planares entréagurequiere de algoritmos de
simulacbn que permitan considerar las interacciones entre modos de orden superior, y que
adend@s puedan implementarse eficientemente desde el punto de vista computacional.

De entre las diferentes y numerosasrticas que permiten resolver problemas de disper-
sibn en sistemas guiados, conviene considerar como primeras aquellas basadas en soluciones
modales; cuyos principios generales se encuentran recogidos con det8l§ €og métodos
modales resultan especialmente interesantes al analizar la dispersducida por geomésis
sencillas; pues permiten obtener de manera relativamente simple solucioftisaareatactas a
dichos problemas. Ahora bien, cuando la georaete la gia es arbitraria, no es posible obte-
ner soluciones anidgicas exactas para este tipo de estructuras. Actualmente uno détdos
mas flexibles y utilizados para caracterizar uniones planares en&re gan secciones transver-
sales diferentes es el de la adagtaanodal (en ingds Mode-Matching [38]. Estos nétodos
modales permiten caracterizar la disp@ngbroducida por la citadas discontinuidades, con bas-
tante precigin por cierto, mediante matrices de dispangien ingésscattering generalizadas;
cuya combinadn adecuada, empleando la f@ode circuitos desarrollada para tratar redes de
microondas, permite analizar numerosos dispositivos de microondas integrados por la cone-
xion en cascada de diferentedag Ahora bien, est&tnica chsica de aalisis presenta varios
inconvenientes; destacando entre ellos la baja eficiencia computacional asociada a su imple-
mentacbn, debido a la complejidad inherente atwdo en cuesin, a§ como el problema de
convergencia relativo expuesto é9]-[41]. Con el objetivo de evitar estos inconvenientes, en
[42] se ha propuesto un nuevoétodo de aalisis modal, basado en matrices de inmitancias
(admitancias o impedancia $8gel caso) generalizadas, para caracterizar discontinuidades en
sistemas guiados; &odo que constituye una adaptatde unaé&cnica chsica propuesta a fi-
nales de losf@aos 60 en43], empleada en su momento para caracterizar uniones eriie gu
rectangulares en forma de T. Estétodo parte de los resultados finales a obtener, es decir de la
red equivalente multimodal que representa laarplanar, para evaluar los distintos elementos
de la matriz generalizada asociada a cadamni

Recientemente erfl], se ha descrito un nuevo procedimiento, simplé@pido, para cal-
cular estos elementos de la matriz de impedancia generalizada; extrayendo para ello la depen-
dencia frecuencial de las series infinitas que deben evaluarse al calcular dichos elementos, y
reduciendo pues notablemente el tiempo dlewo. Adenas de esta nuevédnica, se ofrece
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tambén un procedimiento muy eficiente para resolver sistemas de ecuaciones lineales con es-
tructura en banda que aparecen al forzar las correspondientes condiciones de contorno de las
transiciones entre gas conectadas en cascada, empleando para ello un algoritmo recursivo
[45]. Dicha tecnica, llamada ecudm integral, permite caracterizar modalmente las transicio-
nes entre uniones planares, resolviendo el problema para modos accesibles (usados para conec-
tar transiciones), y modos localizados (usados para describir el campo electeticage la
unién). Como se indica erfl], la técnica de la ecuamn integral requiere el conocimiento de
la carta modal de todas lasigs de secéin transversal arbitraria presentes en el dispositivo
gue se quiere analizar. Esta carta modal se obderwin la nueva y extendidadnica BI-RME
desarrollada en esta tesis.

Entre los diferentes dispositivos que se anadimarse encuentran por ejemplo filtros en
linea de modo dual empleados en aplicaciones para comunicaciones espaciales y analizados
con €©cnicas distintas a la propuesta en esta t&sitl], y un filtro inductivo con tornillos de
sintonia @6]. Otros dispositivos de gran in&s pactico que se analizain en la tesis son los
resonadores en gacircular y eiptica [L0]; los giradores de polarizami en gia circular de
amplia utilizacon en la cargatil de los satlites de comunicacione$Z, 47]; filtros inductivos
con esquinas redondead&s48] que constituyen un casomtico de efectos de mecanizatj
filtros en guia rectangular doblemente corrugad@ls/de modo evanescentéq-[51]; y filtros
paso bajo en ga coaxial p2].

1.3. Obijetivos de la tesis

El objetivo general de la presente tesis es analizar dispositivos complejos de microondas que
impliguen gaas con secoin transversal arbitraria. Este objetivo general se puede descomponer
en los siguientes objetivosas concretos:

= Analisis modal completo de @as con secoin transversal arbitraria. Para ello se em-
pleaia basicamente el gtodo BI-RME R9, 32]. Seia tambén objetivo de esta tesis el
intentar mejorar la precign y eficiencia de este @odo cuando se introduzcan pertur-
baciones circulares y iplticas. A tal fin se intentardiscretizar el contorno arbitrario
considerando segmentos lineales, circularesptiebs o una conegin cualquiera entre
estos tipos de segmentos.

= Calculo de las integrales de acoplo entre los modos de utadgusecdn transversal
arbitraria y una gia rectangular que la encierra. Para ello se saglinétodo reciente-
mente publicado er8[)].

= Analizar transiciones planares que involucrefiagucon sec6in transversal arbitraria.
Las transiciones planares se anabracon la écnica de la ecuawn integral. Para ello,
se obtendan tambeén las integrales de acoplamiento entrégagude secéin transversal
arbitraria distinta.

= Aplicacion del nétodo previamente desarrollado abéisis de diversas estructuras pasi-
vas de microondas:
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e Resonadores en @ucircular o diptica.

¢ Filtros paso banda en gurectangular con ventanas de acoplo inductivas y tornillos
de sintofa.

e Filtros inductivo en gia rectangular considerando efectos de mecanizado (esquinas
redondeadas).

¢ Filtros de modo dual en ga circular y eiptica.
¢ Filtros de modo evanescente erigyaon reentrantesidge).
e Filtros paso bajo en da coaxial.

e Giradores de polariza@n en giia circular con iris épticos y en una nueva geome-
tria mas compacta.

= Validacion del nuevo ratodo desarrollado mediante compabacton ejemplos publica-
dos en la literatura, y con medidas de prototipos realizados.

1.4. Estructura de la tesis

La tesis se ha estructurado enitalps diferenciados de la siguiente manera:

Capitulo 2 En este cajpulo se introduce el gtodo BI-RME; se extiende la tdardel metodo
a geometias circulares y @bticas incluyendo la posibilidad de conectar estos dos nuevos
tipos de arcos (circulares yipticos) con los segmentos lineales usados hasta ahora en la
implementadn practica del netodo. Con el objeto de validar la nueva faatesarrollada,
se calculan las frecuencias de corte (o lomeros de onda de corte) de algunamgule
ondas, y se comparan los resultados obtenidos con las soluciongis@mabnocidas o
resultados publicados en la literatura.

En la segunda parte de este italp se explica 6mo obtener los coeficientes de acoplo
entre los modos de unaigurectangular y los modos de undaaarbitraria encerrada por
la gua rectangular, empleando para ello las mismas matrices ya obtenidasadcuts c
modal de la gia arbitraria.

Finalmente se explicadbmo se ha obtenido el campo electrométipo de los modos TM
y TE, se describe el algoritmo utilizado para el descarte de modos fuera dedia degi
interés, y ®mo se han elegido los puntos de evalaGaael campo electromagtico. Para
comprobar que los resultados obtenidos son correctos, se representa el cotrjmm el
transversal de algunos modos TE y TM de lamguanalizadas.

Capitulo 3 En este cajulo se analizan transiciones planares entiagde onda de secui
transversal arbitraria mediante una formubsicbasada en l&ctnica de la ecuaan inte-
gral. En la primera parte se muestra un resumen de la forndulgeineral, cuya finalidad
es encontrar una matriz de impedancias generalizada (és{@gheralized Impedance
Matrix, GIM) que caracterice la transtm planar. Para ello, estadnica de aalisis mul-
timodal full-wave necesita la carta modal de lasi@sique componen la trangai, carta
gue se calcula mediante kchica BI-RME extendida propuesta en elitalp 2.
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Seguidamente se demuesti@m obtener las integrales de acoplo entre ddagyde
seccon transversal arbitraria rodeadas por dogguectangulares diferentes o por la
misma glia rectangular, y se comprueba que los resultados obtenidos son correctos.

Finalmente, se representan algunos ejemplos de transiciones planaresiestde gunda

de secdn transversal arbitraria. A tal fin, se ha integrado la nueva y extengitéca
BI-RME propuesta en una herramienta infétina basada en elé&todo de la ecuagn

integral, y se han analizado algunas transiciones que ya han sido estudiadas con otros
métodos en las principales publicaciones paidas internacionales del electromagnetis-

mo y las microondas.

Capitulo 4 En este caipulo se describen las propiedades de siraejue pueden presentar
las guas y las estructuras pasivas de microondas. En la primera parte se dentuastra ¢
en guas de sec6in transversal arbitrea con 16 2 ejes de simei todos los modos se
agrupan taml@n en familias de simét. La segunda parte describe la forma de obtener
por separado las distintas familias de sin@ette gilas con secéin transversal arbitraria
mediante el ratodo BI-RME. Pokiltimo, se demuestra que en estructuras de microondas
simétricas formadas por la conéxi en cascada de tramos ddayuniforme, tamkén
aparece el concepto de familias de sin@ly que ades las distintas familias de simietr
funcionan de forma independiente a lo largo de toda la estructura al no acoplarse entre s

Capitulo 5 En este cajpulo se analizan dispositivos pasivos de microondas constituidos por
guias de secoin transversal arbitraria mediante la herramienta inética desarrollada.
Se comparan los resultados obtenidos con los publicados en las principales revistas del
electromagnetismo y las microondas, con programas comerciales o con medidas de pro-
totipos fabricados. En la primera parte de estdtafppse hace mengh a una &cnica
muy eficiente, basada en un algoritmo recursivo, para resolver los sistemas de ecuacio-
nes lineales en banda que surgen al analizar dispositivos de microondas constituidos por
diferentes gias uniformes conectadas en cascada.

Capitulo 6 En estelltimo captulo se extraen las conclusiones finales de la tesis y se indican
posiblesineas de investigamn futuras.

Ademas de los cdpulos mencionados, se han incluido los siguienté&ndjees:

Apéndice A En este apndice se presenta ladnica utilizada para obtené&r modos TEM
ortonormalizados, co > 1. El procedimiento explicado en el dagdo 2 para obtener
los modos TEM no determin@ soluciones ortonormalizadas, las cuales se obéendr
sblo despeés de aplicar una ortonormalizanidel tipo Gram-Schmidt.

Apéndice B En este apndice se presentan las expresionesiticed de todas las integrales
singulares que parecen en el tajp 2 de la presente tesis.

Apéndice C En este apndice se describe I&dnica utilizada para calcular atea de la
seccon transversal de una guarbitraria.
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Apéndice D En este apndice se describe unachica para desacoplar dos modos cuasi-
degenerados, es decir, modos asociados a dos autovalores (uno pertenecientéra la regi
interna a la gia arbitraria que se quiere analizar y otro a la@agixterna complementa-
ria) de valor muy parecido pero distinto. Estos autovalores casi-degenerados causan una
alteracon de los autovectores que producen valores de campo con amplitudes parecidas
en las dos regiones que forman ldayarbitraria y la gia rectangular que la rodea. El
objetivo del desacoplo es desechar el autovalor correspondiente adia geg no es de
nuestro integs.

Apéndice E En este apndice se explica l&tnica utilizada para elegir puntos, en los cuales
se va a evaluar el campo electromatjco, cercanos a arcodmicos. La distancia de un
punto a una recta o a un arco circular es trivial (conociendo l@petros que definen la
recta o el arco circular). No &k distancia de un punto a un arcépgico o a una elipse
gue requiere de un algoritmo un tanto peculiar.

Apéndice F En estelltimo apendice se recogen las publicaciones éfarats a que ha dado
lugar el trabajo de la presente tesis.



Capitulo 2

Extension del metodo BI-RME a
geometias circulares y elpticas

2.1. Introduccidn

El método BI-RME Boundary Integral - Resonant Mode Expangi@s un nuevo @to-
do surgido recientement@9, 32] para el adlisis de gias con secoéin transversal arbitraria.
Esta nuevadcnica se ha revelado como una de lasradecuadas, por su tremenda eficiencia
computacional, para caracterizar modalmente las citadas gan secéin transversal arbitra-
ria. BI-RME esh basado en la resoliéei de una ecuagn integral que produce un problema
de autovalores lineal y de pedietamdio. La principal ventaja de esteétodo es el uso del
nucleo exacto definido mediante funciones de Greédidas expresadas en forma de series
rapidamente convergentes3]. Los terminos de estas series son funciones racionales de la
frecuencia, y las series pueden truncarse alumaro muy bajo deérminos sin prdida signi-
ficativa de preci€in en los resultados finales. Sin embargo, a pesar de los recientes esfuerzos
dedicados a mejorar elétodo, todas las implementacione&giicas de esta&tnica p4] utili-
zan, en la discretiza@n del contorno arbitrario, una segmenégerca tramos rectos, aunque el
contorno est compuesto por arcos circulares ipgtos. Este enfoque simple, que normalmente
necesita un iimero elevado de segmentos rectos para definir todo el contorno, puede introducir
efectos indeseados a bajas frecuencias @msgron perturbaciones curvas jpéicas B5, 48].
En este cajulo se extendérla teofa del netodo BI-RME a geometis circulares y @bticas
incluyendo la posibilidad de conectar estos dos nuevos tipos de arcos (circulaptisgsicon
los segmentos lineales usados hasta ahora en la implen@enpeitica del netodo BI-RME.

Los coeficientes de acoplo caracterizan lsdareéntre dos gas de secoin transversal dis-
tinta. Cuando ambas @as tienen forma rectangular o circular, estos coeficientes pueden calcu-
larse de forma andica, puesto que se conocen las expresiones de sus campos modales. Pero,
en muchos casos, una de las domgule la urdn (o las dos) tiene forma arbitraria y sus modos
no se conocen ariitamente. Mediante el @odo BI-RME es posible obtener un graimme-
ro de estos coeficientes de forma simpleapida, pues para sualculo el nétodo utiliza las
mismas matrices ya empleadas en la reséhludel problema modal. En el segundo apartado,
se describe un atodo apido, que podemos encontrar &d)[ para obtener los coeficientes de
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acoplo entre los modos de laigwarbitraria y los modos de unaiguectangular que la rodea.

En ellltimo apartado, se explicacon nas detalle 6mo se ha conseguido obtener el campo
electromagatico de los modos TM y TE. Finalmente se expl&cat algoritmo utilizado para
el descarte de modos fuera de la éegde inteés y ®mo se han elegido los puntos de evalua-
cion del campo electromagtico. Para comprobar que los resultados obtenidos son correctos,
se representarel campo dctrico de algunos modos TE y TM de diversasaguarbitrarias
analizadas previamente.

2.2. El método BI-RME

Consideremos una gude secd@n transversal arbitrarisi que puede obtenerse perturbando
una gaa rectangular de se@ri (2 con una o varias hojas conductoras invariantes en la dinecci
de propagadin de la gia, cuya intersecon con(2 es unainea o un conjunto dérleass como
se muestra en la figutal Las ineas se definen mediante la ecbagiarangtrica:

s=s(l) (2.1)

dondes denota un punto de, | es un paametro tomado sobre, y t es el vector tangente
unitario ao.

y

A

A

- >

Figura 2.1. Guia de secdn transversal arbitraria.

El campo ekctrico en un punte de observaén gererico dentro d&? puede obtenerse
mediante la expresn:

E(r) = —jnk /Ee (r,s',k)-J, (I")dl (2.2)

dondes’ indica el punto de fuente em, y r indica un punto de observaci de ca_mpb
n = +/p/e eslaimpedancia caracistica del mediok = w,/uc es el umero de onda3, es

1Con las variables primadas se ind@ardos puntos de fuente, mientras que con las variables no primadas se
indicatan los puntos de campo.
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la funcibn de Green didica bidimensional de tipoédtrico para un resonador bidimensional de
seccon (2; y finalmentel,, es la densidad de corriente endanlina conductora perturbadora.

La funcion de Greer®, utilizada satisface la condimi de contorno de la d@rectangular o
circular de secén (2. Por tanto, para obtener el campo de lgagarbitraria 6lo sea necesario
imponer que la expre@in (2.2) cumpla condiciones de contorno taf@bsobrer, es decir, que la
componente tangencial dse anule sobre. La expresin general de la funén de GreerG,,
proporcionada erbf3], tiene el siguiente aspecto para las secciones rectangulares y circulares:

G, (r,8,k) = Gy (r,8', k) + 22 G,.. (r,s, k) (2.3)

siendoz el vector unitario en la directn de propagaéi, G., una dadica transversal aigual
a

~ / 1 / / ~ / k2 /
Get (I‘,S ) k) = _ﬁvv g (I‘,S ) + Gst (I‘,S ) + Zm: Wem (I‘) €m (S) (24)
y G... la componente en la dire@ri z:
/ / k2 /
Gezz (I‘, S, k‘) =g (I‘, S ) + Zm: W¢m (I') @Z)m (S ) (25)

con:

ry s’ puntos geéricos de campo y fuente, respectivamente.
k., numero de onda de corte para los modos TE de ia gactangular.
k! n0mero de onda de corte para los modos TM de ia gectangular.

e,, funcion modal de tipo vectorial que representa el campotgto para em-ésimo modo
TE. Esta funddn es real y eétnormalizada en dérea transversal de laigu

/ e, e, ds=1 (2.6)
Q

1., funcibn modal de tipo escalar que representa el camctrgdo axial para ein-ésimo
modo TM. Al igual que la anterior, esta fudci tambén es real y eatnormalizada en el
area transversal:

/sz?n ds =1 (2.7)

g funcion de Green escalar bidimensional para la eéumade PoissoiV?g = —§ (r — &)
con la condiadn g = 0 en el contorno de la se@si (2.
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G, diadica solenoidal eatica, normal al contorno, que satisface la edbraci
VXVxGy(rs)=Lir—s)+VVy(rs)

dondel, es la dadica unitaria transversaldr) es la funcdbn delta de Dirac.

La separadin de .3 en 2.4 y (2.5 no es la mas simple peroiges muy efectiva porque de esta
manera, por ejemplo en (..., la funcion de Green escalgres independiente de la frecuencia
y Se conoce una velsi equivalente que converge exponencialmente. Por su parte el segundo
termino de la ecua6n (2.5), que depende de la frecuencia, converge céfng por tanto con
esta separadn se consigue una gran mejora en la convergencia del algoritmo. Un razonamiento
aralogo puede aplicarse a.4) para aumentar la velocidad de convergencia detboio. Como
se vea mas adelante, la mejora recogida @) servia para aumentar la eficiencia asociada
al calculo de los modos TE, mientras la mejora 2rb) se utilizaé en el @lculo de los modos
TM. Las expresiones dgy G,, para una gia rectangular y circular pueden encontrarse2€f [
ad como sus formasapidamente convergentes.

El siguiente paso consiste en descomponer la densidad de corriente en sus componentes
transversal y longitudinal:

J, (Y =J, (Nt ) +J. ()2 (2.8)

dondet es el vector unitario tangenciaba J; y J. son funciones inagnita a determinar.

Si sustituimos las ecuacionesd—(2.5) y (2.8) en la expresin (2.2) obtenemos la siguiente
ecuacbn para el campo éttrico, que dada la separéeideG, y J,,, tambén podemos descom-
poner en sus componentes transversal y longitudinal:

E, (r) = —jnk / G (r,8, k) - () 3, (1) dll =

. 0 I',S, ’ / . -~ N / /
=i [VEEE g @yar -k [ G ) O RO A- @)

jnk‘%;#@w /a e (8) - T (1) I () dl'

E.(r) = —jnk / G... (r,s', k) J, (l') dll =
7 (2.10)

_ —jnk/g(r $)J. () dl — jnk? Z @ kﬂ /¢m Nl

La ecuaaddn (2.9) representa el campoaaitrico para los modos TE, caso en el que la corrien-
te inducida y el campo ettrico son transversales. En el caso de los modos TM el caragioi€l
coy la corriente son longitudinales, y por tanto la ecoia.10 describe los modos TM. Estas
ecuaciones integrales modelan el comportamiento del campo en el interior da krlgjtra-
ria, y sus inégnitas son las corrientes inducidas sabnrelos nimeros de onda de corte de la
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guia arbitraria. Para prdsitos de computa@ih nunerica& conviene transformar la integral del
primer €rmino de la 2.9 mediante la identidad:

ag<ras/) / r / a‘]t (l/> I
/0 e (1) dll = /Ug(r,s) o dl (2.11)

gue se obtiene integrando por partes, observando que la singularigad deegrable y que la
mismag es cero en cualquier extremo de&ue yace sobre el contorfibde la gua eséndar, y
gue J; se anula en cualquier extremo @d&o coincidente cof. Imponiendo ahora las condi-
ciones de contorno sobeepara los modos TE:

E (r)-t(1)=0 (2.12)
y para los modos TM:
E.(r)=0 (2.13)
se obtienedcilmente:
Modos TM
/ g(r,s")J. (I')dl' + 1””;,5” al, =0 (2.14)
/ kZ ! / /
m m ¢m (S)Jz (l)dl (2.15)
Modos TE

10 /8‘]15([/) / ™ ral N 3o / / Ea)'em(r) o
ﬁa/gg(r,s) & dl+/Ut(l)-Gst(r,s)~t(l)Jt(Z)dl+Zk—2am—

k‘2
T k2, —

U / en (s -t (1) I, () dl (2.17)
Las ecuaciones integrales obtenidas en la desérigig| nétodo BI-RME no pueden resolver-
se, en general, de forma attigia. Por tanto, la resolu@n de este tipo de ecuaciones se debe
realizar mediante algoritmos n@mcos. Cualquier ecudm necesita ser reducida a un proble-
ma de dimengin finita para poder resolverse néaricament& Por tanto, el siguiente paso en
el método BI-RME consista en la discretizabn del problema y su resoluri mediante el
método de los momentos en la vénside Galerkin$5].

2La ecuaddn (2.9) resulta mucho ré@s eficiente si se pasa la derivada sobre la corriente, ya que de ese modo se
elimina la singularidad no integrable poétodos convencionales.

3Es necesario truncar el sumatorio infinito conde las ecuacionef(14 y (2.16 a un rumero finito de
terminosM.
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2.2.1. Modos TM

En el caso de los modos TM se apliaaal netodo de Galerkin sobre las ecuacior244)
y (2.15. En primer lugar, se descompone la corriente en N funciones @arab a trozos de
area unidad:

N
') = Z b (') (2.18)

dondeb’ = (b}, ..., b)) son los coeficientes de las corrientes. Aplicando Galerkin y dsspe
algunas manipulaciones algebraicas, se obtiene el siguiente problema matricial de autovalores:

U o7 , [ D R’ al
{|: 0o 0o :| —k { R’ L b | 0 (219)
dondeU es una matriz identidad de ordé#’, 0 es una matriz nula de tama N x M’, 0’ es
una matriz nula de tami@ N x N. El resto de matrices tienen las siguientes expresiones:

D' = diag (k7% k52, . kyy?) (2.20)

, 1
Rip = 1z / (1) o (v) dl (2.21)

/ / ;i (1) g(r, &' )u; (I') didl (2.22)
i,j=12....N m=12... M

!/

a = (a,,...dy) B =, .. by (2.23)

con M’ el numero de modos TM fijado en el contornadico de la gia rectangular. El pro-
blema de autovalores generaliza@ol@ se puede transformaadilmente en un problema de
autovalores eéandar de la forma& - x = \x, es decir:

(D’ _RT.. R') a = k2a’ (2.24)
calcubindose los coeficientes de las corrientes como
b =-L " R -a (2.25)

Finalmente, el campo @ttrico axial para los modos TM en laiguarbitraria lo obtenemos
mediante la expresn (2.10 con la corriente expandida eg(2.18

E. (r) = —jnk [Zb’/ dl’+2k’ 20 (r) a (2.26)
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2.2.2. Modos TE

Para los modos TE se sigue el mismo procedimiento empleado con los modos TM. En
primer lugar, se descompone la corrienteNefunciones paratlicas a trozos darea unidad

N
') = ijwj (1) (2.27)

dondeb = (b4, ...by) son los coeficientes de las corrientes. A continbiasie aplica el proce-
dimiento de Galerkin a la ecu@cti integral definida poi2(16) y (2.17). Si recordamos.11), al
realizar la integral por partes pasamos de una derivada sobre larfude{Green a una derivada
sobre la corriente. Esto nos obligaa que las funciones base que utilicemos sean continuas y
derivables a trozos.

Una vez aplicado Galerkin y tras unas sencillas manipulaciones rattes) obtenemos el
siguiente problema de autovalores

Hg(g}_kﬂgfﬂ[ﬂ:o (2.28)

dondeU es una matriz identidad de ordénh, 0 es una matriz nula de tama/N x M,y

D = diag (k;*, k32, ... k) (2.29)
1 .
R = 1 / w; (D (D) - ey, (v) dl (2.30)
Lij //w Yw; (1Nt (1) - G (r,8) -t (I') dldl’ (2.31)
Gwz (1) Ow; (1") ,
Cij = / / r,s') oyl (2.32)
1,] = N m=1,2,...,M

a:(al,...aM) b:(bl,b]\[)

conM el numero de modos TE fijado en el contorrésizo de la gia rectangular.
Una vez solucionado el problema, obtenidos los valores y vectores propios, el caotge el
co transversal en el interior de laiguarbitraria se calcula seqg (2.9):

:—jn{Zb [ v/ aw dz’+k/Gst s') -t (1) w; (1) dl
+k:zamem }

(2.33)
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2.2.3. Modos TEM

Estelltimo caso es totalmente independiente de las consideraciones anteriores. De hecho,
en este casopt estamos interesados en los campos modales, porquerteos de onda de
corte son cero. Estos campos quedan perfectamente determinados como gradientes del potencial
electrosatico:

o (r) = / g(r, s’)'OUT(l/)dl’ (2.34)

dondep, representa la densidad de carga superficial seb€onsideremos el caso en el que
existen() conductores interiores, cuyos contornos sonilaeas separadas, os, ..., 0o mas
una ineac™ que contacta con el contorno fgver figura2.2).

) 0,

Figura 2.2. Guia de secdn transversal arbitraria cap conductores internos.

Para cualquiera de la@g modos lasicos TEMg queda uivocamente determinada asignan-
do los() potenciales en los conductores interiorg§ [ Si se consideran las mismas funciones
baseu, usadas para la determinénide los modos TM, la densidad de carga puede quedar
expresada como:

) N* N*4+N; N N
Pl S w4 Y Bun @)+t Y B () =Y Bu, () (2.35)
€ n=1 n=N*+1 n:N—NQ—H n=1

donde cada uno de los sumatorios representa la distbibuts carga sobre las diversas por-
ciones des, y dondeN*, Ny, ..., N representa elimero de funciones base que existen sobre
cada uno de los conductores. Teniendo en cuenta que el poteneiatiebe sef), al igual que
sobre el contornél, y que ens,, 09, ..., 0 €l potencial viene dado pdr,, ®,, ..., ¢4 , aplican-

do Galerkin a la ecua@n (2.34) y teniendo en cuenta la condici de contornt

¢(r)=0 cuando r € o*

¢(r)=dg cuando r € og

“En realidad, para resolver el problema TEM se asigida an valor constante igual a la unidad y cero al
resto de conductores. Este proceso se realiza para todos los conductores interiores obteniendo, por tanto, tantas
soluciones TEM como conductores interiores haya.
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se obtiene el sistema de ecuaciones

L'-b'=f (2.36)
dondeL’ es la misma matriz del caso TM, y
b = (b,...0%)
fi- 0 si 1<i<N* (2.37)
L (I)Q si N*+...+NQ_1<i§N*—|—...—|—NQ_1+NQ

Finalmente la expredn a utilizar para el potencial electrasto es:

N

o) = S0 [ o () (2.38)

n=1 g

Sin embargo, cuando elimero de conductores intern@s es decir el amero de modos
TEM, es mayor que uno, este procedimiento no determiisaluciones ortonormalizadas. En
el Apéndice A se explicarla €cnica utilizada para ortonormalizar los vectobésy ® para
obtener)) modos TEM ortonormalizados.

2.2.4. Elementos singulares: caso TM

Debido a la singularidad inherente a la fumtide Green bidimensional de la ecuacde
Poissory y a la singularidad existente en ladicaG.,, [29], el calculo de algunos elementos de
las matriced.)’ (2.22) en el caso TM, y, como veremos en el siguiente apartado, de las matrices
L (2.3) y C (2.32 en el caso TE puede resultar complicado. Este posible problema se resuelve
observando que el tipo de singularidad que aparece en estas funciones es de fifnoidoggr
por tanto perfectamente integrable utilizando wtanica chsica b7, 58] que consiste enfeadir
y substraer una function que tenga el mismo comportamiento singular.

Considerando el caso TM, la fuidei de Green bidimensional tiene la siguiente expresi
en su versin aceleradad9):

1 — , 107
g (x7y7 xla y/) = E Z In T00711 (239)

donde

TPe = 1 — Qe lo= (1P a"+2amin/b o (% (y— (—1)* y’)> + e 2 (P 2amin/b (2 40)

Como se observa, esta fuanipuede presentar una singularidad. En concreto aparece cuando
el punto de fuente y de campo se aproximan, siefjffoel tnico £rmino que tiende a cero
provocando la singularidad. La manera de proceder en este cagsb\seir la funcon de Green

en dos partes. Para separar la parte singulgrdiesu parte regular se puede escribir:

o0

1 TOTON 1 TOTY 1 o
9=~ > b T T g B - - InTy (2.41)

m;_éO
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Ahora se intentar desarrollar la parte singular que queda, buscando simplificarl@xaim

para que se pueda integrar atiehmente. Si se realiza una expamsen serie de Taylor del
termino singulaf°, se comprueba que es posible separarlo nuevamente en una parte singular
y otra regular

1
4

InT° = —i In 1y” - i In [(x - xl)Q +(y — ?/)2} (2.42)
0 dr (1 — x’)2 + (y — y’)2 4

cuyo primer sumando es regular, porque cuando el punto de fuente y de campo se aproximan:

1 T 1 2
lim —— In 0 ;= (%) (2.43)
con AT (w—a) 4 (y—y)T A ND

Resumiendo, la fundn de Green se paog@lientonces expresar como sigue:

G (z,y; 2, Y") = Greg (@, ;2" Y) + Greg—sing (T, Y32, Y') + Gsing (2, y; 2", Y) (2.44)

con ~
1 TIOTO 1 TRT!

Greg = E - In T%OT#} + E n T (245)
m;O
1 T
reg—sing = — 7= 1l : 2.46
g g g 47T (1} . ZE,)2 + (y . y,)2 ( )
1
Gsing = ——In [(w — )+ (y—y)* (2.47)

Ahora, llegado este punto, es necesario tratar las integrales singulares é&m fugiciipo de
tramo considerado (lineal, circular dmico). La integradn se realizéx siempre en el mismo
intervalo que se ha fijado enc [—0,5, 0,5, parametrizando el contorno adecuadamentérseg

el tipo de tramo considerado. Adéshay que precisar que de las integrales dobles presentes
en la ecuadn (2.22, slo la integral interna se resoh&anaiticamente, mientras que la ex-
terna, como el resto de integrales no singularegsealculadas nuaricamente utilizando la
cuadratura de Gauss-Legendsé)][

Tramos lineales

En este tipo de perturbaii (ver figura2.3 (apartado a) ), una vez realizada la parametriza-
cion, la resoludn de la integral no conlleva ninguna dificultad:

r=ux0+ (t+0,5) Alcosb

y=1yo+ (t+0,5)Alsend (2.48)
La expresbn singular se convierte en:
InR* =1n |(z —a')" + (y - y')2] =In [AZQ (t— t’)Q] (2.49)

y la integral singular se puede calcul@aciimente porque la integragi de una fundn pa-
rabblica u; por la expre$in (2.49 se conoce de forma afiita, tal y como se puede ver con
mas detalle en la ecuani (B.1) del Apéndice B.
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yA y A

(anJ’o)

€Y (b)

Figura 2.3. Segmento lineal de longitud./ en (a) y segmento circular de radigy longitud
rAg en (b).

Tramos circulares

Siguiendo el mismo procedimiento, se parametriza el arco circular derraepresentado
en la figura2.3 (apartado (b)) como

xr = xo+1rcosp(t)

Yy =yo+rsenyp(t) (2:50)

con

e(t) = o1+ Ap(t+0,5)
Ap = p2—p1

Introduciendo estas expresiones en la e@ra@.47), la parte singular de puede escribirse
como
R = [A 2 (¢ — t’ﬂ (2.51)
A@? (t —t')* 7 |
con
B ==+ (y—y)]

donde el primeré&rmino de la ecuadh (2.51) es regular

R2
Iim In ————5 =1In r? (2.52)
il Ap?(t =)

y puede calcularse nuwmicamente, mientras que el segundo es singular y tiene que obtenerse
analticamente. La solubn anaitica de esta integral se puede encontrar en la eongBil)
del Apéndice B, ya que es la misma integral singular del apartado anterior.
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Figura 2.4. Segmento @ptico de semieje mayary semieje menob.

Tramos elipticos

En este caso la parametrizaidel arco éptico es un poco distinta, ya que se utiliza (ver
figura2.4) un sistema de coordenadas locdles):

u=acosn(t)

v =bsenn (t) (2:53)

con

n(t) = m+An(t+0,5)
An = m—m

Estas coordenadas locales v) estn relacionadas con las coordenadas cartesianés &g

siguiente reladn:
(x) _ (xo) n (cosa — sen a) . (u) (2.54)
Y Yo sena  cos« v

Introduciendo estas relaciones en la exjne$2.47) se obtiene que

R2

mR>=In———— +In|Ap (t — 1)’ 2.55
donde el primerérmino es regular porque
lim In R—2 = In [a®sen®n (t) + b” cos® n (1)] (2.56)
s A (6= 1)

y—y'

mientras que el segundértmino necesita un posterior tratamiento para obtener una @oluci
analtica. Este tratamiento se debe al hecho de que las expresiones de los diferdhgialés
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en la ecuadin (2.22 tienen una formuladin diferente y ras complicada que en el caso circular.
El diferencialdl para un arco @btico se puede definir como:

dl = aAn\/1 — e2 cos?n (t)dt (2.57)

dondee es la excentricidad de la elipse o del arco de elipse. Si se considera esteanmeno,t
la expresbn de los elementos de la matfiztienen la forma:

0,5 (05
Ly=aart [t @) g ) @) () det (2.58)
-0,5J-0,5
convy (t) = /1 — €2 cos?n (t).
Para resolver anigicamente la parte singular es necesario realizar una oparprvia:
V1 —e2cos?n(t') — /1 —e2cos?n(t —i-\/l—ezcos?n(t):
1— e2cos?n 2.59
V1—e2cos2n(t) |1 - V1= efeos + /1 — e2cos?n (t) (2.59)
V/1—e2cos?n (t’)
gue genera un segundo nivel de digiside la parte singular de la matiiz
L;ising = L;isingf'reg + L;Z’singfsing (260)
donde
0,5 (0,5 ~y (t)
L, = aQAnQ/ / w; () (1) <1 — / ) Gsing (r,8") u; (') (¢') dtdt’  (2.61)
e —05J-05 v ()
L{iising—sing - aIQA,r}Z / / gs'bng (I' S ) U; (t/) dtdt/
05 (2.62)
= a?An? / u; ()72 (1) / Gsing (r,8") u; (') dtdt’
—0,5 —0,5
La ecuaddn (2.61) es ahora regular poqu}ﬁxtll <1 — ((t,))> = 0; gsing tiene una singularidad

logaritmica pero es conocido ql]ﬁnzg Inz = 0 para todos los valores demayores que 0.
xTr—>

Sin embargo la ecuam (2.62 es ain singular, pero la integral interna tiene la misma forma
del caso circular y su exprési anaitica se muestra en la ecuani(B.1) del Apendice B.

2.2.5. Elementos singulares: caso TE

En los modos TE las matrices que presentan singularidades son la mg#i31) y la
matrizC (2.32. La singularidad de la matr& es del mismo tipo que la de la matiiz en los
modos TM, y se trata de la misma forma explicada anteriormente. Respecto al caso TM ahora
se utilizan las derivadas de las funciones base, por lo que el coeficienta soludbn anaitica



22 Extensbn del método BI-RME a geometiias circulares y elpticas

de la ecuadin (B.1) del Apéndice B debe ser igualta TambEn hay que especificar que estas
derivadas, parametrizando las integraleg¢' en[—0,5, 0,5], introducen un nueva@tmino:
dw; (I') _ Ow; (t) O
o o o
gue en el caso de un arcamico sera:

ot’ 1 1 1

o' aAny/1—e2cos?n(t) alny(¥)
Por lo tanto, no es necesario generar el segundo nivel deativils la parte singular utilizado
en la matrizl’ de los modos TM cuando se integra sobre un segmeiptiicel porque el factor
~ (t') viene simplificado.
En la matrizL aparece la parte édica de la fundn de Green éidicaG.,;, que se puede
expresar en su versi acelerada34] como

aSt:}A{.Gm.)A(—i_i.ny.S’—i_y'ny'f("i‘S"ny'y (2.63)
con
G, = L5 ] T, X0 cos YT — e Xml cos Y= — e71Xml
= T3 T,
1 < senY ™ senY ™
1 & senYt senY ™
G =g 3 X ( o )
$+$,—‘$—x/| xx’
Gy = _
yy 2b ab *
! N m +rp—2[Xm| cos YT — e 1Xml cos Y™ — e~ 1Xml
8T {(_1) I (477, e o+ [ X T + i

dondea y b son la anchura y altura de laigurectangular y

X =7 [o= (m+5) a0 (- 3)]

. m
b
De todos losérminos, elinico que puede generar singularidades es en el que apigreya
gue es elinico que se anula cuando el punto de fuente y de campo se aproximan:

Y* (y+9); TE=coshX,, —cosY®

lim 7" = lim [cosh (%(x — x’)) — cos (%(y - y'))}
A
1 2
s h’ml 3 (%) [(:l? — x/)Q + (y _ y/)z] =0

y—y'
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El procedimiento de extradmn de la singularidad es alogo, en particular cada una de las
4 diadas de esta furim se puede separar en una parte regular y otra singular como sigue:

Gy (z,y;0,y) = Ga,., (@42, 9) + Gatyoy iy @y 2 0) + G,y (2,952, y) (2.64)

donde las expresiones ﬂ_ﬂtmg_smg y G,,..dependen del tipo de tramo.

La singularidad introducida por las dos componerites y G,,, es logaitmica y se trata
exactamente como en ., sn, Y gsing del caso TM, con lainica diferencia debida a la
presencia del vector tangeriten la ecuadin (2.31) que @&ade uné&rminoseno 0 coseno en
la integracdn anaitica. La presencia de este vector tangente permite &mditar el segundo
nivel de divisbn de la parte singular (vista en la maftizdel caso TM) cuando se considera un
arco elptice® porque elimina el factoy (¢') de la integral singular. La solua de estas nuevas
integrales se presenta en las ecuacioBe®{(B.9) del Apéndice B.

Un problema adicional aparece cuando se intenta desarrollar |®@fudiéidica en serie de
Taylor en el entorno del punto de fuente, porque aparecen estas dos funciones:

sing

o = (ﬂ_ﬁy _ (2.65)
(z—2)"+(y—v)
T (z—2)(y—¥)

2 2
(x—a) "+ (y—v)
donde la primera aparece en el desarrollo de las componéptesG,,®, mientras la segunda
aparece en la§,, y G,.". Es interesante evidenciar que las dos funciones son discontinuas
pero no son singulares, esto implica que los valores que toman en los puritogeldépenden
del tipo de segmentos que segesbnsiderando.

Tramos lineales

Utilizando la parametrizadn vista en la ecuagn (2.48), los limites de la ecuaon (2.65),
cuando el punto de campo se acerca al punto de fuente, son:

lim ® = cos*d (2.66)

a:—»:v,’
y—=y

1
lim U = 5861&(20)
vy

SEl vector tangente a un arcdtico, representado en la figu2a, recorrido en el sentido antihorario es

¢ asen7(t) cosa + beosn(t)sena 4 Zosen n(t) sena + beosn(t) cosa
= — X y

ay/1 —e?cos?n (t) ay/1 —e?cos?n (t)

Si el arco se recorre en el sentido horario la expresefa la misma cambiada de signo.
. . YV~ —e— X0l
®Debido al ermino| X[ s¥——c—>
0
"Debido al €rmino X, Se;’f
0
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Tramos circulares

En este caso, utilizando la parametrizacde la ecuadin (2.50), los limites de la ecuaon
(2.65 son:

lim ¢ = sen? (¢ (1)) (2.67)
v
, 1
lim ¥ = —gsen (2p (1))
Y=y’

Tramos elipticos

Utilizando la parametrizaocn de la ecuadin (2.53, los limites de la ecuaon (2.65 son:

[a cos acsen ) (t) + bsen acos 7 ()]

lim & = 2.68
xl—{rxl/' a?sen?n (t) + b%cos?n (t) (2.68)
Y=y

, 1 x (t) sen2a — absen 21 cos 2«
lim ¥ = -
P 2 a?sen?n (t) + b2 cos? 1 (t)
y—y

con
x (t) = a*sen®n (t) — b* cos® n (t) (2.69)

2.2.6. Combinacbn de segmentos lineales, circulares yipticos

En este apartado se estudida combina@n de los tres diferentes tipos de segmentos que
pueden definir el contorno de unagarbitraria. La conesin de dos segmentos linealed,&s
mo la conexdbn entre uno lineal y uno circular o dos circulares, &slimente programable ya
gue la reladn entre la longitud y valor angular de un arco es sencillo en el caso circular. El
problema aparece cuando se quiere conectar un aptwelcon uno de otro tipo. Tal problema
se debe al hecho de que la longitud de un argaiieb no se conoce ariitamente, y su valor
no esé directamente relacionado con el valor del aréptiglo An. Como ya se ha explicado,
el valor de la corriente que se ashtentando calcular con BI-RME se reconstruye utilizando
funciones base paréalicas. En B2], para garantizar resultados naritos estables, se aconseja
definir estas funciones bases sobre dos o tres segmentos del contorno arbitrario, &rgae el
de estas funciones en sus dominios sea igual a 1. Suponiend@ydidapde generalidad, que
un segmento sobre el cual @stefinida una funéin base es ftico y que su longitud e8, no
es sencillo definir el valor angular de un arcipgto a partir de su longitdd

8Tipicamente),,,., /2, donde\,,.. es la longitud de onda de corte del modo de orden mayor enita gu
rectangular de sedm 2, o de otro modo\./4, donde\. es la longitud de corte del modo de orden mayor en la
guia arbitraria 2.

%Hay que resolver una integraljgiica dada la reladn dl = a+/1 — e2 cos2 1 d).
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Para resolver este problema, se ha adoptado el siguiente enfoque. Si el@ico pérte-
nece a una elipse de semieje maypse elige un valor angular del arco igual al cociente entre
la longitud! y a, es decitAn = [/a. Se tiene que puntualizar que esta el@aeeio proporciona
una longitud real del arcoigtico igual al valor correcté No obstante, por como se ha definido
el segmento @btico, los valores de los coeficientes de las dos o tres funciones que definen la
funcion parablica son cilmente calculables siguiendo una procedimiento de normaizaci
estindar B2]. El siguiente paso consiste entonces en calcula@red real bajo la curva de la
funcion parablica de la siguiente manera:

I = / Uy, (1) dl = / ulM (1) dl + / u'? (1) dl + / ul® (1) di (2.70)

11 lo I3

dondeu,, indica la funcén base total que hay que calculauﬁﬁ) son las funciones paralicas
definidas en cada uno de los segmelitd&n este ejemplo particular, la tercera integral2ig@
corresponde a un arcaglico, y tiene la siguiente forma:

0,5
/ u® (1) dl = aln / (an + bt + cat®) /1 — €2 cos? n (t)dt (2.71)
I3

-0,5

Resuelta la ecuamn (2.70 se encontra que el valor obtenido par no es igual al, porque

la longitud real de un arcoigtico no ed, tal y como ya se ha explicado. La soloicia este
problema es simple, los coeficientes finales de las funcionesghiaesbusadas para definir toda

la funcion base tienen que obtenerse simplemente dividiendo el valor obtenido por el valor de
I calculado.

Finalmente, es interesante resaltar que procediendo en este sentido, las longitudes de los
arcos dipticos dependén de la posidéin de tales segmentos en la elipse. Si el ariied se
encuentra en una posici donde el vector unitario tangente a la elipse tiene una gran varjaci
su longitud es ras pequia, dando lugar a una segmenéecimas fina que proporcionaresul-
tados nas precisos.

2.2.7. Ejemplos: carta modal de gias carbnicas

En este apartado se validda nueva teda extendida con algunos ejemplos degLcadni-
cas de gran intés. Todos los resultados que se expandm la tesis han sido simulados en un
Pentium IV a2,4 GHz, con1 GB de RAM. Para la verificadn del programa infor@tico de-
sarrollado se ha escogido como primer ejemplo uria gan reentrante (en irggridge). La
guia WR-75 ¢ = 19,05 mm,b = 9,525 mm) que se ha analizado (figuzeb) tiene un reentrante
centrado de anchura = 4 mm y alturah = 2,976 mm.

En la tabla2.1 se presentan las frecuencias de corte de los primeros seis modos calculadas
con el programa desarrollado. Se han comparado estas frecuencias de corte con las obtenidas
con otros retodos como el TLMTrasmission Line Matrix[26], elementos finitos (FEM)Z5)],

y las frecuencias obtenidas con el programa comercial ANAPLANBX¥Y/due utiliza tambgn

10En este caso se han tomado tres segmentos como dominio de knfbask.
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a
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h

A

Figura 2.5. Geometia de la giaridge analizada.

Modo Tipo BI-RME | FEM TLM | ANAPLAN-W
(orden) | (TE/TM) | f.(GHz) | f. (GHz) | f. (GHz) |  f. (GHz)
1 TE 6,71569 | 6,640 6,715 6,7205
2 TE 15,1309 | 14,956 | 15,083 15,142
3 TE 16,8550 | 16,788 | 16,839 16,367
4 TE 17,1713 | 17,159 | 17,201 17,183
5 ™ 21,4571 | 22,135 | 21,333 21,469
6 TE 22,3047 | 22,173 | 22,314 22,320

Tabla 2.1.Primerass frecuencias de corte de unaiguidge (giia WR-75 con una penetraci
centrada dé mm de anchura y una altura 2876 mm) calculadas con el programa infdatito

gue implementa el Btodo BI-RME tal como ha sido descrito. Se han comparado estas frecuen-
cias con el letodo de elementos finitos (FEM), ebtodo TLM (Trasmission Line Matrixy el
programa ANAPLAN-W basado amismo en el ratodo BI-RME original £9].

el método BI-RME propuesto originalmente e29]. Aparte de la precisin del resultado con-
viene subrayar la gran velocidad con la que se ha resuelto el problema considefgu@®ss
este nétodo proporciona cientos de frecuencias de corte en dnatgipocos segundos. En rea-
lidad, con este ejemplo, no podemos asegural esl la precigin absoluta del &todo porque
NO Se conocen expresiones atiehs que proporcionen las frecuencias de corte deik gpn
reentrante. Para ver &les la precigin absoluta de esteétodo, se analizan otros ejemplos
de los cuales se conoce su solurcanaitica. De todas formas, se ha comprobado que disminu-
yendo la penetraon del reentrante las frecuencias de corte de los modos tienden, como era de
esperar, a las frecuencias de corte de la gectangular sobradamente conocidas. Aumentando
la altura del reentrante hasta dividir laigen dos, se generaran nuevamente las frecuencias de
corte de los modos de las dosigsirectangulares del mismo taioa

En el segundo ejemplo considerado se han representado las longitudes de onda de corte
normalizadas de una gurectangular cuya seéxi transversal tiene forma de cruzdssed
ver figura2.6) en funcbn del cocienté/a. Este tipo de gias esin presentes en sistemas de
alimentacbn de antenas de doble polariZati en las cuales, a las frecuencias de trabajo, se
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2 e e [

O Referencia
I

0 I I I T
0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45
b/a

Figura 2.7. Longitudes de onda de corte normalizadas de uha gctangular en forma de
cruz (crosseq en funcbn deb/a, los resultados han sido comparados difj.|

propagan ras modos aparte del fundamental.

En lafigura2.7se han representado los resultados obtenidos con la herramienta desarrollada.
Estos resultados han sido comparados con los que aparecéh, éd][donde se estudipor
primera vez este tipo de gu Como se puede observar, existe una gran concordancia entre los
resultados obtenidos con édigo desarrollado y los proporcionados en la literatura. Un aspecto
curioso de este ejemplo es que al crecer el cocightela degeneradn de los modos Tk y
TEye, presente en la ga sib = 0, desaparece mientras que la degenérade los modos Tf
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y TEy; no se ve afectada por los reentrantes. Lia gaectangular en forma de cruz proporciona
una doble polarizabin sobre un ancho de banda que depende del codiént€omo se afirma
en [61], el maximo ancho de banda se obtiene p@ra) = 0,225 porque se obtiene ladmima
separadn de los modos T y TMy;, si se incrementa el cocienfiga, empieza a aparecer el
modo Tk, que limita este ancho de barda

| d |

=
\_

~
_

Figura 2.8. Guia circular de radid?, encerrada en una gucuadrada de lada

A

Con objeto de validar la teta desarrollada para los arcos circulares, en el siguiente ejemplo
se ha analizado una @ucircular de cametrol2 mm, incluida en una gia cuadrada dé2 mm
(ver figura2.8). En la tabla2.2, se representa la compar@eientre el amero de onda de corte
de los primeros modos TM y TE calculados con BI-RME y las solucionedt@aalconocidas.
Cabe sBalar que en elalculo de los modos se han utilizandimicamente arcos circulares en la
discretizaddn del contorno. El coste computacional para calclitarmodos de la gia circular
utilizando 500 modos de la gia cuadrada ha sido de tadle 37 segundos. Como referencia
para la mejora obtenida podemos considerar el ejemplo propuesdleddnde se calculan
las frecuencias de corte de undaugircular de cametro9,525 mm con el nétodo BI-RME
original. En la tabla2.3 se compara el error relativo, respecto a las solucionestianal de
dichas frecuencias de corte calculadas discretizando el confi;om segmentos rectos (BI-
RME original) y con la nueva discretizéei propuesta (segmentos circulares). Como se puede
ver en los resultados obtenidos, se ha logrado alcanzar el objetivo de mejorar la eficiencia y
precisbn del netodo BI-RME empleando perturbaciones circulares.

El siguiente ejemplo camico considerado es unaigteliptica (ver figura2.9) con semieje
mayor igual al0 mm y excentricidatf e = 0,5. Con el fin de aplicar el @todo BI-RME expli-
cado, se ha encerrado laigeliptica en una gia rectangular de dimensiongsmm x 18 mm,

y se han utilizadd 000 modos en la ga rectangular, discretizandoias contorno arbitrario
con176 arcos €ipticos.

LEI modo TEy,; significa Tk “lower”, es decir, la rama inferior del modo TEque aparece en lagfica de
la figura2.7. De igual forma, el modo Tk, significa TE “upper”, es decir, la rama superior del modosfE

.. . /a2 —b2
12| a excentricidad de una elipse se calcula cemeo Y22

Ge
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Modo Tipo k. (BI-RME) | k. (Analitico) | ERROR %
(orden) | (TE/TM) mm-1 mm-1
1 TE 0,306875 0,306863 0,0039
2 TE 0,306875 0,306863 0,0039
3 ™ 0,400823 0,400804 0,0047
4 TE 0,509067 0,509039 0,0055
5 TE 0,509067 0,509039 0,0055
6 TE 0,638665 0,638617 0,0075
7 ™ 0,638670 0,638617 0,0075
8 ™ 0,638670 0,638617 0,0075
9 TE 0,700320 0,700198 0,0174
10 TE 0,700320 0,700198 0,0174

Tabla 2.2. Primeros10 niumeros de onda de corte de undagaircular de cametro12 mm,
incluida en una gia cuadrada dé2 mm. Se muestra el error relativo entre los valores calcu-
lados con el ratodo BI-RME, discretizando el contornéls con segmentos circulares, y las
soluciones anéicas.

Modo Error BI-RME Error BI-RME
Tipo | (sblo segmentos rectos)(sblo arcos circulares
TMo; 0,160 % 0,002 %
™M, 0,206 % 0,009 %
TMo; 0,207 % 0,004 %
TMo2 0,320 % 0,011 %
TMa; 0,439 % 0,013 %
TM o 0,585 % 0,015 %
TMy 0,284 % 0,021 %
TMas 0,526 % 0,012 %
TE,; — 0,035 %
TEs; — 0,054 %

Tabla 2.3. Error relativo, respecto a las soluciones #its, de los valores de las frecuencias
de corte de una da circular de cametro9,525 mm calculados discretizando el contorriados
con segmentos recto29], y con arcos circulares.

En la tabla2.4 se comparan las longitudes de onda de algunos de los prirm@#resodos
de la gua eiptica calculados con dosatodos muy distintos: el @odo BI-RME y la écnica
explicada en47], la cual transforma la ecudsi de Helmholtz en coordenadagpicas en un
problema algebraico de autovalores. El tempo de CPU necesario para cét¢utandos de la
guia elptica ha sido de7 segundos (en un pentium 1V2a4 GHz), frente a lod67 segundos
requeridos por el gtodo explicado end[7], o los 303 segundos necesarios si se utilizan las
funciones de Mathiew[7]. Estos dogiltimos resultados han sido obtenidos utilizando un IBM
RISC-6000 workstation. Como se puede apreciar de los resultados obtenidoéntahdtijeti-
vo de mejorar la precién utilizando arcos gbticos en la discretizagn del contorno arbitrario
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Figura 2.9. Guia elptica de semieje mayat,, sSemieje menab,, encerrada en una gurectan-
gular.

Modo Tipo Ae BI-RME | A, ref.[47] | ERROR %
(orden) | (TE/TM) cm! cm!

1 TE 3,394426 3,394477 0,0015
5 TE 1,907890 1,907950 0,0030
10 TE 1,397804 1,397907 0,0073
20 TE 0,915912 0,916070 0,0170
30 ™ 0,775505 0,775601 0,0120
50 ™ 0,592021 0,592145 0,0200
70 TE 0,493878 0,494025 0,0290
90 ™ 0,433990 0,434155 0,0380
100 TE 0,415935 0,416163 0,0540

Tabla 2.4. Longitudes de onda de corte de undagaiptica (semieje mayosi, = 10 mmy
excentricidade = 0,5), calculados con el gtodo BI-RME utilizando 8lo arcos dpticos y
comparados con los resultados publicados4éh [

ha sido claramente alcanzado.

Comodultimo ejemplo, consideraremos el&disis de un iris en forma de cruz mostrado en
la figura2.1Q Este iris de acoplo ha sido extensamente utilizado en los filtros de modo dual en
guia circular para aplicaciones espacialgls [as dimensiones de la cruz sap = 15,3 mm,
b= 17,3 mmyw = 2 mm. Para analizar la estructura con @todo BI-RME, se ha utilizado
una gda cuadrada de anchuta = 20 mm. La tabla2.5 presenta los imeros de onda de
corte de los primeros tres modos TE del iris y el error relativo de estos resultados respecto a
los presentados eB(Q] con R = 0 mm. En la misma tabla se muestra la vaidacdel rumero
de onda de corte cuando sei@ael radio de curvatura de sus esquinas. Un radio de curvatura
R = 0,01 mm practicamente no afecta los resultados; a partiRde 0,5 mm las diferencias
empiezan atomar un valor significativo. Estas esquinas redondeadas suelen aparecer durante los
procesos de fabricam de los iris en forma de cruz. La prediacide los efectos que producen
dichas esquinas redondeadas durante la fasealisiardel dispositivo resulta extremadamente
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a,

a,

Figura 2.10.Iris en forma de cruz en una ucuadrada.

util, tal y como se detalla &s exactamente en el ¢apo 5. En todos estos ejemplos el contorno
arbitrario ha sido dividido en unimero de segmentos circulares y lineales comprendido entre
164, para el cas@® = 0 mm, y212 para el casd = 1 mm. Tambén el esfuerzo computacional

ha sido diferente, variando ent8é y 40 segundos, y aumentando cada vez que se incrementa
el radio de curvatura.

Modo | k. (mm™) ke (mm~=1) Ee(mm=) | k. (mm™) | k. (mm)
R=0mmI[30] | R=00lmm| R=01mm|R=05mm| R=1mm
TE; 0,18762 0,18762 0,18766 0,18882 0,19253
TE, 0,21136 0,21136 0,21142 0,21289 0,21761
TE; 0,21305 0,21305 0,21311 0,21940 0,21940

Tabla 2.5.NUmeros de onda de corte de los 3 primeros modos TE de un iris en forma de cruz
al variar el radio de curvatura de sus esquinas.

2.3. Calculo de las integrales de acoplamiento

A continuacén se describe un@todo eficiente para ebtculo de los coeficientes de acoplo
entre los modos de unaigurectangular y los modos de undaarbitraria de secon S definida
por la lineas, que se basa en el procedimiento descrito originalment8@n [

Seanel;;(r), €%, (r), Y €5, (r) €l campo edctrico transversal normalizado de laigu
arbitraria enS para elg-ésimo modo TE, TM y TEM, respectivamente, mientras ejjg;(r)

y e (r) denotan el campo éttrico transversal normalizado de laiguectangular para el
p-ésimo modo TE y TM. En este caso, los coeficientes de acoplo buscados ser

IquE’TE = /SeETE . ef;TEds (2.72)
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[IE-TM — /S erp - €opyds (2.73)
[IE-TEM /S e - €rpds (2.74)
I;;ZM’TE = /SepDTM : egTEds (2.75)
[IMTM /S erar - €oryds (2.76)
[Z;M’TEM = /SepDTM : effTEMds (2.77)

A continuacon reproducimos de nuevo el potencial escalar deilaabitraria que ya se vio en
(2.26) como campo éctrico axial de los modos TM, donde se ha modificado la nitezin el
fin de distinguir mejor losérminos referentes a la guarbitraria de los de la garectangular:

N

Ml
@, (r) =k, [Z b / g (8w, () dl + Y b2y, (v) df (2.78)
n=1 g m=1

con

k; es el umero de onda dej-ésimo modo TM de la ga arbitraria,
h.. es el umero de onda deh-esimo modo TM de la ga rectangular,

bl7y a!? son los autovectores correspondienteg-asimo modo TM obtenido con elétodo
BI-RME, tales quef,(®, (r))%ds = 1,

Ym(r) es el potencial escalar detésimo modo TM en la da rectangular. La componente
transversal de campoéstrico normalizado se puede calcular a partieste como:

Vi, (r
e (r) = —Y;,ﬁ ®) (2.79)
g(r,s) es la funcdbn de Green escalar que podemos expresar como:
> i \ T i \S
g(rs) =Y % (2.80)
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Entonces la ecua@n (2.78 queda finalmente escrita como:

Vi (r <.
r) =k [Zb’q / Z : h <l’>dl’+21h;;2wm<r>a:% (2.81)

Por tanto, el campo ettrico transversal normalizado para los modos TM de 1a gtbitraria
viene dado por la siguiente expresi

00y () = —VT(I) Zb/q/z —VT¢ ( (1)l + Z VT¢m [
= Z byt / Z e ( % W ) uy () dl' + Z €rar (r) Z_,n%
m=1 m

Z

(2.82)

Para los modos TE, reescribimos el campztico transversal descrito éh 83 de la siguiente
forma:

dw, (I') Al , .
e p(r qu / (rs) =35 dl’+kq;bg /U Gy (r,s) -t () w, (') dl
em r
+ ky Z z—gafn
m=1 m

(2.83)

donde

k, es el umero de onda de-ésimo modo TE de la ga arbitraria,
h.,, €s el rumero de onda deh-€simo modo TE de la dga rectangular,

b? y al son los autovectores correspondienteg-asimo modo TE obtenido con elétodo
BI-RME, tales quefy(e(r))?ds = 1,

g(r,s) es la funcbn de Green escalar, que al aplicar el gradiente transversal resulta:

_ = ez’DTM (r) ‘
Vg (r,s) Z—h{ ¥ (s) (2.84)

G, es la parte eética de la fund@n de Green @idica que utilizaremos con la siguiente ex-
panson modal:

Gy (r,8) = f: et (1) e (3 (2.85)

h?
i=1 i
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Por tanto, la expre’eh del campo éctrico normalizado queda finalmente como sigue:

efrs(r) = z z e [ 2
ok : ol
q eiTE r) ez’EC]FE (s) =, INTY, < eanTE (r) q
+k:q2bn Z > -t(l)wn(l)lerquh—Qam
n=1 9 =1 ? m=1 m

(2.86)

Si la gua arbitraria admite modos TEM, el campe@gtico transversal dej-eésimo modo
TEM es:

¥ pn(r Zb"q / Vg (r,8)u, (I') dl' (2.87)

dondeb!? son las amplitudes de las funC|ones basg$ usadas para expandir la densidad de
carga erv. Teniendo en cuenta la ecuémi(2.84) se obtiene que:

N

e¢<1>TEM<r) Zbﬂq ZTM / Vi (8" )u, (I') dl’ (2.88)

n=1

Ahora ya se puede proceder a calcular todas las integrales de a@pRdra ello se deben
tener en cuenta las condiciones de normaltaade los campos que sof}, e, -e,ds=1en
el caso TE,[ 47 ds = 1 en (_el caso TM, yYsep-eyds = 1enel caso TEM, y que las series
que aparecen en las ecuaciones anteriores se taumearun valor igual alimmero de modos
utilizados en la expan@n modal de la gia rectangular de referencia.

2.3.1. Integrales de acoplo TE-TE

La integral de acoplo TE-TE, desﬁemde sustituird.86) en .72, queda como sigue:
TE-TE _ O o g eJETE (s) -~ / a;
% e e ds = kg Zb L5t w (l)dl+kqh2 (2.89)
p

g

Recordando la expresi de la matriR del caso TEZ. 3() la integral se puede escribir como:

L = /SeETE - e¥ppds =k Z bR, + kq e (2.90)

n=1

2.3.2. Integrales de acoplo TE-TM

Es un hecho conocid®8] que los modos TE de una @urectangular grande no se acoplan
con los modos TM de una gupequéa contenida en la interior, por tanto:

[T = /S g - €ords =0 (2.91)

tal y como se puede comprobar a partir de la expre@.82).

B3Este conjunto de funciones bases es el mismo que se ha empleado en el caso TM.



2.3 Calculo de las integrales de acoplamiento 35

2.3.3. Integrales de acoplo TE-TEM

Tambien esta integral es cero, la demostbacse puede encontrar &8¥]:

[LETEM /S erp - €rpyds =0 (2.92)

y se verifica a la vista de la exprési(2.89).

2.3.4. Integrales de acoplo TM-TE
SustituyendoZ.86) en 2.79), la integral de acoplo TM-TE queda como sigue:

_ 8wn
Ly = /S s - €Sy pds = / U (8) =5 Ouwn () 4y (2.93)

Introduciendo una nueva mati” igual a:

dw,, ()

Gl (2.94)

1
Riy =1 [ ()
p Jo

conn = 1,2,...N numero de funciones basepy= 1,2, ..., M’ numero de modos TM de la
guia rectangular de referencia. ifmies, la ecuadn (2.93 se puede reescribir como:

]Zz);M—TE — /eETM eqTE S Z VR (2.95)
S

2.3.5. Integrales de acoplo TM-TM
La integral de acoplo TM-TM, desps de sustituird.82 en 2.76), queda:

[T]V[ ™ _ [ GO d Zb/q L(s’) () dl' + a_;’q (2.96)
g e,rm eqTM s = n Un n '

g

gue se puede escribir, teniendo en cuenta la expre la matriR’ del caso TM 2.21), como:

N 1q

, CL
LM — /S e - €opyyds = h;Zb’qR W (2.97)

n=1

2.3.6. Integrales de acoplo TM-TEM
Por Gltimo, se puede obtener la integral de acoplo TM-TEM, sustituyendo éh78) (a
expresbn obtenida en 1a2(88):

N

N /
Ly = /SGETM cegrpnds = Z b;;q/ %;(,S)Un (I')dl" = h, Z bR,  (2.98)
n=1 g p

n=1
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2.3.7. Comentarios

Cabe sialar que dos de las tres matrices requeridas paral@llo de las integrales de
acoplo han sido ya calculadas previamente coné&bdo BI-RME. Entonces, para completar
el calculo de las integrales de acoplo entre uniagle secdn transversal arbitraria y unaigu
rectangular que la rodeajls se necesita implementar la nueva maRiz Esta es una de las
caracteisticas que demuestran la tremenda eficiencia computacionaktdedlonBI-RME, que
resulta de gran intés en el adlisis de dispositivos pasivos conigs de sec6in transversal
arbitraria.

2.3.8. Ejemplo de validaddn

Para comprobar la precisi del nétodo, inicialmente se han calculado las integrales de
acoplo entre dos das rectangulares de diferente tdmg no centradas incluidas e8(. En
el siguiente cajulo se mostraan mas ejemplos de integrales de acoplo que involucraasyle
seccon transversal arbitraria. La discontinuidad analizada estresentada en la figu2al 1

3a/40

[ Tano

|

Figura 2.11. Transicbn entre dos das rectangulares no centradas.

b=a/2

R

Las dimensiones de las dosigsison19,05 mm x 9,525 mm para la gia rectangular grande, y
3a/5 x a/4 para la gia pequéa, y el desplazamiento entre centros de ambesg@s d8a /40

en la direcadn del ejer y dea /20 en la direcadn del ejey. En la tabla2.6 se comparan algunos
resultados obtenidos con los publicados 8@ [marcados con un *) y calculados tar@hi

con el metodo BI-RME en su verén original (£lo segmentos rectos). En la simufatise

han utilizado137 modos de la gia rectangular grande, representados en las filas de la tabla,
mientras que en las columnas se han situado los modos calculados para pequéa. A
partir de los valores nuaricos obtenidos, se puede deducir que el error absoluto &eldm
BI-RME es del orden deé0—3-10—%.
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[Modo| TE,, | TEx | TEw | TEx [ TMy |
TEo | 0,63252 0,04815 2,7 - 1073 —3.1074 aa——
0,63255* 0,04833* 8,6- 1074 | —1,1.1073% | *rrkikon
TEy | 4-107° 3.10°¢ —0,58229 [ —1-1073 T
1,2 104 1,8 - 10—4* —0,58468* | —1,3 - 107 3% | kkkrkkk
TEy | —0,15190 | 0,49214 5.10°3 —~3.1073 Fkk kK IE
—0,15172* | 0,49246* 1,5-1073% | —4,8 . 107 3% | wkwkokrrs
TE;; | —0,16388 | —0,01236 | 0,09803 0,39473 Fkkkkkkx
—0,16370* | —0,01232* | 0,09893* 0,39509* Fkkkxkkx
TMq | —0,32715 | —0,02494 | —0,05015 | —0,05111 —0,34927
—0,32710* | —0,02505* | —0,04986* | —0,05036* —0,34938*

Tabla 2.6. Integrales de acoplo entre dosigsirectangulares, de diferentes t&mg no cen-

tradas, calculadas con ebtodo desarrollado y comparados c860][donde se utiliza tambn

la técnica BI-RME en su versn original (marcados con un *). En las filas se han situado los
modos de la gia rectangular grande, en las columnas los modos deldapgquéa contenida

en la anterior. La serie de asteriscos * indica que estas integrales son cero, tal y como se explica

en [63].

2.4. Calculo del campo electromagatico y algoritmo de des-
carte modal

En estelltimo apartado, se explicarcon nas detalle @mo se ha conseguido obtener el
campo electromagatico de los modos TM y TE de unaiguarbitraria. A tal fin, es necesario
calcular el gradiente de la furizi de Greery. Ahora bien, dado que logitminos de la fun-
cion de Green con convergencia acelerada son muy complejos, se ha intentado calcular estos
terminos a partir del gradiente de la serie original y posteriormente acelerar la convergencia del
gradiente, garantizandoiagha mayor eficiencia computacional, tal y como se detall®8ry[

[66].

Campos generados por los modos TM

Tal y como se ha explicado previamente, los vectores modales del caeefriceltransver-
sal de los modos TM se obtienen a partir del potencial escalar dédarhitraria:

donde

P, (r) = k}/; [

N

Zbif/g (r,s)

n=1

g

K, es el rumero de onda dej-ésimo modo TM de la ga arbitraria,

M/
wn () dl' + 7 1, (v) @l
m=1

h.. es el umero de onda deh-ésimo modo TM de la ga rectangular,

(2.99)
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b7y a!? son los autovectores correspondienteg-asimo modo TM obtenido con elétodo
BI-RME tales que/, 7 (r)ds = 1

¥m (r) es el potencial escalar delésimo modo TM de la ga rectangular, que ség [36] se
expresa como

U (r) = \/% sen <%Tx> sen (%y) (2.100)

conr,s =1,2, ...

Dicho potencial escalar se relaciona con la componente transversal del cé&ctpo@TM de
la gua arbitraria segn la formula:

o) = — e lt) 2101

Por tanto se puede obtener una exjinesnas eficiente, desde el punto de vista computacional,
del vector transversal del camp@edrico de los modos TM:

N M’ a1
e (r) == U / Vg (r,s') up (I) dl + Z e (2.102)
=1 o m= m

con

conr,s=1,2,....

Campos generados por los modos TE

Analogamente al caso TM, la expreside los vectores modales de los modos TE de una
guia arbitraria se obtiene a partir de las formul288 y (2.83 proporcionadas por el @odo
BI-RME:

1 dw, (I')
< / n ’
eqri(r) k—q;bZVT/ag(r,s) T
o " (2.103)
kS0 [ G ) R0, ()t + k30 ey
n=1 o — 2

donde

k, es el umero de onda def-ésimo modo TE de la dga arbitraria,
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h.,, s el mimero de onda deh-ésimo modo TE de la ga rectangular,

b? y al son los autovectores correspondienteg-asimo modo TE obtenido con elatodo
BI-RME, tales que/ (efTE (r))zds =1

g(r,s) es la funcbn de Green escalaG,; es la funcbn de Green didica, ye' . (r) es el
vector eéctrico transversal del modo-ésimo TE de la gia rectangular:

Tre(r) -

J©) ()
(5) cos (o) sen (Grw) % = () sem (Fp-) cos ()
o (0

Por lo tanto, separando las dos componentes, se obtiene que el céetpocetle los modos
TE es:

eQOTE(r) X :k;lq Zbﬁ/ﬁ - Vg (r,s") awgl,(l/)all’
n—lN o )
+qubZ/X Gy (r,8) -t (1) w, (') dl' + kg emT]ZQ(r) 'Xafn
o T i
eiru(r) §ZLXN:6%/§ Vg (r,s") 8w§l,(ll)dl’
e A - el (1)
—i—kq;bﬁ/(f? Gy (r,s) -t (') wy, (l’)dl/+kqm_l mTE];zn @
(2.105)

Como se hald observado, si se quiere calcular el camp@zteico tanto de los modos TE
como de los modos TM, es necesario calcular el gradiente transversal de nfdedGreen
g. Podiamos intentar calcular el gradiente transversal a partir de la e@présila funaddn de
Green con convergencia acelerada, como se recodsoew [67], pero dado que logtminos
son muy complejos se ha intentado calcular el gradiente de la serie original y posteriormente
acelerar la convergencia del gradiente siguiendédaita descrita er6p] y [66]. La expresbn
de la funcon de Green en serie de autofunciones de uina etangular es:

g () e
e e

el ol —
g(z,y;2',y") - 2
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La expresbn del gradiente se calcula del siguiente modo:

Aplicando ahora la suma de Poisson a c&daino del gradiente, y sumando la serie respecto a
ry s, respectivamente, se obtiene finalmente quedosinos a utilizar en elaiculo del campo
eléctrico sean:

o0

dg 1

%L SZOO C10 4 001 _ 000 _ o1t (2.108)
con sen [Z (z — (1) a')]

i r (2.109)

T cosh [E (= (—)7y 28] — cos [2 (o — (1))
y ~
g_z :4% Z Kgo —I—Kf«n _ KBO _ KTM (2.110)

con -

o sen [Z (y — (=1)"y')] (2.111)

" cosh [% (x — (=1)72' + 2a7")] — cos [% (y— (=1)? y’)}
En el caso de los modos TEM éhlculo de los vectores modales se obtieaglente a
partir del gradiente del potencial electi@sto 2.38):

N

egTEM(r) = - Z b, / Vg (r, s )uy, (I') dll (2.112)

n=1

dondeb’? son las amplitudes de las funciones basesadas para expandir la densidad de carga
eno; las cuales son las mismas usadas en el caso TM.

2.4.1. Regbn de interés y algoritmo de descarte modal

La caracteistica principal del ratodo BI-RME es extender el dominibde una gia arbi-
traria en un domini@2 que lo incluye completamente. En el caso particular defgseedistinga
de(2 sblo por la presencia de conductores sin espesor, el problema extendido “coincide” con el
problema original, es decir, que la solicidel problema de autovalores “extendido” coincide
con la del problema original. Una diferencia substancial entre los dos problemas se presenta
cuando lasiheas o el conjunto déleass divide €2 en subdominios, uno de los cualesSeiwer
figura2.12. Evidentemente, asumiendo que el potencial es cefo-efi, los valores propios
gue téricamente se obtienen &erdistintos de cero en la régi S, que llamaremos interna,
y sean cero en la regn complementari&—.S, que llamaremos externa. En realidad, debido
a las aproximaciones nuaricas del retodo, el campo que se obtiene no es exactamente cero
fuera de la redin “interna” de inteés. De todas formas, los autovalores pueden ser asignados a
S 0 ala regbn complementaria comparando el valor del campo electroat@gren el interior
y en el exterior d&, porque la magnitud del campo es bastante diferente en las dos regiones.
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Figura 2.12.Guias de sec6in transversal arbitraria.

El primer paso del algoritmo de descarte de los modos fuera de lanregi intees es
el calculo delarea de las distintas regiongsy )—S, que es necesario identificar. Hay que
precisar que puede existir uanica regbn de inteés, que sexla regon “interna”, mientras que
la otra o las otras regiones aarconsideradas como “externds”

A continuacon se calculax el campo en cada unos de los puntos de las distintas regiones.
La eleccon y generadn de estos puntos de evalu@atdel campo electromagtico venda ex-
plicada con mayor detalle en ehpafo siguiente. Respecto a la fig@xd 3 (una gaa con dos
inserciones doble ridgg) con el signo positivo se indican los puntos referidos a la régi
interna y con el signo negativo los puntos de ladagixterna. TamBin con el signo positivo se
indica& elarea de la re@n interna §), mientras que con el signo negativo se identifidar
externa £~)'°. Suponiendo que ya han sido calculados los dos grupos de puntos (internos y
externos) de evaluam, por cada modo de la guarbitraria, obtenido con el&odo BI-RME,
se calculaa sedin las formulasZ.102 para los modos TM, y2.109 y (2.109 para los modos
TE, el mbdulo al cuadrado del campo electromatico transversal.

El siguiente paso sarel célculo del cocient€) que se considerampara descartar modos:

N 2

o 2 |ET]
Q=" (2.113)

S— XN 2

> B

s
Il
N

dondeN es el rumero de puntos escogidos para la evalwaciel campo, y en elatculo del
cociente se tiene en cuenta que los modos se comportan de diferente maberasegeas
de cada secon transversal. Atendiendo a los valoresiglse procedér al descarte de modos.
Si @ > 100 supondremos que el modo es un modo de ladregiterna, es decir, un modo de
la guia arbitraria que queremos analizar; por contr@ sk 1 el modo no es de la regn de

14 por definicon, el contorne vendé parametrizado, discretizado y recorrido de forma tal que lamegterna
se quede siempre al lado izquierdoade
15en el Apendice C se describe ladnica utilizada para calcular &@lea de estas dos regiones.
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R . E,
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S

Figura 2.13.Regiones de la ga arbitraria y puntos de evaluacide los campos.

interés interna, es un modo de la r@gicomplementaria y por lo tanto edescartado. Menos

claro es el caso en el qdgtenga un valor entréy 100. En este caso el modo seronsiderado
dudoso pero no sardescartado. Esto sucede cuando los autovalores internos y externos son
cuasi-degenerados, es decir, tienen valores muy parecidos pero distintos. Una especie de acoplo
numérico entre la re@n interna y externa aparece cuando se fuerza la cémddz contor-

no sobres, causando una alteréci de los autovectores que producen valores de campo con
amplitudes parecidas en las dos regiones. Estos modos acoplados son una comiairezdi

de modos desacoplados que se pueden obtener buscando la cobmbinaeil que produce la
maxima diferencia entre la amplitud de campo en lagegnterna y en la externa, tal y como

se detalla en32]. En el Apendice D se explica conas detalle 6mo pueden desacoplarse estos
modos cuasi-degenerados.

2.4.2. @lculo de los puntos de evaluadin

Como se ha dicho en el apartado anterior, el campo electr@tiegrviene evaluado en
puntos de la re@n interna y externa. Para cada segmento en que se divide el contdeo
la gua arbitraria se toman uno oas puntos a cada lado. Ahora bien, el contasnpuede
estar compuesto por segmentos, arcos de circunferencia y arcos de elipakulel de la
distancia de un punto a un segmento, 0 a un arco de circunferencia es un problema trivial, pero
cuando se intenta aplicar la misnézhica a una elipse la complejidad algebraica se incrementa.
En el algoritmo desarrollado se ha utilizado uatodo aproximado para calcular la distancia
exacta de un punto a una elipse. Eststado consiste en minimizar la fulai distancia de un
punto a una elipse, parametrizando adecuadamente la elipse con una sola variable y utilizando el
algoritmo de la bisecoin para buscar la solum. Una descripéin mas exhaustiva del algoritmo
desarrollado se puede encontrar en ekAglice E de esta tesis.

Un factor importante para el descarte de los modos es la etedei la distancia desde el
contornoo a los puntos donde evaluaremos el campo electrogtagn Esta distancia ha si-
do fijada a\,,../2, donde),,.. es la ndxima longitud de onda de la RMIRRésonant Mode
Expansiol), es decir la longitud de onda de corte del modo de ordas etevado de la ga
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rectangular de domini€?, y que aparece en la formulaai tebrica 2.14) y (2.16) del método
BI-RME bajo elindicem. Cuando no es posible tomar esta distancia, porque por ejemplo hay
dos conductores muy cercanos y no se puede tomar un punto interno y/o uno externcoala regi
de inteés, o el conductor estposicionado demasiado cerca del contorno rectangular que lo
circunda o de otro conductor, el algoritmo coloca los puntos a una distancia igyal a0

(ver figura2.14). Si tambén esta soluéin no produjera puntos de evaluatj estos venén
colocados a una distanct&’ - \,,..../10 dondeSF' es una constante efinjga que depende del
cociente de superficies:

§iS~ < St — SF = (37)0’25

iS5 > St SF = (g—*)o’%

XXXXXXXX XXX XXX
XXX XXX XXX X

Region
interna Regién
externa

XXXXXXXXXX
XXX XXXXKX XXX XXX

Figura 2.14.Representadn de los puntos de evaluaoidel campo electromagtico, los pun-
tos vienen colocados de dos en dos, a una distancia adecuada que en estg,casd@para
los puntos externos de las esquinas,y,. /2 para el resto de los puntos.

Puede pasar que no se puedan colocar puntos, aunque son casos muy excepcionales, como
por ejemplo el caso de un conductor lineal interno a uria gectangular con espesercasi
cero, representado en la figd 5 En este caso todos los modos generad@nsmnsiderados
correctos pero dudosos porque no hay puntos de evatludday que precisar que, si el con-
ductor interno no tiene espesor no hay descarte de modos porque no existen dos regiones. En
este caso, todas las soluciones modales qué&tldo generarson correctas.

2.4.3. Ejemplos de élculo del campo electromagitico

Para verificar el programa infoético desarrollado y comprobar el correcto funcionamiento
de las brmulas implementadas, se ha dibujado el camgcteto transversal de algunasiasi
de onda arbitrarias: una @ucon reentrante (en iriggridge), una gua eiptica y un iris en forma
de cruz con esquinas redondeadas. Los resultados que se arosindas siguientes g@ficas
representan el ddulo del campo élctrico transversal obtenido a partir de lasfiulas 2.102),
(2.103, (2.1094 y (2.105.
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Figura 2.15. Ejemplo de un conductor interno a und@guectangular con espesercasi cero.
Como no se pueden colocar puntos de evabrgdbdos los modos generadosaseconsidera-
dos soluciones del problema.

En la gua ridge, es de esperar que el campo dentro de la zona del reentrante sea nulo
0 cercano a cero si el error n@mco es pequ. La visualizadn del campo transversal de
los dos primeros modos TM en la figuBal6 permite destacar que el modo &sonfinado
completamente en el interior de laiguy en el reentrante el campo tiene un val@gticamente
nulo.

Figura 2.16. Representadn del campo éctrico transversal de los dos primeros modos TM
de una gia WR-75 con reentrante centrado dlenm de anchura y una altura de76 mm.

La frecuencia de corte del primer modo TMduierdg es de21,45714 GHz y la del segundo
modo @derechd es de23,38994 GHz.

El campo tiende a ser elevado en las esquinas con respecto al restoide peapucendose
problemas de visualizam debida a laapida variadn del campo éctrico transversal en un
pequéo entorno alrededor de las esquinas, problema que se ha tratado considerando una mayor
segmentadin (ver figura2.17).

Como curiosidad podemos observar el aspecto de los campos asociados a los modos supe-
riores. En la figur&.18 se observa que el campo sigue estando confinado en el interior de la
guia, y que el error nugrico sigue siendo despreciable en el exterior de 1a gonsiderada.

Un tipico ejemplo de modos cuasi-degenerados se puede ver en laZifj@para una gia
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005 01 015 02 025 03

[

A

Figura 2.17.Representadn del campo éctrico transversal de los dos primeros modos TE de
una gia WR-75 con reentrante centrado 4lenm de anchura y una altura @976 mm. La
frecuencia de corte del primer modo TEduierdgd es de6,71575 GHz y la del segundo es

(derecha de15,13099 GHz.

FoW =N

B -

=
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Figura 2.18.1zquierda Representadin del campo éctrico transversal deledimo modo TM
de una gia WR-75 con reentrante centrado 4lenm de anchura y una altura d€976 mm.
La frecuencia de corte del modo es&g27131 GHz. Derecha Médulo del campo élctrico
transversal producido por eédimo modo TE en la misma @u La frecuencia de corte de este

modo es da5,56768 GHz.

con doble reentrantel¢ble ridgg. Una especie de acoplo nénico entre la re@n interna y
externa aparece cuando se fuerza la coadidie contorno sobre, causando una alteréci de

los autovectores que producen valores de campo con amplitudes parecidas en las dos regiones

de una gia WR-75 con dos reentrantes. Estos modos acoplados son una cooniliraeal
de dos modos desacoplados (ver figr20) que se pueden obtener buscando la combamaci
lineal*® que produce la dxima diferencia entre la amplitud de campo en lagegnterna y en

la externa.

En el tercer ejemplo se ha considerado uria gliptica de semieje mayérmm y excentri-
cidade = 0,7, situada para aplicar el@wodo en el interior de una guesandar WR-75. Se ha
dibujado el ndbdulo del campo élctrico transversal de los dos primeros modos TMy TE (ver fi-

18|_a tecnica utilizada para desacoplar estos modos cuasi-degenerados se describépdiet/Ap
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002 004 008 0,08 ot 012 014 0,16 0.18 002 004 005 008 0.1 012 014 016 018

Figura 2.19.Representadn del campo éctrico transversal de dos modos degenerados en una
guia WR-75 con dos reentrantes. Los dos modos tienen una frecuencia de cuirie @élz y
son los modosimerol15y 116 TE de la gia.

Figura 2.20. Representadn del campo éctrico transversal de los mismos modos déspie
ortonormalizarlos. El modo representado a la izquierda descartado por no pertenecer a la
region de inteés, mientras que el modo a la derecha sseptado.

gura2.21). Tambén en este caso se puede comprobar la péece la tedia desarrollada en
la seccbn anterior, pues el campo residual en el exterior de ia debido a errores nugricos
es pacticamente nulo.

El calculo del campo élctrico transversal debido a los modos TE se obtiene mediante las
expresiones.109 y (2.109, y resulta computacionalmenteéasicostoso debido a la evaluaci
de las 4 componentes de laéadicaG,,. Como curiosidad, en la figua22se ha dibujado el
campo ekctrico del @cimo modo TM y TE, donde se observa que el error énco sigue
siendo despreciable en el exterior de l&agu

Finalmente en la figur2.23 se ha dibujado el campoégltrico transversal de los prime-
ros tres modos TE de un iris en forma de cruz con esquinas redondeadasdfiglirauyas
caracteisticas modales han sido estudiadas en el apartado anterior.
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Figura 2.21. Representadn del campo éctrico transversal de los dos primeros modos TM
y TE de una gia eiptica de semieje mayos mm, y excentricidad),7. Arriba a la iz-
quierda Primer modo TMf. = 27,8846 GHz. Arriba a la derecha Segundo modo TM,
f. = 40,63324 GHz. Abajo a la izquierdaPrimer modo TE,f. = 17,76359 GHz. Abajo a

la derecha Primer modo TEf, = 24,19524 GHz.

0 005 01 0.15 0.2 002 004 006 008 01 012 014 016 018 02 022

Figura 2.22. Representadin del campo éctrico transversal para eedmo modo TMy TE
de la misma gia elptica. La frecuencia de corte deedmo modo TM izquierdd es de
81,29991 GHz y la del &ccimo modo TEderecha es de58,76695 GHz.
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T

L . L =
. e
a 01 0.15 02 026 002 004 006 008 01 012 o0fs 016 018 02 o022

0.05 o 015 02 025

Figura 2.23. Representadn del campo éctrico transversal de los primeros tres modos TE
de un iris en forma de cruz con esquinas redondeadas (representado en |2.fiQuraa
frecuencia de corte del primer modo T&riiba a la izquierdg es de9,18675 GHz, la del
segundo modo TEafriba a la derecha es del0,38358 GHz, y la del tercer modo TEabajo)

es del0,46910 GHz.



Capitulo 3

Analisis de transiciones mediante el
meétodo de la ecuadn integral

3.1. Introduccion

El objetivo de este caplo es analizar transiciones planares entiagde onda de se¢ui
transversal arbitraria mediante una formubeccbasada en ecuadi integral. De entre las dife-
rentes y numerosasanicas que permiten resolver problemas de dispeesi sistemas guiados,
conviene considerar como primeras aquellas basadas en soluciones modales; cuyos principios
generales se encuentran recogidos con detall8#@nljos métodos modales resultan especial-
mente interesantes al analizar la dispirgiroducida por geoméas sencillas; pues permiten
obtener de manera relativamente simple solucionest@aslexactas a dichos problemas. Aho-
ra bien, cuando la geom@rde la gia es arbitraria, no es posible obtener solucionestarzs
exactas para dichas estructuras. Actualmente uno dedtsdos nas flexibles y utilizados pa-
ra caracterizar uniones planares entreagicon secciones transversales diferentes es el de la
adaptadn modal (en ingtésMode-Matching [38]. Este netodo modal permite caracterizar la
dispersbn producida por la citadas discontinuidades, con bastante repisi cierto, median-
te matrices de dispefsi (en ingésscattering generalizadas. La combinaci adecuada de las
mencionadas matrices, empleando laieale circuitos desarrollada para tratar redes de mi-
croondas, permite analizar numerosos dispositivos de microondas formados por larcemexi
cascada de diferentesiga. Ahora bien, est&tnica chsica de aalisis presenta varios inconve-
nientes; destacando entre ellos la baja eficiencia computacional asociada a su implémentaci
ad como el problema de la convergencia relativa ampliamente expues38|dd {].

La técnica que se propone en esteitdp para caracterizar uniones planares resulta su-
mamente eficiente y precisa, a la vez que evita el problema de la convergencia relativa. En el
cagtulo se muestra un resumen de la formuwacgeneral, presentada por primera vez4&h [
para discontinuidades entreiga rectangulares, cuya finalidad &@&ncontrar una matriz de
impedancias generalizada (en iegGeneralized Impedance Matri§GIM).

Para poder obtener las caracterizaciones matriciales de los tramomdedgulas discon-
tinuidades planares, es necesario conocer el espectro modal de cada una deslae das
transiciones, dxomo las integrales de acoplo entre las dasgadyacentes que constituyen
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una discontinuidad. En el caso ddagirectangulares, dicha informagimodal se puede obte-
ner facilmente de forma anéka. Sin embargo, cuando unaigw las dos tienen una seguoi
transversal arbitraria, esta informaeise puede obtener de forma eficiente y precisa utilizando
el método BI-RME ya explicado en el segundo ttajo de la presente tesis.

3.2. Elmétodo de la ecuadn integral

Para empezar, vamos a concretar la gedaetrjeto de consideram en este cdfulo. Las
guias de onda que constituyen la@miplanar deben ser uniformes, y los modos de dichasgu
deben tener definida una impedancia (o admitancia) caistatar Se resolvarel problema pa-
ra modos accesibles y modos localizados. Estos tipos de modos surgen al caracterizar uniones
planares entre gas arbitrarias mediante redes equivalentes multimodé@;sjue en principio
requieren un amero infinito de modos para describir los camp@steico y magetico exis-
tentes cerca de la um planar en cada una de lasagique definen dicha wm. En la pactica,
para poder implementar computacionalmente las mencionadas matridenezbrié@ricamen-
te infinito de modos a utilizar se trunca en un valor finito que garantiza resultados convergentes.
Este valor finito dependaibgicamente del tipo de discontinuidad considerada; que excitar
mayor o un menorimero de modos en sus proximidades. Ahora bien, cuando se pretende ana-
lizar dispositivos constituidos por diferentes tramos daguniformes, si la longitud de dichos
tramos es suficientemente grande, talo sina pequiga parte de los modos excitados en las
proximidades de cada wm (aqwllos con imeros de onda de corte de valaasrbajo) afectan
a las discontinuidades vecinas; por lo que en la camede las redes equivalentes multimoda-
les asociadas a cada anj deben considerar§aicamente esos pocos modos mencionados que
constituyen los llamados modos accesibles. En cuanto al resto de modos excitados en las proxi-
midades de cada discontinuidad (aquellos comero de onda de corte de valor elevado), que
se denominan modos localizados, deben tenerse en duginéamente en la caracterizagide
cada unbn planar. Sin embargo, como estos modos se encuentran al corte en los respectivos tra-
mos de gia uniforme a los que pertenecen, cada uno de los accesos asociados a dichos modos
en las correspondientes matrices de impedancia generalizadas sarcamata impedancia
caracteistica del modo que representan. Bhmero de modos localizados aeustancialmente
mayor que el imero de modos accesibles. Utilizaremos la nomenclatura y el sistema de refe-
rencia asociado a la estructura que aparece en la faylirgl origen del sistema de referencia
esh situado en el centro de la @ni entre las gias. La reghn (1) esh definidaer: < 0y la
region (2) enz > 0; las guas de las regiones (1) y (2) se consideran semi-infinitas.

Antes de empezar con la téarde la ecuabin integral, editil desarrollar la forma en que
vamos a describir el campo electroméatico transversal en cada una de las regiones. Las com-
ponentes transversales de los campos electrogtiage en una ga pueden pues escribirse
siguiendo la nomenclatura de&€ del siguiente modo:

E =) Vi(zlew H; =) I.(2)h, (3.1)

donde la suma se realiza para todos los modos deita(guopagativos y evanescentes). En
la formulacbn se ha suprimido el facte?“!, pues siempre asumiremos excitaciarnonica
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Apertura

Region (1) . Region (2)

Conductor perfecto

Figura 3.1. Union planar entre gas y sistema de referencia asociado.

de frecuencia angulas. Las funciones vectoriales modalkes y h,, satisfacen las siguientes
relaciones de normalizam [56):

//cs(em x h,) - 2ds = O (3.2)

donde el dominio de integrdm (cs) est restringido a la seamn transversal de la @ en
cueston, yé,, , representa la delta de Kronecker:

1 sim=n
Omn = { 0 sim#n (3-3)
Si no existen prdidas:
// (en xh))-2ds = 0pmn (3.4)

donde el asteriscd)indica conjugadin compleja. Esta exprési indica que, en el caso de que
no haya grdidas, los modos no @st acoplados en potencia.
Respecto a la parte dependiente de la componente axial, se tiene:

Vm(Z) — Vw—i_ e_jﬂmz + Vr; €+ijZ
In(2) = IfePme _ [~ otibmz (3.5)
Las amplituded’, V., It e I satisfacen las siguientes relaciones:
| Z S 1
= =7, = (3.6)

Ly L, T Ya
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dondeZ,, (Y,,) es laimpedancia (admitancia) caratgca delm-ésimo modo. Para el caso de
los modosl'M*y T E#, tendremos:

.1 . .
grve = L Pn e =2k (3.7)

T VYV TM-? m T \VVTE?
Y. we Y. B

Observemos que, en general, se curaplir

Zn(z) = (38)

Conviene tamké@in recordar la siguiente propiedad entre las funciones vectoriales modales, en el
caso de que los modos seéan/* y T E~:

h,=%Zxe, e,=h,x2 (3.9)

donde se observa que estas expresiones no incluyen la impedancia shicecteodal”,,, ya
queh,, y e,, eséin normalizados de la forma indicada previamente3ef).(El valor deZ,, se
incluye en la representdxi general del campo electromagico transversal (coeficient&s, e
I,).

Asi pues, para moddsM* y TE?, la relacon de ortogonalidad recogida previamente en
(3.4) se puede expresar como sigue:

// €n - € ds=0m, // h,, - h} ds = 0,5, (3.10)

TambEén es conveniente recordar que:

vq:// E; - e, ds Iq:// H, - h!ds (3.11)

pues el campo transversal se puede descomponer en serie de funciones vectoriales tal y como
se recoge er3(1):

// E;-e;ds=

_//ZVmem-e:;dS—ZVm// em-eZdS:ZVm(Sm,q:Vq

// ch;dS:

" " " (3.12)

Una vez descrito el campo electrométoo transversal en cada una de las regiones que
denominaremo$s) = (1), (2), volvemos a considerar el problema inicial de la&umplanar
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entre dos gias de ondds Supondremos que el mogegsimo de la redin (1) con amplitud de
la corriente moda[,()l), incide en la urin planar; en la cual se exciéar modos reflejados (en la
region (1)), y modos transmitidos (en la régi (2)). En la zona de la ubin entre las dos das,
se debex satisfacer pues la condici de continuidad del campo magito transversal:

Hl(fl) _ H( - I+(1)h 1) —Jﬂ Z_] hgrlL)eﬂ’Bﬁi)z — Z]:L@)hgg)e—jﬂﬁf)z (3.13)

modo mudente

NV TV
modos reflejados modos transmitidos

La parte exponencial se puede omitir, teniendo en cuenta que la discontinuiabieatia en
el planoz = 0:
]+(1)h Z_] 1) h(l) ZI+(2)h£§) (3.14)

Se separan ahora los modos acce5|bles de los modos localizados:

N o0 N(©@)
LFMnM ZI DR - > L, Onl) = ZI* 2 4 Z I+®n® (3.15)
m=N1) 41 m=N(2)+1

dondeN™ y N®? son el rimero de modos accesibles en las regighgg (2), respectivamente.
El modop-ésimo incidente queda dentro de los modos accesibles considerados ebrialregi
Si recordamos la rela@n entre corriente y term en la dos regiones:

LW =yDy-0  +2 = y@y+e) (3.16)
podemos escribir:
ND) [e's]
h(l) Z I-Mp®) Z YOy -Mp() —
m=N1) 41
Z J AR NS Z Y@ h® (3.17)
m=N(2)+1

y si ahora expresamos las corrientes y tensiones en el plan® teniendo en cuenta que el
Gnico modo incidente es plésimo, tendremos

o) = 11V =r— -

I0) = L)) = —1,% vm # p

I?0) = 1® =13 vym

Vp(l)(o) = V;?(l) — V;L(l) + I/;(l)

Vo) = v =v-W vym £y

VA0 = VO =v+@ vy (3.18)

1En esta secon se va a desarrollar toda la formulatipara deducir la matriz de impedancia generalizada. Por
esta radén, a este todo lo denominaremos ecudgiintegral para impedancias.
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Asi pues, la ecuabn (3.17) puede escribirse como

N

WTCID W

m=1 m=N)+

N(®)

> Ling + Z YV (3.19)
m=1 m=N(2)+

Ahora hay que sumar a ambos lados 849 un nuevo &rmino que incluye las admitancias
caracteisticas asirdticasY;\:

N@ N®@)
> vy h Z VY @OnR® (3.20)
m=1
con
( lim =l e = e (TM)
k k ?
A a) ()
YO = lim Y= ’ ® ’ G ® (3.21)
. lim G =l YECkem . gkem
HON —0 wi Wi wh
” () ()

dondekﬁf?n es el rumero de onda de corte para el madegsimo en el puert®), teniendo en

cuenta que:
BY = [w2pe — k:ﬁ%z = lm pY= kgdmz = jkgr)n (3.22)

@ —0

donde se ha escogido el signo negativo de ia para que la onda positiva se dieren la
direccbn dez > 0. Las admitancia3’,’ representan las admitancias de los modos de orden
elevado, es decir, de la “mayaf de los modos localizados, si bien tagbpuede interpretarse
como el comportamiento asético de los modos a bajas frecuencias. Sustituyendo entonces
estos nuevoLtrminos en la ecuawn (3.19 se obtiene:

N 00 N® N®)
P A N N A A Z v Z YAy AR —
m=1 m=N1)+1
N2 N@) N2
- Z IOn® 4 Z YAy @Onp® 4 Z YWy Wy Z
m=N2) 41 m=1

(3.23)
Ahora es necesario definir unas nuevas corrierféé%e{f (2)) tales que:
_(1) A ](1) y(l)v

2 (1)
*() 2 [0 _y@ye) (3.24)

m
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Recordando las relacione3.18), estas nuevas corrientes pueden expresarse como

(1)

_ 3 N _ Y, _
_[Z()l) — (];(1) _ ]p (1)) y <V+(1) + V (1)) (]:(1) _ _]p (1)) + #(_];r(l) + Ip (1))
p

o(1)
) = I+ POV = S04 T v

Y
_ R y,2)
I? = [+ _y@y+@ - +2) _ WI,‘;@) , Y (3.25)

Asi pues, sim # p y adenasm es elevado:

= p-(1) —(1) m>
AUN iy = <—1 + —?{‘1)) LY 0 m #p
— ~ 1= (3.26)
(9) - m
Yo 0= (1-Y) L@ %0 vm

con estas nuevas corrientes, definidasis€g.24), podemos expresar la ecudei(3.23 como
sigue:

YO~V =

N@) N(®2)
DIUAR SRR (I NCI Z YOy R
m=1 m=1 m=N1)+1
N N(2)
+ Z v, @ 4 Z Y,OVIRG) + ) Ty eV h) (3.27)
m=N®@+1 m=1

Utilizada la condiadbn de continuidad del campo magito transversal, ahora se puede ha-
cer uso de la misma condiri para el campo ettrico. EI campo éctrico transversdL; en la
unibn de las dos das es una fundn desconocida, que en la zona conductora deila igas
grande debe ser igual a cero, pues suponemos que el conductor es perfecto. Esta es la principal
razon por la que se prefiere utilizar la formulanide impedancias en lugar de la formudacde
admitancias. La condioh de campo maggtico nulo en la zona conductora de laamno pue-
de lbgicamente imponerse, y por ello la formufatide admitancias requiere que las integrales
gue se consideran a continuatino se puedan reducir a la séetde la gia menof. Siguiendo
pues con la formuladn de impedancias, el campdetrico transversal iragnita ;) puede

expresarse comao:
E =) Vel = Vel (3.28)
m=1 m=1

A partir de este momento vamos a suponer que la ¢l) tiene una seaen transversal
mayor que la (2), y que en la wmi la secdn de la gia (2) esh contenida completamente en
la secobn de la gia (1). Esto nos permifirreducir todas las integrales de superficiarah de
la secobn transversal de la gapequéa (2), tal y como veremos a continuaci

2Esto conlleva que la formulam de admitancias precise désnfunciones base para reconstruir el campo, y
converja por tanto @&s lentamente que la formuléai de impedanciag].
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Los coeficientes,”) pueden calcularse invirtiendo la ecuatprecedente:

IASEE / / E, - elV* ds = / / E, -elV* ds
cs(1) cs(2)

Ve = / / E, - e?* ds (3.29)
cs(2)

y recordando la propiedad entre las funciones vectoriales modal definida9gnsé puede
escribir:

vy = // Et-eg;?*ds’:// E - (h x 2)"ds’ =
c cs(2)

5(2)
= / ()(szt)-hg?*ds’ (3.30)
cs(2

donde se ha denotado a las variables de integmamn primas (puntos de fuente) para poder
distinguirlas de las variables sin primar (puntos de campo) que aparecen en larecuginal
(3.27). Ahora se puede expandirx E; en la apertura como combinéadilineal de un timero

de funciones base igual alimero de modos accesibles considerados en cada acceso:

N@) N(2)
2x By =Y IOMP - > 1M (3.31)
n=1 n=1

dondeM y M son dos funciones vectoriales desconocidas guamvaon las coordenadas
transversales’ = (z/,y). Introduciendo esta expaosi en la definidn anterior del;? se
obtiene que:

N@ N(®2)

e _ // (3 % By) - hds’ — // ST IOMO - ST IOMP | W ds' (3.32)
cs(2) cs(2) \ p=1 n=1

y sustituyendo estaltima expresin en la ecuadin (3.27), y colocando ras externamente los
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sumatorios de menoiimero deérminos, tenemos

N@) N(®2)

Z IWn — Z I®h®

n=1 n=1
N® oo
> I Y, (Un) / / M - h(D*ds’
n=1 m= N(1)+1
N(@)

Sy Y vomg / M® . h(D* g
n=1 m=N1) 41 es(
N

+ Y I Z Y @h? / M . h@*q
n=1 m=N®) 41 es(
N(©2)

-y 1 Z Y On? / / M . hP*ds'
n=1 m=N2) 1
N@ N

+ It y (Up (D / M . hD* g’
N2 N®)

Yy (R / M) . h(D* gy
n=1 m=1 cs(2)
N N

+ It AN / MY . h®~ gy
N(@) N(®2)

Il IR A / M® . W@ gy (3.33)
n=1 m=1 cs(2)

Para escribir estaltima ecuadn en forma ras compacta, identificandérminos, podemos
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escribir el campo magatico para cada modo como:

h® = / / M@ . hD*ds" 4

m= N(1)+1
g NS / / M@ . h®*ds +
m:N(2)+1
N@)
// M *d8'+
=y // M h*ds's (5) = (1), (2) (3.34)
cs(2)

Recordemos que en la ecuati(3.34) las funciones dentro de las integrales dependen de las

coordenadas transversales primadﬂﬂ(:;’), h%)*(s’), hﬁ,f)*(s’)), mientras que las funciones
exteriores dependen de las coordenadas no primadas.

Para poder escribi3(34) en la forma convencional de una ecuacintegral, intercambia-
remos el orden de las series y las integrales presentes en esta@®ptasiben para mayor
claridad se especificala dependencia explta de todas las funciones presentes en dicha ex-
presbn con las coordenadas primada$ ¢ sin primar §):

h¥ (s / / M@ (s") Z Y WhD(s) - hD*(s")4

m=NM 41
N@)
Z Y@n?)(s) +ZY Thil(s) - hD*(s") +
m=N2) 41
N(®2)
P (s) -G () [ ds' o (6) = (1),(2) (3.35)
m=1

Esta expre$in representa una ecuawiintegral de Fredholm de primera especie de dos va-
riables B7], y en nuestro caso, donde los modos son vectores realedjalonsingtrico
(K(s,s") = K(¢,9)):

= / K(s,s)f(s')ds (3.36)

donde la fundn ¢(s) es conocidai (s, s’) es el ricleo de la ecuaén integral (tamk#n cono-
cido) y f(s') es la funcdn inddgnita que debemos encontrar.

3pPara ello admitimos como Hipesis la convergencia uniforme de todas las series de funciones presentes

en (3.34.



3.2 El método de la ecuadin integral 59

El nlcleo de dicha ecuam integral se puede reordenar como sigue:

K(s,s') =
N@)
Y (Wh(D (6 h(D*(s Z YOO (6)nb* (")
m=1 m=N1) +1
N(2)
+  Dh? (5)h? Z Y Ph® (5)h@~(s") (3.37)
m=1 m=N2)+1

Hay que subrayar que elioleo de la ecua6n integral es el mismo para los dos puertos (es

independiente del valor que torip Adenas, el ficleo presenta las siguientes propiedades:

1. Se puede reducir elieleo a una expredn independiente de la frecuencia si solamente se

excitan modos TNlo modos TE. Esto se consigue aproximantg’’ ~ Y,\”). Para ello,
basta con sustituir ef3(37) las admitancias modaleg,’ por sus respectivas expresiones
asinbticasY,\”) (al pertenecer los modos a una sola familia sela&enras apidamente
y dicha sustitu@n se puede realizar).

2. Se puede extraer la dependencia con la frecuédeigal forma que las sumas déialeo
de la ecuadin integral se calculan fuera del bucle en frecuencia, si bien la écusgi
tegral se debe resolver finalmente para todas las frecuencias, aseguianda gsan
rapidez del algoritmo.

Esta ecuaéin integral de Fredholm de primera especie se resoivilizando el Metodo de
los Momentos$5] en la version de Galerkin, tomando como funciones de exparm& nuestra
inc()gnitaMﬁf) una combinadin lineal de modos mag@ticos de la gia (2), es decir, de la ja
pequda:

M)
MO (s') = Z ag"’d)hff)(S’) (3.38)

donde M) es el imero de funciones base consideradas en el pt@é}t(Recordando que
2x B =N IOMY - SV 1OMP | por tanto las funcionest! y M deben ser cero

fuera de la urn entre las dos das.
Finalmente, tras resolver las ecuaciones integrales definid&35) ¢omo se termina de

“En [32] y [48] se encuentran todos los detalles deno extraer la dependencia con la frecuencia. En realidad
los terminos del acleo dependen de la frecuencia, pero se pueden separar los modos TM de los modos TE y
la dependencia con la frecuencia es lineal en cada caso (la frecuencia multiplica o divide a cada uno de estos

términos).
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indicar, se puede escribir:

A // (z x E;) - hW* gs' =
cs(2)

NG N2

)
= IOMD N " TOMD | WO gy =

N@)
= S [ M) n) as
n—1 cs(2)

N(@)

- > I / / M (') - hD*(s") ds' (3.39)
n=1 cs(2)

Si definimos los elementos de la matriz de impedancias de la siguiente forma:
202 [ MR n s 0.0) = (1. (340
cs(2)

podremos escribir que:

N N®)

VO =IO ZEN 3 (1) 748

n=1 n=1

m=1,2,...,NO (§)=(1),(2) (3.41)

Esta ecuaéin completa la formuladn del problema eretminos de una matriz de impedancias
generalizada de taria finito (ya que dicha matriz se define para los modos accesibles), re-
presentada en la figuBa2 En &rminos matriciales, la ecu@ci (3.41) puede escribirse como:

v 7L 7(1.2) 1M
( v ) = gev ey || g (3.42)
dondeV® eI son vectores d&/(®) componentesi(= 1, 2), y Z(*) son matrices de tarfia
NO x N0 (5,7 =1,2).

Cabe sBalar que en elaculo de los elementos de la matriz de impedancias aparecen las
integrales de acoplo entre los modos de las diferenties guue componen la transiai.

Zf;f:z) // Mg’)(s’) . hfg)*(s') ds’
cs(2)

[I>

M)
= // Z al"hP) (s") - h{*(s') ds
cs(2) g=1

M)
= Y ol / / h®) . hO* gy
q:l 68(2)

(3.43)
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Figura 3.2. Red equivalente multimodal que se obtiene por etado de la ecuadn integral
formulado para impedancias.

integrales que se calcuéar con el netodo BI-RME si una o las dos @as son de seazn trans-
versal arbitraria.

3.3. Integrales de acoplo entre modos de dos @s arbitra-
rias

En el capitulo 2 se ha demostradonto calcular las integrales de acoplo entre los modos
de una gia con secdin transversal arbitraria y los modos de laagrectangular eghdar que
la rodea. Seguidamente, se mostradmo utilizar estos resultados para obtener las integrales
de acoplo entre modos de dosi@gicon secciones transversales arbitrarias distintaseSea
el modom-ésimo correspondiente a laigucon secdin transversal arbitrari8 mas grande
(representada en la figudad), que esi normalizado respecto a su sécciransversal y adems
es ortogonal al resto de modos de la mismiaagu

//g;qﬁz%f (3.44)
S

Este modo puede descomponerse como una serie de rfgdiesla gda rectangular eahdar
(€22) que rodea la ga arbitraria grande:

el =Y ape] (3.45)
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Figura 3.3. Transicbn entre dos gas de secoin transversal arbitrariay S, encerradas en dos
guias rectangulares @stdares distintaQ; y €2,.

o= [P [ - 0
S S

son las integrales de acoplo entre laagarbitraria grande y la ga rectangular que la rodea.
Dado que los modos involucrados en la parte anterior son reales debido al desarrollo dado
por el metodo BI-RME, se puede eliminar la conjugaticompleja sin ninguna consecuencia.
Observese que la integral se define eradas de la gda arbitraria, pues fuera de la misma el
vectore? presenta valor nulo.

Para la gia de secdn arbitraria menor tenemos unas expresionétogas. Sea’® el mo-
do n-ésimo correspondiente a laiguarbitraria pequ@ con secéin s (representada en la figu-
ra3.3), tambén normalizado respecto a su sécdiransversal y siendo ortogonal a los restantes

modos de la misma ga:
//efl -evds = 0,6 (3.47)

El modo puede descomponerse en este caso como una serie dea%d@da gua rectangular
estindar pequia (de secéin ;) que rodea a la ga arbitraria pequa:

donde

e = Bue; (3.48)
j=1

Bnj = //ez . ejE'*ds = //ez . ejEds (3.49)

son las integrales de acoplo entréayarbitraria pegu#a y la gia rectangular pegéa que la
rodea.

Por tanto la expreén para la integral de acoplo entre el modésimo de la gia de ma-
yor secobn transversal arbitraria y el modeésimo de la gia de menor secsn transversal

donde
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arbitraria sea:

o0 [e.e] o0 o0
O =) o 8
o= [ [ (o cme? ) (S0 tsel s = [[ 373" anushyel - efs =
5\ i=1 j=1 Q=1 j=1
o0 oo
o B
S5 ity [ o eFas
951

i=1 j=1

(3.50)

Asi pues, para calcular la integral de acoplg, entre el modan-ésimo de la gia de mayor
seccon transversal y el modeésimo de la gia de menor secon transversal se puede proceder
como sigue:

= Calcular las integrales de acopld.46 entre los modos de la gude mayor secon
transversal y la ga rectangular eahdar que la rodea por elatodo BI-RME ya descrito.

= Proceder del mismo modo para calcular las integrales de acoplo recogicad@®n (

= Calcular las integrales de acoplo entre las ddagtectangulares, definidas como:

Yij = // ey - eFds Vi, j (3.51)
951

y cuyas expresiones aitédas se pueden calculadilmente, (ver por ejempl3g)).

= Calcular la integral de acoplo correspondiente a los modos deseados utilizando la expre-

sion (3.50:
[mn = //ef% . eflds = Z Zami%]ﬂm (352)

i=1 j=1

Obviamente, para calcular las series que aparecen en las ecuaciones anteédoresesario
truncar las sumas en un valor tal que garantice resultados convergente€aslnbvio que
la gua grande (tanto la rectangular como la arbitraria) debe englobar por completoia la gu
pequda, es decir, al dibujar en un papel la séocile la discontinuidad, no puede haber una
zona medlica de la gia grande gue se encuentre sobre una zona de airecetdied de la gia
pequda.

Por (ltimo, cabe skalar que si las dos @as rectangulares que rodean lagaglarbitrarias
son del mismo tanfe, es decir si se utiliza un mismo “box” rectangular, la exjresle la
ecuacbn (3.52 se reduce y se simplifica notablemente, porduglj define una matriz identi-
dad y para calculaB(52) sblo es necesario multiplicar dos matrices. Naturalmente las dos series
se@n truncadas en elimero de modos utilizado en la exparsimodal de la gia rectangular
usada como referencia para las dosaguarbitrarias. Es necesario entonces, para obtener re-
sultados convergentes, que las dogaglarbitrarias no sean de tafamuy distintos. Cuanto
mas distinto sea el tarfia de la dos dos gas arbitrarias mayor s&rel rimero de &rminos
necesarios para alcanzar la convergencia.
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3.3.1. Ejemplos de integrales de acoplo entre dos @s arbitrarias

Como primer ejemplo consideremos la trarf@icimostrada en la figu@4, entre una gia
circular y un iris en forma de cruz. Este iris de acoplo ha sido extensamente utilizado en los
filtros de modo dual en da circular para aplicaciones espaciales. La estructusiacestpuesta
por una gia circular de radioR, = 12 mm, con una cruz en su interior de dimensiones
a; = 15,3mm,b = 17,3 mmyw = 2 mm. Para analizar la estructura con @todo BI-RME,
se ha encerrado la estructura en uneguadrada de ladg = 25 mm.

Figura 3.4. Transicbn entre una ga circular (?; = 12 mm) y un iris en forma de cruz de
dimensionesi, = 15,3 mm,b = 17,3 mm,w = 2 mm, encerrado en una @ucuadrada de
dimensiones; = 25 mm.

La tabla3.1 presenta los imeros de onda de corte (en mihde los primeros tres modos
TE del iris y el error relativo de estos resultados respecto a los presentad8@ engdndo
R, = 0 mm. La tabla tamk&n proporciona los valores de las integrales de acoplo entre estos
tres modos del iris y los primeros modos de l@ageircular que lo rodea. Los resultados publi-
cados en3Q] son aquellos marcados con un asterisco. Como se puede observar, los resultados
obtenidos son muy similares a los publicados2fj,[donde se ha aplicado ladnica BI-RME
en su vergin original utilizando una ga circular como referencia en la expamsimodal.

Otro ejemplo interesante es el mostrado en la fi@uBaguia ipicamente presente en los
filtros de modo dual en da circular con tornillos de sintéa. Los tornillos de sintda vienen
representados con tres penetraciones rectangulares: ladmsdirggida se@n el ejey se ocupa
de ajustar la frecuencia de resonancia de uno de los modos duales presentéagitaigar;
mientras la inseréin ortogonal a la anterior, aglla que se encuentra orientadaisegl ejex
en la misma figura, sirve para ajustar la frecuencia de resonancia asociada al segundo modo dual
de la gua, cuya polarizaén es ortogonal a la del primer modo. Por su parte, la tercera inser-
ciobn metlica posicionada formando @mgulo det5° sirve para acoplar los dos modos duales
de la cavidad circular. Las dimensiones de las tres insercionédicastson/; = 1,64 mm,
dy = 2,72mm,ds = 1,74mmyt = 2mm,y el radio de la gia circular es dé& = 12 mm. En
la expansion modal necesaria para €l de esta ga, se han utilizad600 modos de una
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TE, TE, TE;
ke = 0,18762 k. = 0,21136 k. = 0,21305
Err=0,021% | Err =0,03% Err = 0,01%
0,32821 (TE11.) | —0,21689 (TEars) | 0,31893 (TEy,)
0,32817* —0,21687* 0,31892*
—0,37204 (TM11,) | —0,04555 (TEg1) | 0,36430 (TM1.)
—0,37234* —0,04556* 0,36469*
—0,08293 (TEs1.) | —0,35096 (TMa1.) | 0,06622 (TE31,)
—0,08490* —0,35523" 0,06829*
0,16007 (TEz1.) | 0,01694 (TEs,) | 0,20223 (TEqs,)
0,16012* 0,01688* 0,20216*
0,17295 (TM31,) | —0,20719 (TEgs) | 0,14331 (TM31.)
0,17080* —0,20726* 0,14110*

Tabla 3.1.Numeros de onda de corte (mh) e integrales de acoplo del iris en forma de cruz
(con Ry, = 0 mm) mostrado en la figuia4. Los resultados se comparan con los proporcionados
en [30].

Figura 3.5. Guia circular (¢ = 12 mm) con tres inserciones naditas de dimensiones
d, = 1,64 mm,dy, = 272 mm,ds; = 1,74 mm yt¢ = 2 mm, ipicamente presentes en
filtros de modo dual.

guia cuadrada de ladzh mm. La tabla3.2 presenta los imeros de onda de corte (en mi

de los primeros tres modos de laigaircular con las tres penetraciones atieas y el error re-

lativo de estos resultados respecto a los presentados en el mistutnd80]. La tabla tambkén
proporciona los valores de las integrales de acoplo entre estos tres modos y los cinco prime-
ros modos de la ga circular. Los resultados publicados &0][son aq@llos marcados con un
asterisco.
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modo TE; TE, T™;
k. =0,15028 | k.= 1,55811 | k.= 0,20890
Err =0,14% | Err =0,08% | Err =0,17%

TE;1s | 0,68041 0,69179 m——
0,69574* 0,68396* Sk kkok

TEj1. | 0,67868 0,69380 Fkkkk Ak
0,66897* 0,71139* FhkkkKrK

TM; | 0,07013 —0,00006 —0,93437
0,07871* —0,00005* —0,94866*

TEys | 0,00358 0,00062 Fkkkkh Ak
0,00304* 0,00063* Kkkkkkkk

TEz. | 0,00067 —0,00709 Fkkkkk Ak
0,00067* —0,01091* KkkkdkKk

Tabla 3.2. NUmeros de onda de corte (mh) e integrales de acoplo de laigwircular con

tres inserciones malicas mostrada en la figub. Los resultados son comparados con los
mostrados endQ]. La serie de asteriscos * indica que estas integrales son cero, tal y como se
explica en §3].

3.4. Analisis de transiciones

Verificada la eficiencia de la nueva tespropuesta con diferentes ejemplos deggabni-
cas, ascomo con el alculo de integrales de acoplo entre modos de laasgarbitrarias, con-
sideraremos ahora el alisis de transiciones. A tal fin, se ha integrado la nueva y extendida
tecnica BI-RME propuesta en un programa basado enéébao de la ecuadh integral des-
crito en el segundo apartado de esteittdp. Como ya se ha indicado, estétmdo de aalisis
electromagaticofull-wavenecesita la carta modal de todas lagguque componen el dispositi-
VO pasivo, carta que ha sido calculada mediantedaita BI-RME extendida. Antes de empezar
a ver ejemplos, hay que especificar que todos los resultados expuestos han sido simulados en un
ordenador pentium 1V, 8,4 GHz, conl GB de RAM. Analizaremos ahora algunos ejemplos
ya publicados en la literatura ciéinta, y compararemos dichos resultados con las simulaciones
realizadas.

3.4.1. Ejemplo de aplicaddn 1

Empezaremos por un resonador efiagtectangular con ventanas de acoplo en forma de
cruz, representado en la figusab y publicado en§9]. Tanto la gliia rectangular de entrada y
salida, como la gia que forma el resonador sonigsl WR-62 {5,799 mm x 7,899 mm, y el
resonador tiene longitutR,155 mm); el iris centrado puede ser visto como dogguectan-
gulares, una horizontal de dimensiodef2 mm x 3,379 mm, y una vertical de dimensiones
3,08 mm x 4,79 mm, de longitud),21 mm. Utilizando10 modos accesibleg() funciones base
para la resoluéin de la ecuadin integral con el ratodo de los momento$0)0 elementos en el
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sumatorio presente en elicleo o kernel (modos localizados) 1§00 puntos en frecuencia, en
tan ©lo 10 segundos se han obtenido (ver figBrd) resultados convergentes y muy similares
a los resultados publicados &88], obtenidos mediante l&tnica de la adaptam modal (en
inglesMode-Matching.

L

Figura 3.6. Resonador en ga rectangular WR-62 con iris de acoplo en forma de cruz.
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Figura 3.7. Paametros de dispei@n de un resonador en igurectangular WR-62 con iris de
acoplo en forma de cruz comparados con los resultados publicadég)en |
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3.4.2. Ejemplo de aplicaddn 2

Comprobada la eficiencia del simulador electron&igio cuando la seazn transversal de
la gua arbitraria est compuesta por segmentos lineales, pasamos a analizar transiciones entre
guias rectangulares, y @as elpticas o circulares, como por ejemplo unaamentre una ga
WR-90 y una gia eiptica de eje mayor5 mmy eje menor mm presentada efi)] y mostrada
en la figura3.8.

Figura 3.8.Union entre una ga WR-90 y una gia elptica (eje majoi5 mm, eje menor mm)
de longitud7,5 mm publicada en70Q].

En este aftulo, para obtener los panetros de dispei@n, se ha empleado ladnica de
adaptadn modal (en ingts Mode Matching, mientras que para calcular la carta modal de
la guia elptica se han utilizado las funciones de Mathieu. En la figiBase comparan el
modulo (en escala lineal) y en la figuBalOla fase (en grados) del @anetro de reflexin; la
simulacbn se ha realizado con la herramienta desarrollada en esta tesis y las mediciones se
han extrédo de [f0]. Como se puede ver los resultados son muy similares. En la sirbnlaci
propia se han utilizandd modos accesibles0 funciones bases %00 elementos del kernel,
obteniendo resultados convergentes en un tiempaldalo de tanglo 16 segundosj00 puntos
en frecuencia).

3.4.3. Ejemplo de aplicaddn 3

Otros ejemplos interesantes los encontramo3§ gndonde se han estudiado discontinuida-
des planares que involucranigs elpticas y circulares. Los iris en as elpticas son amplia-
mente utilizados en los filtros de modo dual, y como veremos en glt@p se han estudiado
mucho en lodiltimos d1os. Los ejemplos en cuesti (representados en la figuddall) corres-
ponden a un resonador constituido por unegectangular WR-187{,55 mm x 22,15 mm)
de longitudZ = 131,1 mm acoplado con las fas de entrada y salida (taréhiWR-187) me-
diante iris de longitud = 2 mm formados por dos gas elpticas en el primer caso, y unaigu
eliptica y una circular en el segundo caso. Las dimensiones de la primaraigtica (indicada
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Figura 3.9. Mbdulo en escala lineal del @anetro de reflexin de la unbn entre una dga
WR-90 y una gia eiptica, calculado con nuestra herramienta y comparado con las medidas
publicadas enfQ].
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Figura 3.10.Fase del paametro de reflexin comparada con las medidas publicadas’éh [

con E1 en la figur&.11) son eje mayor dé1,35 mm y eje menor dé7,40 mm, mientras que

las dimensiones de la segundaayaiptica (E2) son para el eje may29,80 mm y para el eje
menor11,85 mm. Por su parte la ga circular (C1) tiene un dmetro del7,10 mm. En los dos

casos simulados, es decir empleando como iris de acoplo primero tesdpticas, y des-

pués una gia elptica y una circular, los resultados obtenidos con la herramienta de siomulaci
coinciden con los resultados publicados efi [ver figura3.12. Como comparabn, los auto-

res del aficulo [71] afirman haber utilizad80 modos accesibles en la red global, necesitando

314 segundos1(00 puntos en frecuencia) en una esbecde trabajo IBM RISC-6000. Con la
herramienta desarrollada en esta tesis, se han obtenido resultados similares y convergentes en
66 segundos, empleandé modos accesibles() funciones base300 elementos del kernel.
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WR-187 E2
WR-187 El resonador c1 WR-187
R — <+
I L I

Figura 3.11. Seccon longitudinal de un resonador formado en el primer caso p@asgec-
tangulares WR-187 con ventanas de acoplo éagyelpticas (E1y E2), y en el segundo caso
por guas rectangulares WR-187 con una ventana de acoploiarefptica (E1) y una en ga
circular (C1) [71].
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Figura 3.12.Paémetro de trasmiéh de un resonador en’igurectangular WR-187 con dos iris
de acoplo en ga elptica (E1+E2), y con un iris en gaielptica y uno en gia circular (E1+C1)
comparados con los resultados publicados7éh [

3.4.4. Ejemplo de aplicaddn 4

En los siguientes dos ejemplos, representados en la f&yli8y publicados en](], tam-
bien se analizan resonadores, pero esta vez la cavidad que constituye el resonador s una gu
circular o elptica, mientras que los iris de acoplo son efagectangular. Los modos del re-
sonador éptico vienen calculados mediante funciones de Mathieu, y las transiciones vienen
caracterizadas con matrices de impedancia multimddil En la figura3.13se puede ver la
seccon longitudinal de las dos estructuras examinadas. Lasgle entradas sonigs WR-90
(22,86 mm x 10,16 mm), el resonador circular, de longitud= 100 mm, tiene un dimetro
de 21 mm, el resonador gitico tiene eje mayor de2 mm y eje menor d€0 mm. Los iris
rectangulares tienen= 0,15 mm de espesor, y son de dimensioihésnm x 4 mm en el caso
del resonador circular, y d&),16 mm x 10,16 mm en el caso del resonadoiico.
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Cavidad circular
WR-90 o} WR-90
Cavidad eliptica

+ P h4——>

I L I

Figura 3.13.Seccon longitudinal de un resonador circular @pgico acoplado a gas WR- 90
mediante iris rectangulare$q).

En la figura3.14 se muestran los resultados simulados en el caso del resonador circular
comparados con los resultados medidos y publicado&@nlas simulaciones han sido obte-
nidas er225 segundos, utilizand2) modos accesible8() funciones base, $00 elementos del
kernel. En el segundo caso, es decir empleando ursaegjptica como resonador, los autores
del ariculo han calculado la respuesta del modo fundamentabDérpuntos en frecuencias,
simulando la respuesta en una egiade trabajdigital « 300X Seriesen casi una hora. Con
el programa basado en la teexpuesta en esta tesis, para obtener resultados similares (ver
figura3.15 y convergentes han sido necesarios falo 8 minutos de simulaéin empleanda0
modos accesibleg() funciones base $00 elementos del kernel.

—— Simulacion
o Referencia

5% 9.5 10 105 11
Frecuencia (GHz)

Figura 3.14.M6dulo del paametro de reflexin del resonador en gucircular con iris de acoplo
en gua rectangular, representado en la figBrad3 comparado con los resultados publicados
en [10].
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Figura 3.15.Mo6dulo del paametro de reflexin del mismo resonador, esta vez eiegeiptica,
comparado con los resultados publicadoslgh [

3.4.5. Ejemplo de aplicaddn 5

Como se ha comentado anteriormente, ldaagelpticas son un elemento fundamental pa-
ra los filtros de modo dual, ya que realizan el acoplo entre los modos ortogonales, por tanto
uniones que involucran este tipo dei@sson de gran intes pactico. Utilizando laé&cnica de
la adaptadn modal Mode Matching, en [72] se han estudiado varias transiciones entiagu
elipticas con el objetivo de evaluar la influencia de una rotagide un desplazamiento entre
guias en la variac¢in del paametro de reflexin. En la figura3.16se muestran las tres transicio-
nes que han sido analizadas: una trabsicon@&ntrica, una transion rotada y lailtima rotada
y desplazada.

A A
y

)
(—

@) (b) ()

Figura 3.16. Diferentes transiciones entre dosiagi elpticas: (a) configurabn conéntrica,
(b) configuraddn rotadal 5°, (c) configuraddn rotadal 5° y desplazada mm enz y 2 mm eny.

Las dos gias elpticas consideradas tienen las siguientes dimensiones: eje gtayan
y eje menorl4 mm para la ras grande, eje maydit mm y eje meno8 mm para la gia
pequéa. En el segundo caso laigwelptica grande eétrotadals®, y en el tercer yultimo
caso la gia elptica grande eatrotadal’5° y la gua pequéa desplazada en el ejel mmy
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2 mm en el ejey. En la figura3.17 se muestran los resultados simulados comparados con los
publicados enq2]. En los tres casos, para obtener resultados convergentes, se han utilizado
15 modos accesibleg0 funciones base200 elementos del kernel, ¥50 modos de la gia
rectangular d&1 x 15 mm que engloba las dos igs elpticas. Como se puede deducir, este
ejemplo es uno de los casos de discontinuidad enfesgurbitrarias en el cual se ha utilizado
un Gnica gua rectangular para encerrar ambasagupudiendo aplicar la exprési reducida

de la ecuadin (3.52 para el @lculo de las integrales de acoplo entre las ddagyarbitrarias.

Asi pues, el tiempo necesario para obtener los resultados de la3idditza sido para cada caso

de casil52 segundos; en/P] se han obtenido los mismos resultados con un procedadan

20 minutos. Como se ha afirmado ef?] se puede ver que en las tres transiciones se produce
un pico en el pametro de reflexin a24,33 GHz; en la segunda configuréai se produce
una discontinuidad entorno28,4 GHz y un ninimo en21,1 GHz debido al tercer modo de
propagadn en la gia pequéa. En latltima configuradn el tercer modo de la ga grande
produce un pico a4,1 GHz aproximadamente.

1

0.8

0.2r

Referencia
25 30

20
Frecuencia (GHz)

Figura 3.17.Modulo del paametro de reflexin en escala lineal para las tres distintas transicio-
nes entre gas elpticas representadas en la fig@d6 a) configuradn coné&ntrica, b) con-
figuracbn rotada, c) configura@n rotada y trasladada. Las simulaciones han sido comparadas
con los resultados publicados ét?].

3.4.6. Ejemplo de aplicaddn 6

El Gltimo ejemplo que se va a analizar es unauaréntre una ga WR-75, una gia elptica
rotadad5° y otra gua WR-75 tamk#n rotadats° (ver figura3.18. La gua elptica de longitud
15,6 mm, presenta un eje mayor 22mm y un eje menor d21,65 mm. Esta estructura ha sido
estudiada erd] para el diséo de una cavidadigtica en un filtro de modo dual que veremos en
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el captulo 5. Los resultados mostrados en la figBrB9comparan el radulo del coeficiente de
reflexion obtenido con la herramienta desarrollada (en pag® a3 minutos) y los resultados
publicados eng]. Los resultados han sido simulados’)0 puntos en frecuencia utilizandé
modos accesibles) funciones base, 50 elementos del kernel. Tan@n en este caso se ha
utilizado uninica gaa rectangular dé4 mm x 23 mm para encerrar las dosigs rotadas. En
cuanto a la serie para calcular las integrales de acépta,se ha truncado 600 términos.

Figura 3.18. Transicbn entre dos gas WR-75 y una da elptica de eje mayo22 mm, eje
menor21,6 mm, y longitud16,5 mm; la gda eiptica y la gda WR-75 de salida e&b rotadas
45° grados.

— Simulacién||
¢ Referencia

_4 L L L
({0 11 12 13 14 15
Frecuencia (GHz)

Figura 3.19. M6dulo del paametro de reflexin de la transié@n de la figure3.18 las simula-
ciones han sido comparadas con los resultados publicad® en [



Capitulo 4

Propiedades de simetia

4.1. Introduccion

El objetivo de este cafulo consiste en describir las propiedades de simeme pueden
presentar las gas y las estructuras pasivas de microondas y comentar los procedimientos que
se pueden emplear para aprovechar dichas propiedades, buscando redéagimeal el tiem-
po necesario para simular dichadagly estructuras si@tricas. En particular nos centraremos
en guas formadas por un medio linealptsopo y homo@gneo completamente encerrado por
paredes @ctricas perfectas, aunque las propiedades de $atpte veremos son aplicables a
cualquier otro tipo de da, ya que la simeia es una propiedad imtiseca de las ecuaciones de
Maxwell. En el segundo apartado se demoétramo en gias de secoin transversal arbitraa
con 16 2 ejes de siméi se puede generar toda la familia modal de dichia gLEM, TM y
TE) de manera que verifiquen una cierta corataie contorno ficticia de pareceetrica (PE)

o pared maggtica (PM) en el plano de siméir o que da lugar a dos familias de sine{jpara

1 eje de simetn) o cuatro familias de simé# (para 2 ejes de simé) en las que se agrupan
todos los modos de la gu En el tercer apartado se describe la forma de obtener por separado
las distintas familias de simédrde giias con sec6in transversal arbitraria mediante edtmdo
BI-RME, y se discuten las ventajas computacionales de estach respecto a calcular todos
los modos simuineamente. Paitimo, en el cuarto apartado se demostrque en estructuras
de microondas sigtricas formadas por la conéxi en cascada de tramos ddauniforme,
tambien aparece el concepto de familias de simaedrnivel modal, donde cada una verifica un
cierto tipo de condidn de contorno ficticia en los planos de sirfeetie la estructura. Adems

se comprobdr que las distintas familias de simatfuncionan de forma independiente a lo lar-
go de toda la estructura al no acoplarse erifrg @mo dicha situaéin se puede explotar para
aumentar de forma notable la eficiencia del simulador.
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4.2. Propiedades de simeta en guas

4.2.1. Modos TM

Consideremos una gucon secdn transversal arbitraria que presenta un eje de Sanetr
Supongamos, singudida de generalidad, que este eje coincide con e},g§emo se muestra
en la figurad4.1 La direccon de propagadin coincide con el eje y con respecto al eje no
tenemos ningn tipo de simetia.

Figura 4.1. Guia de ondas con se&xti transversal arbitrea y con un plano de siméér coinci-
dente con el plano = 0.

Los modos TM de dicha da se obtienen a partir de los potenciales que verifican el siguiente
problema de contorno:

Vio(x,y) + kip(x,y) =0

o(z,y)| =0

S

dondesS es la superficie que forma la igy de modo que larésima solu@n ¢,,(x,y) del
problema tiene asociado elimero de onda de corte ,,,, y genera ein-ésimo modo TM de la
guia cuyas componentes transversales del cangmbriglo son:

em(x, y) = _vtgﬁm(xa y) (42)

4.1)
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hy(2,y) =2 X en(z,y) = =2 X Vidm(z,y) (4.3)

Ahora estamos interesados en demostrar que todas las soluciones (modos) del problema de
contorno 4.1) se pueden agrupar en dos grupos de siaretnodos pares e impares respecto

al ejey. Comprobar esta propiedad es equivalente a demostrar que si existe unansoéulz
ecuaobn (4.1) que no sea par ni impagésta se puede descomponer en un modo par y en un
modo impar de la ga. Supongamos entonces que tenemos una éalycic, y) de @.1) que

no es par ni impar. EAtil comprobar que(—z, y) tambén es soludn de la ecuaéin (4.1)

para el mismd,., ya que:

» Verifica la ecuadn diferencial

(aa—; + ;—;) ¢ (—w.y) = <a(i)2 (8(8—:;))2 " 38_;2> oy

:(a§%5+§;)¢¢ww>:—ﬁ¢wa>

(4.4)

= \erifica la condiocdbn de contorno:

=0
S

o(x,y)

ya que si(x,y) € S, por simetra (—x, y) tambén esh situado sobre el conductor.

Por lo tanto, si dividimos(z, y) en su parte par e impar:

qb(x,y) + qb(—ft,y) + ¢(x7y) B gb(—x,y)
2 2

¢(x7y) = :¢P(xay)+¢l(xvy>

por superposidin tanto la parte par como la parte impar son soluciones del problema de con-
torno asociado al mismadimero de onda de corte (es decir, son modos). Se demuestrasadem
gue son ortogonales entreaprovechando el hecho de que la integral a lo largo de un dominio
simétrico de una funéin par y una fundn impar en dicho dominio es cero:

//s bp(z,y)pi(x, y)ds = /Ko/yqu(ﬂv,y)@(ﬂv,y)dxdy+[£>0/y¢p(m,y)qbi(x,y)dxdy (4.5)

y haciendo el cambio de variabté= —x en la integral e > 0:

//%mw@mwmzf %mw@@wmw+/ oo, y)bi(—2' y)de'dy
S <0 Jy

z'<0Jy

:/’ %mw@mmw@—/ /%ww@wmwmzo
<0 Jy /<0 Jy
(4.6)
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dado que por simét:

¢P<_x,7 y) = ¢P(x,7 y)

¢i(_x/7 y) = _¢i(x/7 y)
de este modo, a partir de un modo que no es par ni impar generamos dos modos ortogonales
entre $con el mismak,., uno con simeta par y el otro con simét impar.
Una vez hemos comprobado que todos los modos TM deitasgupueden dividir en dos
grupos de simeia, ahora queda por establecer bajé gondiciones de contorno equivalentes
se genera cada grupo de modos.

= Grupo de simeta impar.
Cualquier modo impad;(z, y) verifica que en el plano de simiti(z = 0) se anula:

_ Qﬁ(%,g) — ¢(_x7y) _ ¢(O7y) — ¢<_07y) -0 (47)
2 2

¢i(z,y)

= 0 = condicbn de pared d@ctrica (PE)

x=0

lo que nos indica que los modos impares se obtienen forzando la condiei pared
eléctrica en el plano de sim@ir

= Grupo de simeia par.
En el plano de siméia, la parcial con respecto a la normal de cualquier modo par se

anula:
oby (x,y)| 1 (09 (x,y)  0p(—z,y) 1 /(09 (xy) 0P (—m,y)\
on x0_§< Ox + Ox )$0_§( or  0(—xz) )_O
(4.8)
Iy (z,y)

= (0 = condicbn de pared maggtica (PM)

on =0
y por lo tanto, para obtener los modos TM pares se ha de forzar condiei pared
magretica en el plano de simér.

En resumen se obtienen las siguientes condiciones de contorno equivalentes:

= Modos TM con simeia impar respecto del eje (¢;(z,y)): pared ekctrica (PE) en el
plano de simeta (x = 0).

= Modos TM con simetia par respecto del ejg (¢, (x,y)): pared magatica (PM) en el
plano de simeta (x = 0).

Los resultados que se han obtenido para el caso de gnegtrel planar = 0, se pueden
extrapolar sin dificultad al caso de que el eje de simewincidiera con el eje (planoy = 0).
En este caso los modos TM se pueden agrupar en dos grupos déssigrefpo de simeia
impar respecto del ejey grupo de simeta par respecto del eje siendo ahora las condiciones
de contorno equivalentes:
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= Modos TM con simefa impar respecto del eje pared ekctrica (PE) en el plano de
simetia (y = 0).

= Modos TM con simetia par respecto del eje pared mageatica (PM) en el plano de
simetia (y = 0).

Pordltimo, si la gua presenta los dos ejes de sirggttodos los modos de laguse distribuyen

en 4 grupos de siméé&: impar respecto del eje— impar respecto del ejg impar respecto del
ejex — par respecto del ejg par respecto del eje— impar respecto del ejg par respecto del
ejex — par respecto del epe Las condiciones de contorno que hay que forzar en los planos de
simetiia para generar cada uno de los grupos de siangtrresumen en la tabal:

| r\y | Simetriaimpar y | Simetriapary |
. P PEeny =0 PEeny =0
Simetria impar
Imetnaimpars | pe eng — 0 PM enz = 0
. . PMeny =0 PMeny =0
Simetria par
par. PEenz =0 PMenz =0

Tabla 4.1.Condiciones de contorno en los planos de sifagtara los modos TM.

4.2.2. ModosTE

Vamos a aplicar el procedimiento utilizado en los modos TM para los modos TE. Los modos
TE de una gia con simefia respecto del eje (ver la figura4.1) se obtienen a partir de los
potenciales que son soldci del siguiente problema de contorno:

V2¢(z,y) + k2é(z,y) = 0
op(w,y)| 0 (4.9)
on g o

de modo que lan-ésima soluén ¢,,(z,y) del problema TE conamero de onda de corte
asociaddk.,, proporciona eim-eésimo modo TE de la ga cuyas componentes transversales de
los campos vienen dados por:

en(r,y) =7 X Vidm(z,y) (4.10)

El primer objetivo consiste en demostrar que todos los modos TE dédagyueden agrupar

en dos grupos de sim@r simetfa impar y simetfia par respecto del eje Como ya se ha visto

en el caso TM, esto es equivalente a probar que cualquier modo TE que no pertenezca a ninguno
de estos grupos se puede descomponer en un modo par y uno impar ortogonalés &edre s
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o(z,y) el potencial de un modo TE corumero de onda de corfe que no es par ni impar,
entonces lo descomponemos en su parte par e impatr:

¢(x7y> + ¢(_x7y) + ¢(x7y) B ¢(_I7y)

o(x,y) = 5 5

= ¢p(xay> + ¢Z(x7y)

y como ¢(—z,y) es tambén solucdn del problema de contornd.9) con rimero de onda
de cortek, por las propiedades de la ecuatidiferencial y la simeta de las condiciones de
contorno, tenemos qug,(x,y) Yy ¢;(z,y) son tambén soluciones del problema de contorno
con rumero de onda de corte, y adenas al ser respectivamente una fumcpar y una fundén
impar en el plana: = 0 son ortogonales entré gor aplicacdbn directa de4.6).

Al igual que suceth en los modos TM, cada grupo de sireetile los modos TE se puede
obtener forzando unas condiciones de contorno equivalentes en el plano deasimetr

= Grupo de simefa impar.
Los modos de simdt imparg;(x,y) se anulan en el plano de siniat{xr = 0), lo que
corresponde en los modos TE con una coigdicle pared magatica:

o(z,y) — d(—z,y) ¢(0,y) — ¢(=0,y)

5 » 5 0 (4.12)

¢i(z,y)

=0

= (0 = condicbn de pared magztica (PM)

=0

= Grupo de simefia par:
Para simeta par¢,(x, y) lo que se anula es la parcial con respecto a la normal en el plano
de simetra, es decir, la condién de pared élctrica:

0% (x,y)|  _ 1 ((% (2,9) 8¢(—x,y)) _ 1 (&b (z,y) 3<z5(—fc,y)) _
on |, 2 Ox Ox P Ox O(—x)
(4.13)
W = 0 = condicbn de pared @ctrica (PE)
z=0

En resumen obtenemos las siguientes condiciones de contorno equivalentes:

= Modos TE con simeta impar respecto del eje(¢;(z,y)): pared magéatica (PM) en el
plano de simeta (z = 0).

» Modos TE con simeta par respecto del eje(¢,(z,y)): pared ekctrica (PE) en el plano
de simetra (zr = 0).

Si el eje de simeta hubiera sido el eje hubieran aparecido dos grupos de sif@efsimetra
impar respecto del eje, simetia par respecto del ej@ donde se ubicéan todos los modos de
la gua, y las condiciones de contorno ficticias en el plano de siangtre origina cada tipo de
modos sdan:
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= Modos TE con simeta impar respecto del eje(¢;(z,y)): pared magética (PM) en el
plano de simeta (y = 0).

= Modos TE con simeta par respecto del eje(¢,(z,y)): pared ekctrica (PE) en el plano
de simetra (y = 0).

Cuando la gia presenta los dos ejes de sirtios modos TE se distribuyen en cuatro
grupos de simeta (impar respecto del eje— impar respecto del eje impar respecto del eje
— par respecto del ejg par respecto del eje— impar respecto del ejg par respecto del eje—
par respecto del ejg). Las condiciones de contorno en los planos de simasociadas a cada
grupo de simeta se reflejan en la tabta2

| r\y | Simetriaimpar y | Simetriapary |
. P PMeny =0 PMeny =0
Simetria impar
Parz 1l pMens =0 PE enz = 0
: . PEeny =0 PEeny =0
Simetria par
! 'aparz PMenx =0 PEenr =0

Tabla 4.2.Condiciones de contorno en los planos de sitagtara los modos TE.

4.2.3. Modos TEM

Queda por comprobar ahora si las mismas propiedades que presentan los modos TEy TM en
guias sinétricas es aplicable a los modos TEM. Para estudiar este caso se coasidergia
con secdn transversal arbitraria con sinmietrespecto al ejg y con N conductores internos
como la mostrada en la figufa2 paraN = 5. Es un hecho conocido que dicha@presenta
N modos TEM que se generan a partir de los potenciales ol siguiente problema de
eshtica:

Vip(z,y) =0
o(z,y)| =0, ¢(z,y)

Q

=y i=1,.,N (4.14)

oF)

donde para cada combinanide potenciales en los conductores aparece una @oldistinta.

Sin embargo, comaddo se dispone d& grados de libertad (tantos como conductores internos),
sblo se puede generar un conjunto desoluciones linealmente independientes que al aplicar
el proceso de ortogonalizési de Gram-Schmittproporciona losNV modos TEM de la gia.
Seag¢,,(z,y) el potencial delm-ésimo modo TEM (el amero de onda de corte de cualquier
modo TEM es siempré. = 0). En ese caso, las componentes de los campos endg que
sonlUnicamente transversales) vienen dadas por:

em(-r? y) = _vt¢m<x7 y) (415)

1ver Apéndice A.
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0 -

Figura 4.2. Guia de ondas con seéai transversal arbitrea con/N = 5 conductores internos y
con un plano de simé# coincidente con el plano YZ (= 0).

h,,(7,y) =2 % en(2,y) = —2 X Vipn(z,y) (4.16)

Para poder generar los modos pares y los modos impares en el caso TEM se han de elegir
de forma adecuada los potenciales asignados a los conductores, de modo que si se asignan de
forma par se obtenén los modos pares y si se asignan de forma impar se oateadliuciones
impares. El procedimiento a seguir va a depender de si hay conductores que atraviesen el plano
de simetra. Se empezarpor considerar el casoas simple de que no hay conductores en dicho
plano:

= No hay conductores en el plano de sinetr = 0

En este caso elimero de conductores interndé ha de ser obligatoriamente par, es
decir N = 2P con P siendo un aimero natural. De esta manera exatiP® conductores
internos a la izquierda del plano de sini@tfr < 0) y sus correspondientes stnicos a

la derechax > 0).

e Modos pares
Se obtienen asignando el mismo potencial a cada par de conductogtacsis
Esto proporciona un total d8 grados de libertad, lo que nos permite generar un
total de” modos pares de la g

e Modos impares
Se obtienen asignando el mismo potencial pero con signo contrario a cada par de
conductores sigtricos. De nuevo se obtiene un totalidgrados de libertad (tantos
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como pares de conductores), lo que permite generar un totdlrdedos impares
de la gua.

Teniendo en cuenta que, por aplidactide la ecuabin (4.6) los modos pares son orto-
gonales con los modos impares, la suma de ambos conjuntos de modos (conjunto par y
impar) proporciona losv = 2P modos TEM de la gia. Como resultado, se ha demos-
trado que todos los modos TEM de laigse pueden agrupar en dos grupos de simetr
modos con simeia par respecto del ejey modos con simeta impar respecto del eje

= Hay conductores en el plano de simatt = 0

En este caso ellimero de conductores interndsse puede expresar como= 2P + (),
dondeP es el umero de conductores internos a la izquierda (y por simetla derecha)
del plano de simeia sin tocar dicho plano, mientras que Q eslghero de conductores
internos en contacto con el plano de sirreefque puede ser urumero par o impar de
conductores).

e Modos pares
Se obtienen asignando el mismo potencial a cada par de conductogtscsis)
lo que proporcionaP grados de libertad. Por otro lado, para [@sconductores
internos sobre el plano de simetral darles un valor de potencial se obtiene el
mismo potencial en la parte del conductor a la derecha y a la izquierda del plano
de simetia, es decir, una distribuim par de potencial, lo que proporcioQayrados
adicionales de libertad:
P + () grados de libertag> P + (Q modos TEM pares.

e Modos impares
Se asigna a cada par de conductore$#igps el mismo potencial pero con signo
contrario, resultand® grados de libertad. Por otro lado{iaica forma de conseguir
una distribuadn impar de potencial en @@ conductores internos que atraviesan el
plano de simeta es que su potencial sea cero, con lo cual estos conductores no
proporcionan grados de libertad:
P grados de libertags- P modos TEM impares.

Como el conjunto de modos pares es ortogonal por sianéter @.6)) con el de los
impares, la urin de ambos conjuntos de modos proporcionaNos- 2P + () modos
TEM de la gua. Es decir, que tamén en este caso los modos TEM de léagse pueden
agrupar en dos grupos de simatrmodos con simét par respecto del ejg y modos
con simetra impar respecto del eje Por lo tanto, se ha demostrado que para una gu
gue presenta simé#r con respecto del ejetambien los modos TEM se pueden agrupar
en dos clases de simgr

Queda por ver las condiciones de contorno equivalentes que forzadas en el plano da simetr
dan lugar a cada grupo de simatrDichas condiciones se pueden deducir de forma simple
mediante la aplicadbn de teora de imagenes, de modo que:
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= Distribucion impar de potencial es equivalente a colocar una paregbgdica en el plano
de simetia, que adems cortocircuita los conductores que pasan por el plano de g&metr

= Distribucion par de potencial es equivalente a colocar una pared néiga en el plano
de simetra.

|PE | PM

O O O

0

o
[ 1]

I

o O o O
I
|

Figura 4.3. A la izquierda distribucbn impar de potencial (PEA la derechadistribucbn par
de potencial (PM).

Es decir:

= Modos TEM con simeta impar respecto del eje se pueden obtener situando una pared
eléctrica (PE) en el plano de simigt(z = 0) y analizando una parte del problema.

= Modos TEM con simeta par respecto del ejg se pueden obtener situando un pared
magretica (PM) en el plano de siméidr(z = 0) y analizando una parte del problema.

Si el eje de simeta hubiera sido el eje, hubieran aparecido dos grupos de sifmaegimetra
impar respecto del ejey simetiia par respecto del eje donde se distribuyen todos los modos
TEM de la estructura, siendo las condiciones de contorno equivalentes en el plano de:simetr

= Modos TEM con simeta impar respecto del eje se pueden obtener situando una pared
eléctrica (PE) en el plano de simigt(y = 0) y analizando una parte del problema.

= Modos TEM con simeta par respecto del eje se pueden obtener situando una pared
magretica (PM) en el plano de siméir(y = 0) y analizando una parte del problema.

Poraltimo si la gua presenta los dos ejes de sirfettos modos TEM se distribuyen en los
cuatro grupos ya vistos. En la taldl&8 se representan las condiciones de contorno en los planos
de simetra de cada grupo de simigtr
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| r\y | Simetriaimpar y | Simetriapary |
, . PEeny =0 PEeny =0
Simetria impar x PE enr — 0 PM ene — 0
. . PMeny =0 PMeny =0
Simet
metria par z PEenz =0 PMenz =0

Tabla 4.3.Condiciones de contorno en los planos de siragtara los modos TEM.

4.3. Generacbn de los modos en una ga simétrica mediante
el método BI-RME

En este apartado se @eromo se modifican las expresiones de las matrices, que se necesitan
calcular con el ratodo BI-RME, para obtener los modos de un@agle secdn transversal
arbitraria que presenta uno o dos ejes de simgfonsideremos la gacon secdn transversal
arbitraria representada en la figyrd, donde cada clase de sinmietse denota@ con un par de
indices(a, 3):

0 no simetfa respecta: 0 no simetra respecty
a=1¢ 1 simetia par respecto B=1< 1 simetia par respectg
—1 simetia impar respecto —1 simetiia impar respectg

Por ejemplo, una funén que tengado simetia impar respecto al ejepertenecex a la clase
(—1,0). Es necesario resaltar que cuando se considere una clase déssiereta expanéin
modal de la gia rectangular se utilizan $lo los modos pertenecientes a la misma clase, y
naturalmente se obter@dr $lo modos TE y TM de la ga arbitraria taml@n de la misma
clase. Por otra parte, como la fuacidensidad de corriente ha de preservar la misma sanetr
gue el modo al que eshsociada, se usaen su expangn la mitad de funciones base que en el
caso no siratrico pero guardando la simetrcorrespondiente. Adeas, todas las integrales de
contorno sean calculadas&do en la parte significativa del contoraade la gda arbitraria, que

en el caso de la figur& 4 se ha llamade, lo cual significa un gran ahorro computacional en
el aralisis del problema.

Teniendo en cuenta las contribuciones de las fuentes distribuidas en las diferentes partes del
contornoo, las funciones de Green vearmodificadas de manera tal que, para cada punto de
fuentes’ enoy, se considere la contribum que viene de la fuent& simétrica enx, o de la
fuentesY simétrica eny, o de estas dos fuentesamla fuente™Y:

g'(r,s") = g(r,s) + ag(r,s*) + Bg(r,s”) + afy(r,s*) (4.17)

G'(r,s) = G(r,s) + aG(r,s%) + G(r,s) + a4G(r,s) (4.18)

Por lo tanto en presencia de simafien todas las expresion@sq]), (2.22 y (2.30—(2.32),
calculadas en el c#plo 2, las integrales estamn definidas emr; en lugar de estar definidas
en todo el contorno arbitrarie; se reemplazarlas funciones) y G por lasg* y G, y se
multiplicara por un factoe 6 4 dependiendo de que laigupresente uno o dos ejes de sin@etr
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A
y:
I
u’ i u |
Syo—> I <m—s (9)
/ 1
6) —
|
........ - —— — - m— e s s —— — —— -
i X
]
xy l X
y | U, u
S S S
I
i
|

Figura 4.4. Guias de sec6in transversal arbitraria con dos ejes de sitagttons’ se indican
los puntos de fuente y cam, las normales a los puntos.

Se va a procesar y a demostrar las expresiones de las nuevas matrices, en el casdajue la gu
presente undo eje de simeta: el ejex (ver figurad.5). Denotaremos a las nuevas matrices con

indices(e, o) para indicar que son matrices en el caso de simetir (en ingésever) o impar
(en ingksodd). Empezamos con la matr®’ de los modos TM:

ey 1 1 1 " «
R = [w®on@di= g [ w@unwds o [ w0, @a
g m g1 m g2 (4.19)

donde con eindice: se indica el amero de funciones base de la corrienfenero que sérla
mitad con respecto al caso sin simetraralogamente eindicem indica el timero de modos
TM de la gua rectangular, modos que aarla mitad con respecto al caso no&irico. Tambén
hay que especificar que cany %, se indican las funciones base ubicadassiimamente en
09, Y €l potencial escalar calculado en el punto de campeétsioo der. La demostradin de
la ecuaddn @4.19 es facil, porque tanto en el caso de sini@tpar (PM eny = 0) como en el

caso de simeia impar (PE eny = 0), las funciones base de la corriente y el potencial escalar

1 tienen la misma paridad respecto del ej@or lo tanto se pueden sumar.
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y*
g, s |
________ e IR
BN N tu X
o, &

Figura 4.5. Guia de secdin transversal arbitraria sétrica respecto del eje

Para la matrid.’ tenemos que:

L //u g(r,s)u; () dl'dl = | ; ( / r, s )u; (1) dl'dl
+/ui (l)/ g(r,s* Ndl'dl = /ul / (r,s")u; (I")dl'dl
:/ U; (l)/ g (r,su; (I")dl'dl + [ u; / (r,s")u; (1) dl'dl
:2/ u; (l)/ g*(r,su; (I") dl'dl

cong* para el caso de simérpar (PMeny =0, o = 1):

(4.20)

g*(r,s") = g(r,s") + g(r,s¥)
mientras que en el caso de simetmpar (PE ey = 0, a = —1):
g*(r,s") = g(r,s") — g(r,s¥)
Por tanto, dado que tan@i en este caso las funciones base y la fimgi(r,s’) tienen la

misma paridad respecto del ejelos rminos se pueden sumar, obteniendo la expnefanal
de la ecuad@n (4.20.
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Pasamos ahora a las matrices de los modos TE; la n@atiene las mismas caractsticas
gue la matriZ.’, solo se cambian las funciones base por sus respectivas derivadas:

8w 1) Ow; (1"
eo) 4 J /
/U/U al o dl’dl

A (1 ow; (I') o owi (')
= {/Ulg(r,s) o0 ———=dl' + /Ozg(r,s)le dl
_fow (D) [ L. Owi(l)
_ /o_ . /g () v (4.21)
[ om) [ P ) AUy G
_/m - /Ulg(r,s) S ardr + /U S o) St

_ ow; (1) Ow; (I')
_2/01/0179 (r,s) = dl'dl

donde la fundn ¢g* tiene la misma expred@in que en el caso de la matiiz de los modos TM;
y conw; se indican las funciones base de la corriente en el caso TE ubicadascimente
eNnos.

Para la matriR tenemos:

1 - 1 N
R = [ w00 en @)l = 1 [ wE0) - en)a
m Jo m J o1
1 N
+k_2 wr (D)t (1) - e, (r)dl (4.22)
m g2
2

dondet es el vector tangente en los puntos del conterng t* el respectivo vector tangente
en los puntos sigtricos des,. Para demostrar la ecuéni (4.22), es necesario demostrar que

w, t Yy e, tienen la misma paridad y se pueden sumar. Cénege el caso de simetpar (PE
eny = 0), entonces se tiene:

wi t(1) = wi(t,X +1,5)

wit (1) = wi(—t,X+1,5) (4.23)
en(r) = enX+en,y
e, (r) = —enX+eny (4.24)

es decir las funciones base tienen la misma paridad par a ambos lados del eje de $anetr
mientras que el vector tangencidiene la misma componente gty contraria erk, pero como
los vectores del campoéadtricd tienen tamkén la misma componente §ny contraria erx,

todas las componentes se suman. En el caso de gnmapar (PM eny = 0), las funciones

2Se demostré@ren el apartado 4.4.1.
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base tienen paridad contraria a ambos lados det,agempensando asl cambio de signo de
los vectores campo &ttrico que esta vez tienen misma componente gontraria ery:

wit (1) = —wi(—t,X+1,5) (4.25)
en(r) = emX+em,y
e:”b (I‘) = emgoﬁ - €my3f\ (426)

Por lo tanto tamkén en caso de simé@rimpar todas las componentes se suman.

En el caso de la matrik es necesario hacer consideraciones similares, teniendo en cuenta
gue la parte eética de la fun@n de Green didica se puede escribir como una serie en famci
de los vectores del campceetrico transversal de los modos TE:

G, = i ei(s)ei(s’)

257 = [ [ww, 80 Gu ) -0 ata
_ /(, w (D E (1) / 0y ()G ) - (0
+ / w; (1)t (1) /U 2 wh (I) Gy (r,s%) - £ (I')dl'dl
= / w; (1) / w; (') Gy (x,8') - £ (1)dl'dl (4.27)

o o1

_ / w; (D (1) / w; (1) Gy (r,8)) - £ (1) dldl

+ / wr (1)t (1) / w; (I Gy, (r,s') - £ (I)dl'dl

—k

9 / wi (yw; () - G (r,8) - £ () d'dl

donde

Ahora, la paridad de la ddicaG,; depende de los vectores del campectico transversal,

que tienen misma componente g1y contraria erx en el caso de simé# par (PE eny = 0);

o en el caso impar (PM epn = 0), misma componente ex, y contraria eny. Los vectores
tangenciales y las funciones base se comportan exactamente igual al caso ya visto de la matriz
R. Por lo tanto sin repetir la demostrani araloga al caso precedente, se puede afirmar que el
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terminoG., (r,s') - t (I') tiene la misma paridad que @rtminow; (1) t (I) y por eso se pueden
sumar en la ecuawn (4.27).

Para completar todos los casos posibles, se puede afirmar que si el eje da $inieara
sido el ejey, todas las expresiones obtenidas vialdigualmente, cambiandéls la constanter
por la constantg. Si hubieran dos ejes de sinmetrse tenda que utilizar en elaculo deg*

y G*,, las expresiones generales7)—(4.18, y cambiar la constantzpor un4 en todas las
expresiones4.19—(4.27) de las matrices.

Figura 4.6. Guia de secdn transversal arbitraria sétrica respecto a los dos ejes que propaga
4 modos TEM.

Hay que precisar que la resolanifinal en el caso de presencia de modos TEM en una
guia sinetrica no es tan eficiente desde el punto de vista computacional como en el caso TE o
TM, en particular en la parte dehlculo de las integrales de acoplo; pues gono se define el
problema (ver apartado 2.2 del ¢ayo 2 y Apendice A) para obtener los coeficientégle la
densidad de carga ortonormalizados, es necesario reconstruir el problema general $a simetr
Dado que em-ésimo modo TEM se obtiene fijando el potencial mesimo conductor interno
a unoy a cero el potencial del resto de conductores internos, suponiendo gie paegpente
dos ejes de simé#t (ver figurad.6), se calculan 4 problemas diferentes, es decir 4 vectores de
densidad de cargadesp@s a partir déstos y teniendo en cuenta las paridades, se recoastruir
por superposiéin los 4 vectores de densidad de carga del problema original:

"PMx—PMy "'PEx—PMy "'PMx—PEy II1PEx—PEy
b +0b +b +b
"PMx—PMy _ 1/PEx—PMy "PMx—PEy _ 3//PEx—PEy
b b +b b
"PMx—PMy "NPEx—PMy _ j3//PMx—PEy _ 1//PEx—PEy
b +0b b b
(bl/P]V[a;—P]V[y _ bl/PEa:—PMy _ b//P]\/fac—PEy + b//PE;I:—PEy)

o
by, =

N NN T

~

3Si el conductor toca las paredes de sifaesblo el vectord” generado cuando se consideran PMx (es decir
una pared maggtica en el eje:) y PMy (es decir una pared magfica en el ejg) tendia solucén no trivial.
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"PMx—PMy _ 3#PEx—PMy "PMx—PEy _ p/tPEx—PEy
b b +b b
b//PMa:—PMy + b//PEa:—PMy + b//P]Wz—PEy + bl/PEa:—PEy
b//PM:rfPMy o b//PE:tfP]\/[y . b//PfoPEy + b//PE‘foEy

"PMx—PMy NPEx—PMy _ j//PMx—PEy _ j1//PEx—PEy
b +b b b

"o
b,, =

( )
( )
( )
( )
(b//PMa:—PMy + b//PEx—PMy o b//P]Wz—PEy o b//PEm—PEy)
(b//PM:p—PMy _ b//PE:E—PMy _ b//PM:z:—PEy + b//PEm—PEy)
bgg - (b//P]\/[w—P]\/[y 4 b//PEx—P]V[y 4 b//P]\/Iw—PEy + bl/PEz—PEy)
(b//PAM:J:fPAMy o b//PE'szMy + b/lPfoPEy o b//PE‘mfPEy)
( )
( )

)

b//PMx—PMy _ b/lPEJ:—PMy _ bl/PMx—PEy + b/lPEm—PEy
"PMx—PMy IPEx—PMy _ j3//PMx—PEy _ 1//PEx—PEy
b +b b b
"NPMx—PMy _ j1//PEx—PMy "NPMx—PEy _ 1//PEx—PEy
b b +b b
(b//PMx—PMy + b//PEx—PMy + b//PMx—PEy 4+ b//PEx—PEy)

/!
by,

L N L L e L N N L N L N e N LN N

donde PMx o PEx indican una pared matjoa o ekctrica en el eje, y PMy o PEy indican una
pared magatica o ekctrica en el ejg. Obtenidos los coeficienté$ generales y ortornoma-
lizados segn la €cnica explicada en el A&ndice A, hay que reconstruir la matiRZ general
tambien por superposion, teniendo en cuenta la paridad, y finalmente calcular las integrales
de acoplo TM-TEM segn (2.98 que se reescriben a continuati

]T]V[ TEM /SepTM eqTEMdS — Z b/lq/ wp dl/ hl Z b//anp

En el caso de simét sedin un eje (por ejemplo el eje), la reconstrucéin de los vectores’
es nmas simple:

Y % (b//PMx + bl/PEx) Y
b01 = |1 (b//PMgc B b//PEm) bo’g =
2

SN

(b//P]\/[x b//PE:E)
(b//PMx 4 bNPEz) :|

pero comportando siempralculos adicionales.

4.3.1. Ejemplos

Para la verificadin de la teda desarrollada, en caso de sirfetse calculdr la carta mo-
dal de algunas gas como por ejemplo la g circular y la gia eiptica ya analizadas en el
cagtulo 2 sin utilizar simefia. Se considera como primer ejemplo unggtircular de&s mm de
radio y encerrada en unaigucuadrada de referencia tiemm x 13 mm. Se ha analizado la
guia utilizando los dos ejes de simetly 1000 modos de la gia rectangular de referencia que
la rodea. En la tabld.4 se comparan los primeros numeros de ondas de corte de&laigtu-
lar calculados con el gtodo BI-RME aplicando simé#, sin aplicar simeta, y las soluciones
analticas conocidas. Como se puede ver, los valores calculados con y sin&igoetpacti-
camente iguales, acémedose mucho a las soluciones @i@ds conocidas. Desde el punto de
vista computacional, aplicar simetrcomporta una redudm evidente del tiempo déltculo.
Utilizando simetta, cada familia de modos ha sido obtenida en poas de> segundos (en total
para obtener los primer@90 modos y las integrales de acoplo con laggouadrada, han sido



92 Propiedades de simeia

Modo Tipo k. (BI-RME simetiia) | k. (BI-RME) | k. (Analitico)
(orden) | (TE/TM) mm-* mm~* mm-*
1 TE 0,306868 0,306868 0,306863
2 TE 0,306868 0,306868 0,306863
3 ™ 0,400814 0,400814 0,400804
4 TE 0,509058 0,509058 0,509039
5 TE 0,509060 0,509060 0,509039
6 TE 0,638641 0,638643 0,638617
7 ™ 0,638643 0,638647 0,638617
8 ™ 0,638652 0,638647 0,638617
9 TE 0,700251 0,700252 0,700198
10 TE 0,700252 0,700252 0,700198

Tabla 4.4. Primeros10 niumeros de onda de corte de undagaircular de dametro12 mm,
incluida en una ga cuadrada dé3 mm x 13 mm. En la primera columna los valores se
calculan con el ratodo BI-RME aplicando simé#;, en la segunda no se ha aplicado simaetr
y en lalltima columna se muestran las solucionesitinak.

necesario&6 segundos), mientras que el programa que no aprovechaisisiedrempleadél
segundos para obtener el mismomero de modos arbitrarios e integrales de acoplo.

El segundo ejemplo que se ha analizado es 1a giptica, ya vista en el cagulo 2, con
semieje mayor dé0 mm y de excentricidad,5, encerrada en una gurectangular de referencia
de secdn transversall mm x 18 mm. Tambén en este caso se puede ahorrar tiempo de
calculo puesto que la ga presenta dos ejes de sini@tiEn la tablat.5 se comparan algunas de
las longitudes de onda de los primeid®® modos de la gia eiptica calculados con el @odo
BI-RME, aprovechando simé#ry sin considerar simé#& con los resultados publicados ]|
obtenidos transformando la ecuatide Helmholtz en coordenadagpticas en un problema
algebraico de autovalores. Tar@hien este caso los resultados obtenidos utilizando $asetn
idénticos a los resultados ya mostrados en dkabyp2; el error relativo respecto a los resultados
publicados en47] varia entrel0—2 y 5-10~2 en el caso peor. La diferencia sustancial se nota en
los tiempos de simulagn: utilizando los dos ejes de sinmetcada familia de modos se calcula
en tan $lo 6 segundos (el tiempo total para obtener todos los modos es d&7csejundos);
sin aplicar simefa son necesariot’ segundos frente a ld$7 segundos (en una estagide
trabajo IBM RISC-6000) requeridos por eEtodo explicado erd[7].

4.3.2. Conclusiones

Como se ha demostrado en los apartados anteriores, podemos afirmar que ladutitlzaci
las condiciones de contorno en los planos de simetsrrespondientes a cada familia de sime-
tria, permite reducir de forma considerable el esfuerzo computacional requerido para obtener
los modos de la ga. Ad por ejemplo, para una estructura con los dos ejes de $miatob-
tencibn de todos los modos de laiges equivalente a generar los modos deidgydel /4 de
tamdio de la gia original con diferentes condiciones de contorno (asociadas a cada familia de
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Modo Tipo M. BI-RME (simetiia) | A\. BI-RME | ). ref.[47]
(orden) | (TE/TM) cm! cm? cm!

1 TE 3,394426 3,394426 3,394477

5 TE 1,907890 1,907890 1,907950
10 TE 1,397804 1,397804 1,397907
20 TE 0,915912 0,915912 0,916070
30 ™ 0,775506 0,775505 | 0,775601
50 ™ 0,592021 0,592021 0,592145
70 TE 0,493878 0,493878 0,494025
90 ™ 0,433991 0,433990 0,434155
100 TE 0,415936 0,415935 0,416163

Tabla 4.5. Longitudes de onda de corte de unaageiptica (semieje mayat = 10 mm, y ex-
centricidace = 0,5), calculados con el Btodo BI-RME aprovechando simitry sin considerar
simetia, comparados con los resultados publicadogi@h |

simetiia). El orden de todas las matrices se reduce en un fa¢foen el caso de urtdo eje de
simetia), porque el amero de funciones base y dlmero de modos de la expamsimodal se

reduce en este factor. En cada uno de los 4 casos el tiempo de CPU para obtener las matrices es
unasl6 veces nas @pido (en el caso de un eje de sine®s unad veces nas @&pido).

SeaT,,, el tiempo que se requiere para resolver el problema de autovalores dmila gu
arbitraria sin aplicar simdts, entonces si tenemos en cuenta que la resoldel problema de
autovalores de una gudel /4 de tam#io es64 veces mas @pido (ordenV?), tenemos que:

1 1
Tsimetrias =4.—

Tuia = —T, uia
647 167

es decir, que al explotar simits la resoluéin del problema de autovalores Bsveces nas
rapido, y si ader@s $lo nos interesan los modos correspondientes a una familia de isimetr
(lo cual suele suceder en lajatica, como veremos en el proximo apartado) la velocidad se
incrementa por un factor d&t. En el caso de que la gutenga urlinico eje de simeia, al
explotar las simetas tenemos que obtener los modos de déasgde la mitad de tamia, lo

gue aumenta la velocidad de reso@urcdel problema de autovalored &que se convertia en

8 si lo estamos interesados en una familia de simetr

En conclusbn, si se intenta obtener la carta modal de uria gtbitraria utilizando un eje o
dos ejes de simét se reduce el tiempo dalculo de las matrices en un factbd 4, mientras
gue el tiempo que se requiere para resolver el problema de autovalores se reduce en 4in factor
0 16.
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4.4. Propiedades de simeta en estructuras

4.4.1. Acoplamientos en una discontinuidad planar si@trica entre guias

El objetivo de este apartado consiste en determidarocse acoplan las distintas familias
de simetra en una discontinuidad planar entre dogaguwcon el mismo tipo de siméit de
modo que los planos de simietrde ambas dgas tambgn coinciden, lo que da lugar a una
discontinuidad siratrica. Para simplificar el proceso, vamos a considerar queias gresentan
sblo un eje de simela, por ejemplo el eje, con lo que la urin singtrica tiene la forma
mostrada en la figur& 7. Posteriormente se extendaros resultados al resto de casos (sifaetr
sedin el ejex, y sedin los dos ejes). Previamente se va a demostrar dos resultaslosdque
se utilizaén de forma repetida a lo largo de este apartado.

A

Y
/ R
Vi ]

Figura 4.7. Discontinuidad planar siétrica en el plana: = 0.

Proposicbn 1
Seaf(z,y) una funcon continua y diferenciable en el dominio desimétrico respecto al ejg,
la cual verifica quéef (zo, yo) = f(—z0,yo), ¥(xo,y0) € 2 (Simetia par), entonces:

. % es una fun@n impar respecto aen).

. ‘3—5 es una fun@n par respecto aen.
Demostrar la primera de las dos expresiones es equivalente a probar que

o __op
Oz '(@owo) — Hg (=z0,y0)

y para comprobarlo se utilizarel hecho de que la furm f(z,y) es continua y diferenciable

enf:
of f(xo —h,yo) — fzo + R, yo)
—_— m

h—0 2h
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ycomof(z,y) = f(—xz,y) en{) tenemos:

of — lm f(=x0 + h,yo) — f(zo — h,y0)
ox (owe) 0 2h
_ f(=zo —h,y0) — f(=20 + h,y0)  Of
= —lim = ——
h—0 2h or (—
*0,Y0)

con lo cual queda demostrada la primera expredPara la segunda expr@siel procedimiento
es ardlogo:

af ~ lm f(zo,y0 — h) — f(—z0,y0 + h)
dy (@owo) 0 2h
~ Ym f(=x0, 0 —h) — f(=wo, 90+ h) _ Of
h—0 2h dy (—20.30)

Proposicbn 2
Seaf(z,y) una funcon continua y diferenciable en el dominio Qesimétrico respecto al ejg,
y que verifica quef (xo, yo) = —f (=0, yo), ¥(x0, yo) € 2 (Simetia impar), entonces:

= 2 es unafundn par respecto aenq.
X

. g_f; es una fundn impar respecto aen(.

Para demostrar esta segunda proposige utiliza de nuevo la defin@i sinétrica de la
derivadaf(z,y) = —f(—z,y):

of o flwo—hyyo) = flwo+h,yo) . f(=%0+ h,yo) = f(=70 — h,yo)
= = lim = —lim
O | (4 10 2h h—0 2h

— lim f(—$0 - hvy()) - f(_xo + h'7y0) _ g

h0 2h Oz (=0,y0)
ﬁ — fm f(xo,y0 — h) — f(xo,90 + h) — lm f(=x0,y0 — h) — f(—x0,y0 + h)
Yy ( h—0 2h h—0 2h
70,%0)
__9f
OY | (—z0,90)

La integral de acopld,ﬂé’m nos mide en tanto padrlo que se acopla el modpésimo de la
guia 2 ante la presencia del mogdsimo de la gia 1, y su valor es igual a:

11(7[11,2) = // ep(l) ~eq(2)ds (4.28)
S
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dondee, V) y e,? representan el campoéetrico transversal (normalizado) del mogpi@si-

mo de la gia (1) y del modog-ésimo de la gia (2) respectivamente, mientras gtiees la
superficie de la apertura por la que se acoplan ambas,guque en nuestro caso&emn do-

minio con simefia sedin la variabler (es decir, respecto del ej@. Cuando la discontinuidad
entre ambas das es siratrica, muchas de las integrales de acoplo entre modos se anulan por
consideraciones de simigtyya que:

Ilgé’z) = // epV - eqVds = // eéi)(x,y) -egi) (x,y)dxdy + // eg)(x,y) : egi)(:c,y)dxdy
s S S
(4.29)

y como.S es una region sigtrica segn x, cuando las paridades de las componentes de ambos
campos modales sean opuestas, las integrales anteriores sarapolaaplicad@n directa de

(4.6). A partir de la expre$in anterior 4.29 queda claro que para sabegduategrales se anulan

se necesita saber la paridad que presenta cada una de las componentes de los campos. Para ello,
dividiremos el esfuerzo por familias de simatrque para este caso particular donde @ gu
presenta un@o eje de simeta, el ejey, son dosFamilia de simetia PEyy Familia de simefia

PMy.

= Familia de simefra PEy (simefia respecto del ejg)

Esta familia est formada por los modos TM/TEM con potenciaimpar sed@n z, y los
modos TE con potencial par segin x. Para el caso TM/TEM, donde el potencial es una
funcion impar enz, el vector campo éktrico transversal viene dado en virtud de2) y

(4.19 por:

op(z,y) . 0d(z,y)
o oy Y

y aplicando las proposiciones de paridad anteriores tenemos que:

e(r,y) = —Vip(z,y) = (4.30)

e ¢, €sparsegnz, e, €S impar sen .

Por otro lado, en el caso TE el potencial es pafisagy el campo transversal éstlado
por:

eley) = 3 x Violey) = 7 x (U Uy 20

00(zy) . Od(x,y)
=~y Xt V)

y) =
(4.31)

de modo que:
e ¢, €sparsegnz, e, €S impar segn .

Por lo tanto, cualquier modo perteneciente a la familia PEy verificazges par segn
z, Yy e, s impar segn z (ver figura4.8).
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E

e N

@:CT (ik—é)

Nv | v¢&

AN\

Figura 4.8. Representadn del campo éctrico transversal en presencia de una parectrita
en el ejey.

= Familia de simefta PMy (simetra respecto del ejg)

Esta familia est compuesta por los modos TM/TEM con potengiglar segn x y los
modos TE con potencial impar se@n z. En el caso TM/TEM, se ha ya visto que el
campo ekctrico transversal es:

0p(z,y) . 09(z,y) .
ar oy Y

e(x,y) = _vt¢($ay> = -
y COmo¢ es par segn x, al aplicar las proposiciones de paridad obtenemos:
e ¢, €simpar senz, e, €s par segn .

Para los TE el campo@&ittrico transversal es:

Op(x,y) ..  Op(x,y) .,
Xt y) = —( oy X or

e(z,y) =z x Vid(z,y) =2 x (

y al ser¢ una funcén impar segn x se concluye que:
e ¢, esimpar segnz, e, €s par segn x

Es decir, cualquier modo de la familia PMy verifica gyees impar segn z, y e, es par
sedin x (ver figura4.9).
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Figura 4.9.Representadin del campo éctrico transversal en presencia de una pared étagn
en el ejey.

L PEy | PMy |
€x par segin x impar sed@n x
ey impar sed@n z par segnz

Tabla 4.6.Paridad de las componentes de los modos en las guie forman una discontinuidad
simétrica segn z (o respecto del ejg).

Los resultados obtenidos para el caso considerado se resumen en fGabatabla indica
gue las integrales de acoplo entre modos pertenecientes a familias deéesiliséfitas se anulan
por consideraciones de paridad, ya que para cada componedt8@ndndiamos la integral
a lo largo de una superficie satrica segn = de una fundn par en: por una funadn impar
sedinx.

En el caso de que la discontinuidad hubiera tenido como eje de &raktjer (es decir
las dos gias son siratricas segn el ejex y estin ubicadas de modo que sus planos de simetr
coinciden,ver figur&.10), la tabla de paridad hubiera quedado como se indica en ladabla

L] PEX \ PMx |
€x impar sed@ny par se@ny
ey par se@ny impar sedgny

Tabla 4.7.Paridad de las componentes de los modos en lias gue forman una discontinuidad
simétrica segny (o respecto del eje).
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A

y

Figura 4.10.Discontinuidad planar siétrica en el plang = 0.

Para una discontinuidad con los dos ejes de siméds decir ambas gas son siratricas
sedinz y sediny, y adends los dos planos de simietrde ambas dgas coinciden) la tabla de
paridad para las 4 familias de siniatsefa la mostrada tabl&.8 Nuevamente las integrales de
acoplo entre modos de lasigs pertenecientes a familias de sirf&tlistintas son cero.

| || PEy-PEx | PEy-PMx | PMy-PEx | PMy-PMx |
par se@n x par se@n x impar segin x impar seginx
Ox impar seginy par seginy impar seginy par se@ny
impar segin impar segin par segn x par seginx
&y par se@ny impar seginy par se@ny impar segny

Tabla 4.8.Paridad de los modos en lasigside una discontinuidad sitnica segnx y sediny
(respecto de los dos ejes).

Como corolario aplicable a las 3 simiefs posibles (sém el ejex, sedin el ejey y sedin
ambos ejes) podemos afirmar que en una discontinuidadrsian las integrales de acoplo entre
modos de las gas de la discontinuidad pertenecientes a familias de derdstintas se anulan,
o lo que es lo mismo, no hay acoplo entre modos de familias de &nakdtintas. Esto es espe-
cialmenteltil si tenemos en cuenta que una estructura con 2 ejes deisinoetando funcione
a frecuencias de operaci en las que se excita Wmico modo fundamental (por ejemplo el
TEj,), S0lo seh necesario considerar modos cuya paridad coincida con la del fundamental (es
decir TE,,, 15, Y TM3, .15, conm,n = 0,1,2,...). En |la tabla4.9 se resumen las diferentes
familias de modos que deben considerarse cuando se excita con el mpden&Eestructura
general que presenta sinies.
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| | Nosimetria | Simetriaejex | Simetriaejey | Simetriaejex ey |
TEZ TEfn n TE; 2n TEgm—Q—l n TEgm-i—l 2n
T™* TM7Zn n Tan 2n TM§m+l n TMngrl 2n

Tabla 4.9. Tipos de modos a considerar en estructuras con diferentes tipos deiaibagtr
excitacbn del modo fundamental Tk

4.4.2. Aplicacbn a estructuras pasivas formadas por la interconexin de
tramos de gua uniforme

Una estructura pasiva de microondas formada por la intercome tramos de da unifor-
me se puede considerar como una copexn cascada de discontinuidades planares y tramos
de gua que interconectan dichas discontinuidades. La estructura &sisarse@n un eje cuan-
do existe un plano que corta la estructura en dos mitades iguales. En este tipo deigepynetr
ya que en el interior de una gucada modo se propaga de forma independientaieb lugar
donde se realizan los acoplos entre modos distintos es en las discontinuidades planares. Dada
una estructura siétrica se@n el ejex, podemos generar en caddaudos familias de modos
en funcbn de su simeta: la familia PEx y la familia PMx. De lo visto en el apartado anterior,
sabemos ade@as que, por consideraciones de sifi@gten ninguna de las discontinuidades se
producen acoplos entre modos de familias de simelistintas, es decir, entre modos PEx y
modos PMx, y por lo tanto podemos decir que a lo largo de la estructura ambas familias de
modos funcionan de forma independiente, sin verse afectadasie@raexcitacbn situada a
la entrada de la estructura fuera de un modo perteneciente a una de las familias, por ejemplo la
PEX, entonces lognicos modos que se excitan a lo largo de la estructura &er los PEXx (los
PMx no se acoplan), lo que proporciona unas ventajas fundamentales desde el punto de vista
computacional:

= SOlo sefa necesario generar los modos PEX (utilizando la comwliicticia en el plano de
simetiia), con la correspondiente mejora en la velocidad de regwiwg| problema de
autovalores en el gtodo BI-RME por un factor de 8.

= Al obtener la representam multimodal equivalente de toda la estructutdo £s nece-
sario generarla si tenemos en cuenta los PEX, lo que reduce a la mitad cadaaimensi
de la matriz (y por lo tanto hay que calcular 4 veces menos elementos) que supone en el
método de ecuadh integral una mejora por un factor de 8 (en la invi@arsie la matriz
del método de los momentos con dimensiones reducidas a la mitad).

= Al montar el sistema global uniendo las matrices que representan a cada elemento de la
estructura, se obtiene tardbiuna mejora por un factor 8.

Es decir, que en los tres puntos@snconflictivos, desde el punto de vista computacional, de la
técnica de aalisis implementada (por orden: genetacide modos, @lculo de las matrices e
inversibn del sistema) se obtiene una mejora en un factor de 8. En el caso muy poco habitual
en la pactica de que se excite la entrada con una comliinat® modos de ambas familias, la
mejor forma de actuar consiste en dividir la excitaen su parte PEx y su parte PMx, y analizar
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cada parte de forma independiente y aplicar superfsaliresultado, lo que proporciona un
incremento de eficiencia de 4 con respecto a analizar toda la estructura sin aplicdasimetr
Cuando la simeta es en el ejg se obtienen los mismos resultados que para el caso anterior
con lalnica diferencia de que ahora se considardas familias PEy y PMy. Paitimo, en el

caso de que coexistan los dos ejes de simetn la estructura la mejora es mucho mayor:

= Si el modo de excitadn pertenece a una de las 4 familias de siragPEx—PEy, PEx—
PMy, PMx—PEy, PMx—PMy) tenemos:
e Mejora en la resoluéin del problema de autovalords64.
e Mejora al obtener la representacimultimodal (ecuaéin integral):1/64.
e Mejora al resolver el sistema; 64.
= Si el modo de excitabn se descompone eraside una familia de simé;, supongamos

en N, la mejora de eficiencia que se obtiene al analizar cada una por separado es:
N -1/64 que en el caso peoM = 4) se corresponde caly16.

De estos resultados se desprende que siempre que sea posible conviene explotar las propiedades
de simetra al analizar estructuras pasivas de microondas.

4.4.3. Ejemplos de transiciones analizadas aprovechando simigtr

Como primer ejemplo se volvera analizar el resonador eniguwectangular con ventanas
de acoplo en forma de cruz representado en la figutd visto ya en el apartado 3.4.1 del
cagtulo 3.

4

Figura 4.11.Resonador en da rectangular WR-62 con iris de acoplo en forma de cruz.

Como se puede ver la estructura presenta claramente dos ejes déasiatetras la glia
de entrada y salida sonigis WR-62 (5,799 mm x 7,899 mm) que tienen como modo funda-
mental el modo TE,, por lo tanto seéx necesario consideradle modos cuya paridad coincida
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con la del fundamental, es decir los modos JE ,, y TM3_ 5., conm,n =0,1,2,..., que

se obtienen considerando una pardgteica en el plang = 0 (PEX) y una pared magtica

en el planor = 0 (PMy). En la figura4.12 se ha representado elodulo de los pa&ametros

de dispergin obtenidos con la herramienta infaxtita desarrollada aprovechando singety

los resultados publicados e@9 obtenidos utilizando la&cnica de adaptamn modal (en in-
glesMode-Matching. Los resultados han sido calculados empleando una cuarta parte de los
valores utilizados en el alisis sin aprovechar simédr (ver apartado 3.4.1 del daylo 3) y

como consecuencia el tiempo de simubecse ha reducido considerablemente, pasando de los
10 segundos originales a cassegundos.

O A4 A4 Tadil A4 A4
Ww‘
—~~ iy
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— ! \
g K
0 _20 // \\ T
° ®
s ¢
P 2 .
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Q& -40 el — IS,/ Simulaci6ny
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Figura 4.12. Paametros de dispeisin de un resonador en igurectangular WR-62 con iris de
acoplo en forma de cruz obtenidos aprovechando los dos ejes ddaiyneamparados con los
resultados publicados efq).

Otros ejemplos en los cuales se ha podido aprovechar la &reetrlos resonadores erigu
circular y elptica, ya vistos tambBn en el apartado 3.4.4 del é¢apo 3, y publicados enl1[0].

En la figura4.13 se representa la seoai longitudinal de las dos estructuras examinadas. Las
guias de entrada son s WR-90; el resonador circular, de longitlid mm, tiene un cametro

de 21 mm; el resonador gitico tiene un eje mayor d&2 mm, y un eje menor d20 mm. Los

iris rectangulares tieneh15 mm de espesor, y son de dimensiofiésnm x 4 mm en el caso

del resonator circular, ¥0,16 mm x 10,16 mm en el caso del resonadoipico.

En la figura4.14 se representa el @ulo del paametro de reflexin, en el caso del reso-
nador circular, obtenido aprovechando los dos ejes de $anetomparado con los resultados
publicados en](]. Para calcular los modos de laigwircular se ha utilizado una @ucuadrada
de referencia d22 mm. Se han obtenido resultados convergentes$ler2$ segundos (en el ca-
so de no utilizar simeita se hata obtenido los mismos resultados3eminutos y45 segundos),
utilizando6 modos accesibled() funciones base §0 elementos del kernel.
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Cavidad circular
WR-90 0
Cavidad eliptica

I L

WR-90

Figura 4.13.Resonador circular y ftico acoplados con gas WR-90 mediante iris rectangu-

lares [L0].

En el segundo caso, es decir con uneagiptica como resonador, se han obtenido resul-
tados convergentes con valores de losapmtros ras bajos, porque se han utilizaduos2
modos accesible§,funciones base, §0 elementos del kernel. Tan@i en este caso, el uso de
la simetfa reduce notablemente el tiempo de simudadle la estructura, pasando2iminutos
a 13 segundos si se aprovecha la sirretEn la figurad.15se ha representado ebatulo del
parametro de reflexin obtenido con la herramienta desarrollada, que se compara muy bien con

los resultados tamén publicados enl[])].

0

-10

-50 ‘ ‘

—— Simulacion
o Referencia

9 9.5 10
Frecuencia (GHz)

10.5

11

Figura 4.14.Modulo del paametro de reflexin del resonador en gucircular con dos iris de
acoplo en gia rectangular, obtenido aprovechando los dos ejes de smgitomparado con

los resultados publicados et().
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Figura 4.15. M6dulo del paametro de reflexin (aprovechando los dos ejes de sifiegtdel
resonador en dga elptica con dos iris de acoplo enigurectangular, comparado con los resul-
tados publicados eri()].



Capitulo 5

Analisis de dispositivos pasivos con gas
de secadn transversal arbitraria

5.1. Introduccion

En lastltimas dos écadas, se han fabricado uimmero cada vez mayor de dispositivos pa-
sivos de microondas en @s de onda de seéti transversal arbitraria para aplicaciones de te-
lecomunicadn. Filtros, resonadores, polarizadores y otros dispositivos pasivos, son elementos
fundamentales en los sistemas de telecomuréoacdmo los s&fites, los sistemas de comu-
nicaciones raviles y los radioenlaces §]. En este cajulo se analizan, con la herramienta
informatica desarrollada basada en ettodo BI-RME y en laé&cnica de la ecuasn inte-
gral, dispositivos ya conocidos en la literatura difeca y otros nuevos. En el primer caso las
comparaciones de nuestros resultados con los publicados cor@btaaralidez de la teta
desarrollada. En el segundo caso se obtehavalidacbn de los resultados con medidas de
prototipos construidos o con resultados de programas comerciales.

El empleo del retodo basado en matrices de admitancias o de impedancias para caracterizar
estos dispositivos integrados porigsi conectadas en cascada resulta especialmente ventajoso
[42]; pues dicho retodo conduce a un sistema de ecuaciones lineales a resolver cuya matriz
de coeficientes presenta una estructura en banda, céstcteque puede explotarse adecuada-
mente para incrementar la eficiencia computacional asociada a la résdaetcitado sistema.

En el segundo apartado se &anencbn a una écnica muy eficiente basada en un algoritmo
recursivo, expuesto con detalle &bf para resolver los sistemas de ecuaciones lineales en ban-
da que surgen al analizar dispositivos de microondas empleando matrices de adritaacas
evidenciar la mejora eretminos de eficiencia computacional que supone el empleo de la cita-
da €cnica recursiva, se compara con el coste computacional que supone resolver el sistema de
ecuaciones empleando ureétado tradicionalmente utilizado cuando las uniones se caracterizan
mediante matrices de dispésigeneralizadag ).

Finalmente se analizan dispositivos como los filtros de modo dual publicados4ah y
en [9], un filtro inductivo con tornillos de sintoniaf], un filtro inductivo con esquinas redon-

'En la herramienta desarrollada en esta tesis se han utilizados matrices de impedancias generalizadas.
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deadasT], y nuevos dispositivos como un filtro paso bajo efliageoaxial, un filtro de modo
evanescente, y paiftimo un girador de polarizagh en una nueva geometmas compacta.

5.2. Conexon de discontinuidades y resolu@n de sistemas
de ecuaciones lineales

El comportamiento de un dispositivo de microondas, constituido por la domericascada
de diferentes secciones deiguwniforme, queda completamente descrito si todas las uniones
planares entre dichas igis eshn perfectamente caracterizadas. Conectando adecuadamente las
redes equivalentes multimodales de estas uniones planares y de los tramaes aleifgrme,
definidas en funéin de las correspondientes matrices de admitancias o impedancias generali-
zadas, se obtiene un sistema lineal de ecuaciones que permite deducir el comportamiento elec-
tromagrético del dispositivo completo; y cuya matriz de coeficientes presenta una estructura en
banda. Por su parte, esta matriz de coeficientéscesistituida por diferentes bloques; cada uno
de los cuales se encuentra asociado bien a un tramadaegiforme o bien a una um planar
entre guias.

El comportamiento de un tramo deigwniforme de longitud puede describirsé&tilmente
mediante una red equivalente multimodal (ver figbuB; basada en una matriz de admitancias
generalizada cuyos elementos se obtie®hdel siguiente modo:

YLD = YD = (=) Yo cot(B) G (5.1)
vl = v = 5 ve) esc(B1) G (5.2)

En(6.)y (5.2, YO(,}) y 6,(11) hacen referencia respectivamente a la admitancia casiictaly a

la constante de propagéai deln-ésimo modo en el tramo de igucaracterizado; pametros
cuyas expresiones aiititas pueden encontrarse por ejemplo 86.[En cuanto al &rmino
dm.n, Presente tambi en b.1) y (5.2), éste representa la conocida funtidelta de Kronecker.
Analogamente, una ubim planar entre dos @as arbitrarias puede caracterizarse mediante su
correspondiente red equivalente multimodal (representada en la iigdiraalculada segn la
técnica de la ecuamn integral descrita en el caplo 3, y definida endrminos de una matriz de
impedancia generalizadd’ (5,v = 1,2).

A nivel global un dispositivo de microondas, constituido pbguias arbitrarias conectadas
en cascada, puede escribirse mediante la coned@ N — 1 uniones planares Y tramos de
guia uniforme. Desde el punto de vista circuital tendremos un esquema como el de |& figura
donde las matriceg(‘s’”)t son matrices que caracterizan las transiciones entre las (eal-

m,n s
culadas con la&cnica de la ecuawn integral) eYSf)m son admitancias asibticas (recordar
cagtulo 3).

Para deducir el comportamiento electrométipo de un dispositivo es necesario obtener su
representadin equivalente multimodal, definida en fuocide las correspondientes matrices de
impedancias generalizadas, cuyo aspecto se ofrece en laJigukace falta entonces realizar
una serie de operaciones que permitan relacionar cada trarimedeale trasmiéin correspon-

diente a cada modo con su respectiva admitanciatdisiatpara obtener como obijetivo final las
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Figura 5.1. a) Gua uniforme arbitraria; b) representanide dicha gia mediante una red
equivalente multimodal basada en la matriz de admitancias generalizada.

matrices de impedancias, ,, 4, que caracterizan cada tramo déagen la figurés.4. Sin entrar
en demasiados detalles, estas matrices se obtienen encontrando el equivatatddaematriz
de admitancias asociada a cada tramo de linea de trapsnsizirespondiente a cada modo, y
resolviendo un circuito equivalente como por ejemplo el representado en la3i§yrara los
modos de la primerariea de trasmién de la primera ga.
En ttrminos matesticos, la representasi multimodal global de la figur&.4 determina

un sistema de ecuaciones lineales en banda que debe resolverse para obtener la respuesta de

dispositivo a caracterizar. Una posibkrhica a utilizar en la resoluw del citado sistema,
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Figura 5.2. Representadin de una uriin planar entre dos gas mediante una red equivalente
multimodal que se obtiene por ektodo de la ecuadn integral.

tradicionalmente empleado cuando las uniones planares y los tramo$adeegraracterizan
mediante matrices de dispdrsigeneralizadas/fl], se basa en reducir dos matrices de impe-
dancias conectadas en cascada a una matriz equivalente, y en repetir dich&mnedieiéoima
sucesiva hasta que se obtiene una sola matriz de impedancias que representa al dispositivo com-
pleto. A3 por ejemplo, en la figur&.6se tienen dos redes equivalentes multimodales, definidas
mediante sus correspondientes matrices de impedancias generalizadas, que esin co-
nectadas en cascada. Dichas matrices relacionan los voltajes y las corrientes modales en los
puertos de entrada y salida de las correspondientes redes multimodales (ves.Ggunapo-

niendo la continuidad de los campogdtico y magetico transversales definidos en el puerto
comin que conecta las dos redes equivalentes multimodales:

~

®
=
|

2=y (5.3)
12 =V (5.4)

es posible obtener la matriz de impedancias equivalépteasociada a la red equivalente multi-
modal que representa la coneien cascada de las dos redes multimodales definidas mediante
sus respectivas matrices y 7, (ver figura5.6). Se obtienen pues las siguientes expresiones:

240 = 200 =200 (20 + 2 ) T 2 (5.5)
—1

Z;%),2) _ Za(lm) ) <Z§2’2)+Zf}171)> ‘Z]gl,2) (5.6)
-1

28" = 70 (2894 Z) .z (5.7)

1

257 = 2P0 - (22 Z!V) g (5.8)
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Figura 5.3. Representadn circuital de un dispositivo de microondas constituido Noguias
conectadas en cascada.

Para aplicar el procedimiento réai descrito al alisis de un dispositivo constituido por
N guias conectadas en cascada, se requiere obtener en primer lugar la matriz de impedancias
equivalente de las dastimas matricesZ,,, »six—1 Y Zm.n gun) d€ la representaon global mos-
trada en la figur&.4; lo que origina una nueva red equivalente multimodal global asociada
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Figura 5.4.Conexbn de las redes equivalentes multimodales, definidas mediante las correspon-
dientes matrices de impedancias generalizadas, que corresponden a los elementos integrantes
de un dispositivo de microondas constituido poguias arbitrarias.

al dispositivo que eétsimplificada, cuyas dddtimas matrices han sido reemplazadas por la
correspondiente matriz de impedancias equivalente. Procediendo de esta misma manera con la
nueva red simplificada, y repitiendo dicho proceso hasta realiXar®) iteraciones, se obtiene
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Figura 5.5. Circuito equivalente para el primer modo constituido por el equivalente éa
la matriz de admitancias asociada al primer tramoieal de trasmién y por la admitancia
asinbtica de la primera transimn (o del primer step).
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Figura 5.6. Red equivalente multimodal, definida mediante la matriz de impedancias genera-
lizada Z,,, que corresponde a la conérien cascada de dos redes equivalentes multimodales,
expresadas tamdm en funddbn de sus respectivas matrices de impedancias generaliZagas

2.

una sola matriz de impedancias equivaletig ) asociada a la red equivalente multimodal (ver
figura5.7) que representa al dispositivo de microondas bajdisis.

Una vez obtenida la red equivalente multimodal del dispositivo de microondas a caracteri-
zar, el @lculo de los paametros de dispein de dicho dispositivo, asociados por ejemplo al
modo fundamental de las s de entrada (ga 1) y salida (gia N), requiere cargar todos los
accesos de los puertos de entrada y salida de la red equivalente multimodal con las impedan-
cias caractésticas de los modos correspondientes, exceptuando el primer acceso del puerto de
entrada, que constituye la excitagidel dispositivo. Cargando pues de esta manera es posible
plantear un sistema de ecuaciones lineales expresado matricialmente del siguiente modo:

25V + Zog 257 Yal ] [T 59)
780 78 4z | L YR 0 '
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Figura 5.7. Red equivalente multimodal, definida mediante una matriz de impedancias genera-
lizada, que corresponde al mismo dispositivo de microondas constituidé guaias arbitrarias
descrito en la figura.4.

donde la excitaéin del sistema de ecuaciones lineales viene definida mediante los vectores
columnal y O. Por lo que respecta al vector columhasu dimensin depende delimero

de modos escogidos para representar los camgosr@inaggtico en la gia de entrada del
dispositivo, tumero que llamaremasSM(1); sus elementos son todos iguale8 excepto el
primer elemento, de valor iguallaque esi asociado a la excitdm considerada para calcular

los padmetros de dispeisn del dispositivo. Por su parte, el vector colunthgresenta una
dimensbn asociada altmero de modos elegidos para describir los campasrelmaggtico

en la gia de salida del dispositivoimero que designaremos mediante ebpatroNM(N);

todos los elementos de dicho vecfopresentan en este caso un valor nulo.

Respecto a las ifignitas del sistema de ecuaciones planteado matricialmerﬁegngjl)
representa un vector columna, de diméndgual aNM(1), cuyos elementos representan una
autoadmitancia (asociada al primer modo) y transadmitancias (asociadas al resto de modos);
los vectores se definen como el cociente entre la corriente asociada a cada modo en el puerto
de entrada de la a1 y el voltaje asociado al modo fundamental de dichegn el mismo
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puerto de entrada:

(1)
Igul,NIVI(l)

1
— Vgﬂl%,l -

(5.10)

Con respecto al resto de ibgnitas a resolver en el sistema de ecuaciones propuesto en

terminos matriciales erb(9), éstas se encuentran asociadas al vector col

de dimen-

sion en este caso igualdM (N), cuyos elementos representan todos ellos transadmitancias y
se definen como el cociente entre la corriente asociada a cada modo en el puerto de salida de la
guia N y el voltaje asociado al modo fundamental en el puerto de entrada d&l& gu

— (2) -
]guN,l

(2)
IguN,NI\{(N)

o gul,1 -

(5.11)

Finalmente, las matrice8,..; ¥ Zozun, Presentes en el sistema de ecuaciones propuesto
en (6.9, aparecen como consecuencia de imponer las condiciones de carga en los puertos de
entrada y salida de la red equivalente multimodal del dispositivo a caracterizar. En particular,
la matriz Zy,,; €s una matriz diagonal que contiene(uoomo primer elemento de su diago-
nal principal (el acceso asociado a la excivacdilel dispositivo no se carga), y las impedancias
caracteisticas de los respectivos modos considerados enitadguentrada en el resto de ele-
mentos de dicha diagonal principal (es decir, la coidicie carga en el puerto de entrada de la

guial):

[0

0

0 .- 0

Zy) 0
0o . 0
U Z(()ll\I)M(l) ]

(5.12)

Por otra parte, la matriz,,,x €s nuevamente una matriz diagonal; que en este caso contiene en
todos los elementos de su diagonal principal las correspondientes impedanciasistcaster
de los modos escogidos en lagude salida de la estructura bajabsis (condicbn de carga en
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el puerto de salida de la guN):

[z 0o 0 ]
o z&N ... 0
Zogux = (5.13)
o 0 0
(N)
| 0 0 ZUNM(N)

Una vez resuelto el sistema de ecuaciones lineales plantea&o9reé posible obtener
facilmente los pametros de dispei@n S;; y S; asociados al dispositivo de microondas que
se pretende caracterizar; deduciendo dichoarpatros de dispei@n a partir de las siguientes
expresiones, que hacen uso de la autoadmitana@gi’gy la transadmitanci?{:('g(fﬁh1 obtenidas
previamente:

v _ym
Siy —0(11) g(‘;’l (5.14)
Y01 +Ygu1,1
1
Sy = ——-(1+511)-Yg<f§1 (5.15)

1 N
Yo - Yy

De esta forma, se ha caracterizado la respuesta electrétiagdel dispositivo de micro-
ondas constituido por la conéxi en cascada de€ guias arbitrarias; habiendo empleado en la
resolucon del sistema de ecuaciones lineales asociado al dispositivéemiad reductiva, ba-
sada en un procedimiento tradicionalmente utilizado cuando las uniones planares y los tramos
de gua del dispositivo se caracterizan mediante matrices de diépegsneralizadag f].

La técnica reductiva descrita no ha explotado en immgiomento la estructura en banda
gue presenta la matriz de coeficientes del sistema de ecuaciones lineales asociadisatlan
la estructura global ofrecida en la figusal, razdn por la cual parecé&gico pensar que no debe
ser la nas eficiente. De manera diferente, éariica empleada en la herramienta infatica
desarrollada se basa en un algoritmo recursi® flue aprovecha las caradsicas del sis-
tema de ecuaciones lineales en banda. Para aplicagtedmrecursivo es necesario plantear
inicialmente el sistema de ecuaciones lineales, con estructura en banda, que debe resolverse en
el aralisis de un dispositivo de microondas constituido por la caregn cascada d€ guias
arbitrarias. Aspues, dicho sistema se obtiene imponiendo condiciones de continuidad de los
campos dictrico y magetico transversales en los puertos comunes de la estructura global mos-
trada en la figur®.4; condiciones que pueden expresarse empleando unos vectores columna
cuyos elementos constituyen los voltajes y las corrientes modales en los respectivos puertos
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comunes, es decir:

ve = v (5.16)
2 = -1 (5.17)
v o= v (5.18)
g = -1 (5.19)
ve = vl (5.20)
2 = -1t (5.21)
v = vl (5.22)
9 = -1, (5.23)
VR = Vi (5.24)
[g(i%\lfl = _s(tllzlfl (5.25)
v = VR (5.26)
2, = —I'x (5.27)

El planteamiento del sistema de ecuaciones lineales a resolver requiere seleccionar en principio
un conjunto de inggnitas; como se ha propuesto d8|[se eligen como inagnitas las corrien-

tes modales (vectores columng}), 1), 100, ..., 104, 1L, I}, que determinan los
campos mageticos transversales en los puertos de entrada y salida y en los puertos comunes
de la estructura global bajo alisis. Dado que se pretenden resol¥lrincognitas (vectores
columna), es necesario plantear el misndonero de ecuaciones matriciales. Las condiciones

de continuidad, expuestas eni6 —(5.27), permiten plantear2(N — 2) ecuaciones de |a&N
ecuaciones necesarias para determinar el valor de todas damitas; por o que resulta nece-

sario plantear dos ecuaciones adicionales, deducidas a partir de las relaciones matriciales entre
corrientes modales (vectores columna) y voltajes modales (vectores columna) que definen las
matricesY;, » zu1 € Y nun. Una vez se plantean las ecuaciones de este sistema, haciendo uso
de todas las mencionadas relaciones matricialesaso de las condiciones de continuidad
propuestas erb(16—(5.27), deben calcularse los @anetros de dispei@n del dispositivo bajo
analisis. Escogiendo los pametros de dispei@n asociados al modo fundamental de lagmgu

de entrada (ga 1) y salida (gua V) del dispositivo a caracterizar, salculo requiere cargar

todos los accesos libres de las redes equivalentes multimodales dealasigentrada y salida

del dispositivo con las impedancias caraidtiras de los modos correspondientes; exceptuando
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el primer acceso de la red equivalente multimodal asociada adalgientrada, que correspon-

de al modo fundamental de dichaig@escogido como excitam del dispositivo. Tras imponer

pues esta condion de carga al conjunto de ecuaciones planteadas anteriormente, se obtiene de
forma definitiva el siguiente sistema constituido pdrecuaciones:

Ioo = (200 + Zogu ) - Vil + 200 - v (5.28)
2,1 1 2,2 1,1 2 1,2 1
O = 20 Yall+ (280 + 287 ) v+ 287 v ) (5.29)
2,1 2 2,2 1,1 1 1,2 2
Opo = 250 v+ (287 + 200)) - vid + 208 - v (5.30)
Opi = 200 Y3 + (200 + 280) - v + 2857 - v, (5.31)
2,1 2 2,2 1,1 1 1,2 2
Ogui+1 = Zb(tl i Y:g)(uz) + (Z:tz ) + Zg(uz-gl) ) Yrg(ui)—ﬁ—l + Zg(ui—zl ’ }/g(ui)—i-l (532)

(2,1) (1) (2,2) (1,1) (2)
Ogun-1 = ZgN-1 " Youn-1 + (Z 1t ZstN—l) YN

guN—
+ Z3 Yk (5.33)
Ouy = 250, YRy + (2850, + 20%0) - v ik
+ ZR Yok (5.34)
Opix = 250 - Yk + (282 + Zogn ) - Y2 (5.35)

donde la excita¢in de este sistema de ecuaciones lineales se define mediante los vectores co-
lumnaly,; Yy Og, coni € [1,..., N]. El vector columnal,,;, cuya dimendin es igual al
numero de mododM(1) elegidos en la ga de entrada del dispositivo, presenta un valor igual

al en su primer elemento, que astsociado a la excitami del dispositivo, y valores nulos en

el resto de sus elementos; mientéas;, con: € [1,..., N], designa un conjunto de vectores
nulos (todos los elementos de cada uno de estos vectores ig0glesyas dimensiones corres-
ponden a los iimeros de modos escogidos en las correspondientas dal dispositivo bajo
aralisis. En cuanto a las matrice§,.1 Y Zoeun, presentes respectivamente 8r2@ y (5.35,
constituyen unas matrices diagonales que surgen al imponer las condiciones de carga requeri-
das para calcular los ganetros de dispei@n del dispositivo a caracterizar; cuyos elementos en

la diagonal principal son las impedancias carastieas de los modos de lasigs de entrada

(guia 1) y salida (gua N) del dispositivo considerado, presentando dichas matrices el mismo
aspecto mostrado anteriormente Brip y (5.13. Porultimo, en lo referente a las idgnitas

a resolver en el sistema de ecuaciones definidorség28 —(5.35), éstas se encuentran reco-
gidas en los vectores columwéj}, coni € [1,...,N]y~ = 1,2; vectores constituidos por

unos elementos que representan transadmitancias (a exceletiprimer elemento del vector
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columnaYg(ulf gue designa una autoadmitancia), y definidos del siguiente modo

— (’\) -
Iglii,l

1
Vg(uz?l

[('Y)

gui,2

YO = | Val (5.36)

gut

= gul,1 -

La resolucdbn del sistema de ecuaciones lineales con estructura en banda, propuésg8en (
—(5.39, puede resolverse mediante la apliéacile un algoritmo recursiv@ue comienza exa-
minando lalltima de las ecuaciones de dicho sistemagguefinida segn (5.35, de la que
es posible deducir la relam entre los vectores columii’(éfl)V ng(ullZI. Sustituyendo esta rela@xi

en la 6.34), se puede establecer una retercentre los vectores columl’j@lﬁI ng(f&_l. Proce-
diendo recursivamente de esta manera se alcan2aH){€sima ecuabin del sistema recogida

en (6.32; deduciendo de dicha ecuéanidel sistema una reldxzi entre los vectores columna
Yg(ulfﬂ e Yg(ff. Repitiendo de igual manera el proceso anteriormente descrito hasta alcanzar la
primera de las ecuaciones del sistema, definidars@&g28), se obtiene la exprasi que permi-

te determinar el valor del vector columﬁé}f. Una vez se conoce el valor del vector columna

Yg(jl), es posible proceder de forma recursiva en sentido inverso al seguido en el procedimiento

descrito hasta este momento; y deducir por tanto los valores del resto de vectores dg({ﬁr,nna
coni € [1,...,N]y~y = 1,2 (exceptng(jl) cuyo valor se ha obtenido anteriormente). Tras
determinar el valor de todas las @gnitas (autoadmitancia y transadmitancias definidas en los
respectivos accesos de los puertos de la estructura global mostrada en la.figdeasistema

de ecuaciones a resolver, entre elréﬁ’l ng(leu, los pametros de dispei@n del dispositivo
bajo aralisis se calculan empleando las expresiones descritas previamebté4y (5.15.

Esta €cnica recursiva resultaas eficiente que la reductiva, pues el algoritmo recursivo ex-
plota la naturaleza en banda del sistema que se pretende resolver. Con el objeto de comprobar el
ahorro en amero de operaciones matriciales que supone estécta recursiva, se puede hacer
un estudio comparativo delimero de multiplicaciones e inversiones de matrices (con elemen-
tos complejos) requeridas por las citadasicas al resolver el sistema de ecuaciones lineales.
Considerando inicialmente la primegchica, consistente en reducir de manera progresiva dos
matrices de impedancias a una matriz equivalente hasta representar la estructura global median-
te una sola matriz4,,), se observa que para implementar las expresiones recogidaen (
—(5.8) es necesario realizémultiplicaciones yl inversbn de matrices complejas en cada eta-
pa del adlisis reductivo; debiendo realizatl\ —2) de estas etapas reductivas para obtener la
matriz de impedancias equivalent&. () que representa a la estructura global mostrada en la fi-
gurab.7. Finalmente, para obtener los paretros de dispe@n que presenta el dispositivo bajo
analisis, se requiere resolver el sistema de ecuaciones lineales planteaduiens matriciales
en (6.9); para lo cual debe llevarse a cabo liti@ma inverson de una matriz cuyas dimensio-

2Ver detalles del algoritmo para una formufatibasada en matrices de admitanciasiéh [
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M étodo implementado para| NUmero de operaciones matriciales
resolver el sistema lineal | Multiplicaciones Inversiones

1. Técnica de reducon 6-(2N —2) 2N —1

2. Técnica recursiva 3-(2N —1) 2N

Tabla 5.1. NUmero de operaciones matriciales (multiplicaciones e inversiones de matrices con
elementos complejos) requeridas para resolver el sistema lineal en banda que aparece al analizar
un dispositivo de microondas constituido pérguias arbitrarias.

nes son respectivamente el doble de las que presentan las matrices invertidas en cada una de las
etapas reductivas. En la talfidl, se recogen de forma resumida estosaros de operaciones

con matrices complejas (multiplicaciones e inversiones) que requieeeraa de reducon
progresiva, que constituye una trastacal tipo de aalisis propuesto en este ¢apo, basado

en matrices de impedancias generalizadas, ébdo tradicionalmente utilizado en la carac-
terizacbn de dispositivos de microondas empleando matrices de digpgasneralizadasf].

En la €cnica recursiva expuesta etb] y utilizada en la herramienta infor@tica desarro-
llada, en cada itera@n se requiere una inveési de una matriz con elementos complejos; de
manera que para resolver el sistema en bandarssresario realizar urimero total de2N
inversiones. En cuanto a estas inversiones, resulta interesaritarrgse todas las matrices
a invertir presentan el mismo tafi@a (dimensiones) que el de las matrices a invertir en cada
etapa reductiva de la otradnica. Por lo que respecta d@lmero de multiplicaciones de matri-
ces complejas a implementar, como se afirmad&h [as expresiones generales determinan la
necesidad de llevar a caBamultiplicaciones en cada iteréci del algoritmo recursivo. Un re-
sumen del fimero total de inversiones y multiplicaciones de matrices con elementos complejos
gue requiere est@ctnica recursiva se recoge de nuevo por razones comparativas en falabla
Del estudio comparativo ofrecido en la tabld, resulta &cil determinar la eficiencia compu-
tacional que presentan las désnicas descritas hasta el momento; concluyendo géeréct
basada en una redubai progresiva requiere casi el doble de multiplicaciones de matrices con
elementos complejos que kchica recursiva, mientras ambasticas precisan acticamente
del mismo rumero de inversiones complejas. En realidad, aunquectada de reducon pro-
gresiva realiza una invefsi menos que lgtnica recursiva, laltima matriz a invertir por la
tecnica de reducon progresiva tiene el doble de taifiea(dimensiones) que el del resto de ma-
trices previamente invertidas en dich@tmdo, y que el de todas las matrices a invertir cuando
se emplea laécnica recursiva. En definitiva, al analizar estructuras de microondas complejas
constituidas por la conedin en cascada de€ guias arbitrarias (N> 1), el coste computacional
asociado a la resolum del mencionado sistema en banda mediantédai¢a de reducon
progresiva s&r al menos el doble que utilizando &chica recursiva.
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5.3. Analisis eficiente y riguroso de dispositivos pasivos

Una vez validada la te@ desarrollada con diferentes ejemplos degarbitrarias, y una
vez comprobada la eficiencia de la herramienta de simarideasada en el @odo BI-RME
para el aalisis modal de las das de secoéin transversal arbitraria, iasomo de laécnica de
la ecuaddn integral para el alisis de transiciones planares, se ha intentado analizar algunos
dispositivos pasivos de microondas constituidos pdagde secéin transversal arbitraria. A
continuacbn se analizaan algunos ejemplos conocidos en la literatura que compaonbar
validez y la eficiencia de nuestro simulador, y finalmente para concluir se aaalizaevos
tipos de dispositivos como filtros de modo dual y paso bajo énapaxial, un filtro paso banda
de modo evanescente, y un nuevo girador de polatinaci

5.3.1. Analisis de un dispositivo constituido por dos cavidades circulares
acopladas a traes de un iris elptico

El primer ejemplo que consideraremos es un dispositivo constituido por dos cavidades cir-
culares acopladas a t&w de un iris éptico y alimentadas a las s de entrada y salida a
traves de dos iris rectangulares (ver fig6r8).

Guia de salida

Iris de salida Se
-~ A

Segunda cavidad

Iris de acoplamiento

Primera cavidad .

Iris de entrada

~
~

QGuia de entrada

Figura 5.8. Prototipo con dos cavidades enigtcircular (de radiol1,70 mm y longitud
100 mm) acopladas a tré@s de un iris éptico (semieje®,0 mm y 7,0 mm, angulo de rota-
cion 45° y longitud 0,95 mm) y conectadas a las i@s$ de entrada y salida (WR-75) por dos
iris rectangulares (iris de entradg8,0 mm x 1,10 mm y longitud0,50 mm; iris de salida:
1,10 x 14,10 mm, y longitud0,50 mm).

Como se puede ver en la figusaB, en la cual se expone detalladamente todas las dimen-
siones geor@tricas, la fun@dn del dispositivo es la de girar la polarizacide la sial de en-
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trada90°. Para cumplir con este objetivo se han utilizados dos cavidades circulares para excitar
dos modos ortogonales y linealmente independientes; un ipscel rotado45° para acoplar
los dos modos ortogonales de la cavidad circular, yghimo dos iris rectangulares para ga-
rantizar el acoplo con la ga de entrada y la ga de salida rotad@0° respecto a la de entrada.
El coeficiente de trasmi@n obtenido para este dispositivo se compara en la fig@eaon los
resultados experimentales publicados4ifj,[obteniendo una concordancia de resultados muy
elevada entre simulaciones y medidas.

Para obtener estos resultados, la implemedtede la écnica basada en la ecuatintegral
ha requerido un total d&) modos accesibled) funciones base por ga, y 400 términos del
kernel para resolver cada discontinuidad. Eleis completo de este dispositivo, incluyendo
el aralisis modal de todas la gas arbitrarias que lo componen, ha requefidbsegundos por
punto en frecuencia, habiendo empledad60 puntos en la banda de frecuencias comprendida
entrel0y 15 GHz.

0

~10

~20

)

=)

=30

v

~40

_507 -
—— Simulacién

A + Medidas

10 11 12 13 14 15

Frecuencia (GHz)

Figura 5.9. Mo6dulo del coeficiente de trasmisi S,; del dispositivo mostrado en la figubas,
comparado con los resultados de las medidas publicaddden [

5.3.2. Aralisis de un filtro paso banda en gia rectangular con ventanas
de acoplo inductivas y tornillos de sintofa
Los filtros paso banda en gurectangular con ventanas inductivas encuentran agicaci

en el equipamiento utilizado en radioenlaces, en los cuales cada usuario individual utiliza una
pequéa porcon de la misma banda general de frecuencias. Para sintonizar la respuesta en una
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determinada banda de frecuencias preservando un cierto ancho de banda se utilizan tornillos
de sintofa. Normalmente estos tornillos de sinitwrienen simulados utilizando penetraciones
cuadradas (gasridge) que son ras faciles de caracterizar electromé&gjnamente y producen,

al variar la profundidad de penetréani el mismo efecto en obtener la respuesta paso banda del
filtro [75).

Guia de salida
~

Segunda Etapa del Filtro

Cavidad resonante 3 LA
~— % 3@ o

Ventana de acoplo i

—

Guia de entrada
~

Figura 5.10. Filtro pasa banda siatrico de 4 polos, implementados eniguectangular con
ventanas de acoplo inductivas y tornillos de siidA6)].

El filtro analizado, representado en la fig&d0 es un filtro paso banda satrico de 4
polos, con una respuesta centradd ei6Hz y de ancho de banda de0 MHz [46)]. El filtro,
implementado en dga rectangular con ventanas inductivas, presenta en cada etapa una pene-
tracion cuadrada en la ventana de acoplo para el ajuste de los niveles de acoplamiento, y otra
penetradn en la cavidad rectangular para el ajuste de las frecuencias de resonancidakas gu
de entrada y salida, ssomo las cavidades resonantes, se corresponden @srmprmalizadas
WR-75 (@ = 19,05 mm yb = 9,525 mm); mientras que todas las ventanas de acoplo, al presen-
tar un caacter inductivo, tienen la misma altura costant®@@5 mm y longitud de2,0 mm.

En cuanto a las anchuras de las diferentes ventanas de acoplo inductivas y las longitudes de
las cavidades resonantes, se han elegido los valores representados erbl2 tdlnteensiones
escogidas desps de un proceso de optimizanisin utilizar elementos de sinfianen el filtro

gue se detalla ervp] y [ 76].

Hay que especificar que en la tat& tan $lo se muestran las dimensiones de dichos
palametros para la mitad de la estructura (tres ventanas de acoplo y dos cavidades resonantes),
debido a que el filtro es si@trico. Los elementos de sinf@presentan una seoaitransversal
cuadrada de lado iguaba0 mm para las penetraciones en las ventanas de acopld, Y@denm
para las penetraciones en las cavidades resonantes. Los valores de gendérbos elementos
de sintofia han sido optimizados diSendo cavidad tras cavidad (junto con sus correspondien-
tes ventanas de acoplo de entrada y salida) comparando la respuesta eleétiocmalgnla
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Guia utilizada | Anchura (mm) | Longitud (mm)
12 ventana 10,52 2,00
12 cavidad 19,05 15,68
2% ventana 7,098 2,00
22 cavidad 19,05 17,605
3? ventana 6,52 2,00

Tabla 5.2.Dimensiones de las ventanas de acoplo inductivas y de las cavidades resonantes que
integran el filtro inductivo de la figura.10

estructura real con la que presenta una red ideal, cuya respuesta global coincideétian aqu
deseada (ver7p] y [76]). Estos valores se muestran en la tahladonde tamk@n se muestra
solo las dimensiones de los elementos de sii@aituados en la primera mitad de la estructura
basica, debido a la simédrfisica de la estructura.

Elemento de Sintona | Penetracbn (mm) | Anchura (mm) | Longitud (mm)
13 ventana 3,366 2,00 2,00
12 cavidad 3,298 4,00 4,00
22 ventana 4,078 2,00 2,00
22 cavidad 2,972 4,00 4,00
3?ventana 3,570 2,00 2,00

Tabla 5.3. Dimensiones de las penetraciones de los elementos deisisitorados en las ven-
tanas de acoplo y en las cavidades de la estructura para centrar la respuestdza

En la figura5.11 se representan los @anetros de dispersion del filtro analizado, aprove-
chando la simeta® respecto del ejg en el @lculo de los modos de las igis que componen la
estructura mediante l&c¢nica BI-RME y en el alisis de las transiciones medianteéarica
de la ecuadin integral. Para conseguir estos resultados convergentes, se ha requerido un total de
15 modos accesibled() funciones base por @, y 200 elementos del kernel por cada disconti-
nuidad. Los resultados se han obtenido @o 84 segundos, es dedit04 segundos por punto
en frecuencia. En la figufa11se muestran estos resultados comparados con los publicados en
la referencia46).

5.3.3. Aralisis de un filtro inductivo en guia rectangular con esquinas re-
dondeadas

Las actuales&cnicas de fabricagn de dispositivos de microondas erigtectangular, co-
mo por ejemplo el fresado controlado por ordenador o la electr@er,gsiroducen internamen-
te esquinas redondeadas debido que erdetioa resulta complicado y costoso reali@agulos
rectos [/7]. Si se pudiera tener en cuenta estos efectos en la faséligisap diséo se podia

3En el cafitulo 4 se indica 6mo generar los modos a utilizar en presencia de siaetr
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Figura 5.11.Paiametros de dispei@n del filtro paso banda sktrico de 4 polos, implementado
en gua rectangular con ventanas de acoplo inductivas y tornillos de sntepresentado en la
figura5.1Q los resultados dibujados con cruces son los resultados publicadéd.en [

mejorar mucho la preci@n, los tiempos de desarrollo y el coste de fabrizaael dispositi-

vo. Normalmente para simular el efecto de curvatura se suele emplear un modelo escalonado y
aproximativo [78], y aplicar la €cnica de la adaptam modal (en inddsMode-Matching[79].
Utilizando la &cnica BI-RME descrita en el caplo 2 se puede analizar de forma rigurosa y
eficiente este tipo de estructuras modelando las esquinas redondeadas mediante arcos de cir-
cunferencias de amplitud angular iguad®. En este apartado se anal&am filtro inductivo

en gua rectangular con esquinas redondeadas en latsetrainsversal de todas lasigsi [7]
representado en la figual2 Para superar los inconvenientes de &icas de fabricagn

gue suelen ser llamadas “corte en plano H” y “corte en el plano E”, que producenéltias p

das o son muy complejas de analizar, énse ha propuesto una nueechica de fabricabn

modular, en la cual se construye el filtro a base de piezas individuales como las mostradas en la
figura5.13 El limite de las piezas se define justo en el centro de cada cavidad del filtro, y por
tanto cada pieza consta de dos medias cavidades y una ventana de acoplo. De esta forma se mi-
nimizan las discontinuidades en las corrientes superficiales de la estructura, debido a que estas,
si cada cavidad tiene longitug,/2, seén paralelas al plano de corte y nunca perpendiculares.

Con esta nueveetnica de fabricadn se producen pues esquinas redondeadas, determinadas

por las tolerancias del proceso de mecanizado, tanto en las cavidades como en las ventanas de
acoplo del filtro.

El filtro analizado (ver figur®.12), es un filtro paso banda de tipo Chebyshev con 4 cavi-
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Guia de Salida

Cavidad Resonante

Ventana de Acoplo
g

Q

Figura 5.12. Filtro inductivo sinetrico de 4 polos, implementado eniguectangular con es-
guinas redondeadas en la sécciransversal de las @as.

Figura 5.13. Filtro inductivo con esquinas redondead@arte superior aspecto de las piezas
individuales Abajo a la izquierdaproceso de ensamblajgbajo a la derechaaspecto final del
filtro.

dades o polos, centrado a una frecuenciald&Hz, con un ancho de banda 8@ Mhz. La
estructura presenta todas las esquinas redondeadas con un radio de curvatura castamie de
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las longitudes de las cavidades y de las ventanas de acoplo inductivo han sido obtenidas des-
pués de un proceso de optimizani[7] y tienen las dimensiones resumidas en la t&aEn

el proceso de dism, expuesto erv], se ha utilizado un @todo de segmentaui que consiste

en diséar el filtro cavidad por cavidad §]. Para ello, se escoge primero una sola cavidad, se
ajustan las longitudes de la cavidad y de las ventanas de acoplo de entrada y salida, luego se
ahade una cavidad y se optimizan de nuevos loarpatros, y dssucesivamente hasta llegar al

filtro completo.

Guia Anchura (mm) | Altura (mm) | Longitud (mm)
12 (Entrada) 22,86 10,16 10,00
22 (Redondeadal 22,86 10,16 4,00
32 (12 Ventana) 10,50 10,16 1,70
42 (12 Cavidad) 22,86 10,16 14,29
52 (22 Ventana) 6,70 10,16 1,77
62 (22 Cavidad) 22.86 10,16 15,844
72 (3* Ventana) 6,15 10,16 1,782

Tabla 5.4.Dimensiones de las ¢as empleadas en el filtro inductivo con esquinas redondeadas.
El filtro es simétrico y por tanto se definedl® las dimensiones de la mitad del filtro.

En la figura5.14se muestran los pametros de dispe@n del filtro analizado con la herra-
mienta de simulaén comparados con medidas experimentales de un prototipo fabricado. Di-
chas medidas se han realizado con un analizador de redes de la serie HP8510C que dispone
el Grupo de Aplicaciones de Microondas (GAM) despule emplear una calibraoi TRL
estindar en gia WR-90.

Para obtener los resultados de la fighri4 se han explotado los dos ejes de simaeue
presenta el filtro, se han utilizadamodos accesible§() funciones base, §0 elementos en el
kernel por cada discontinuidad. Las medidas del prototipo confirman la validez de los resultados
tedricos obtenidos con la herramienta éfosl6 segundos, habiendo empleasl®) puntos en
la banda de frecuencias comprendida eméré y 11,5 GHz. Para una compar&ci, si no se
hubiera explotado los dos ejes de sirteettel filtro estos mismos resultados se featbobtenido
en casB minutos.

5.3.4. Analisis de un filtro de modo dual de banda estrecha en ga eliptica

Los filtros de modo dual se emplean asiduamente en la ¢ditgie los satlites de comu-
nicaciones debido principalmente a la mayor selectividad, menoritamgor consiguiente
menor masa, que dichos filtros presentan en comparacin aqéllos dnde tan 8lo se exci-
ta untnico modo por cavidad resonan89J-[83]. En la configuradn kasica de un filtro paso
banda de modo dual, cada una de las cavidades resonantes debe soportar dos modos ortogonale:
y linealmente independientes excitados de manera simedt Aspues, el Amero de cavidades
resonantes requeridas para implementar un filtro se reduce a la mitad del orden de&u funci
de transferencia; lo que reduce considerablemente efimmal peso de la implementaci
practica del filtro. Una posible solum empleada para implementar filtros de modo dual utiliza
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Parametros de dispersion (dB)
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Figura 5.14.Paametros de dispei@n del filtro inductivo de 4 polos con esquinas redondeadas.
En rojo se muestran los resultados simulados, en azul las medidas experimentales.

iris rectangulares para conseguir los niveles de acoplo de entrada y salida requeridos, iris en
forma de cruz para proporcionar niveles de acoplo desiguales entre las parejas de modos dua-
les situados en cavidades adyacentes, y tornillos de &npama obtener los acoplos entre los
modos duales dentro de cada cavidad].[Ademas, para conseguir que los modos resuenen a

la misma frecuencia de resonancia en todas las cavidades se necesitan tornillos @easdirton
cionales que permitan controlar de manera independiente la frecuencia de resonancia asociada
a cada modo. De esta manera, se concluye que un filtro paso banda de modo duahptecisar

al menos tres tornillos de sinttznen cada cavidad; cuyo ajuste debe realizarse manualmen-

te mediante un proceso de sint@mexperimental bastante arduo y costoso. Adicionalmente, la
presencia de tornillos de sinfi@en estas implementaciones reduce considerablemente la capa-
cidad de potencia que pueden manejar los filtros de modo dual.

Con el objeto de reducir el esfuerzo computacional requerido poradisasnriguroso de
los tornillos de sintora empleados en los filtros de modo dual, se han propuesto diferentes so-
luciones alternativas; las cualeadicamente sustituyen los tornillos de sinéopor tramos de
guias uniformes cuyas secciones transversalés garturbadas, para de esta forma conseguir
los mismos efectos que producen los tornillos de siatdentro de cada cavidad. iA®r ejem-
plo, en P] se propone sustituir los tornillos de sintarpor un tramo uniforme de gcircular
con reentrantes, que presenta tres insercionesliceet situadas en las mismas posiciones que
ocupaban los tornillos de sinti@y se analiza el filtro con el @odo de los elementos finitos.
En [1] el acoplo entre modos duales situados dentro de cavidades, dasteansversal cuadra-
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da, se consigue suprimiendo una de sus esquinas; sustituyéreddcasillo tradicionalmente
utilizado para conseguir el citado acoplo, y eliminando por tanto los esfuerzos requeridos en la
sintoria de dicho tornillo.

Al final de los @0s90 aparecieron nuevas geoma#s alternativas de filtros de modo dual
gue pretenden eliminar en las implementaciones de dichos filtros cualquier trammad®igu
seccon transversal perturbada; de esta forma, élisis y el disé&o de los mencionados filtros
puede realizarse en tiempos adecuados empleagtios tradicionales, como el de la adap-
tacion modal Mode-Matching. La primera de estas nuevas implementaciones piagiinos
en los cuales el acoplo entre los dos modos de la cavidad circular se consigue rotando el iris
de acoplo de salida y la gurectangular de salida un ciedagulo respecto a la cavidad de la
estructura85). El paso final fue implementar el filtro con la con@®ien cascada de tramos uni-
formes de gias circulares y gas elpticas 47, 86]; donde las gias circulares representan las
cavidades resonantes de los filtros, y laggielpticas se utilizan para implementar el acoplo
entre cavidades adyacentes y entre modos duales dentro de cada cavidad.

En este apartado se analiza mediante la herramienta iafiandesarrollada una nueva
topologa de filtro de modo dual de banda estrecha centraidb@Hz, propuesta er], utili-
zando gias elpticas como cavidades resonantes. Los autores afirman que utilizando cavidades
elipticas rotadas un ciertangulo respecto a la gaude entrada y salida, se puede obtener un
factor de calidad i&s elevado, una mayor capacidad de manejo de potencias elevadas y una
facilidad en el aalisis y diséo de la estructura. En particular la estructura entera, representada
en la figurab.15 ha sido analizada y difada en 9] mediante la&cnica de adaptami modal
(Mode-Matching caracterizando las @as elpticas que forman las cavidades con funciones de
Mathieu.

Guia de salida

Iris de salida )
Segunda cavidad - -y

Iris de acoplamiento

Primera cavidad - - _ _ >

Iris de entrada

Guia de entrada - - - _ N

Figura 5.15.Filtro de modo dual con cavidades resonantes éa elptica, e iris de acoplo en
guia rectangular.
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Como se puede ver en la figusal 5 la estructura edtcompuesta por dos cavidaddptitas
acopladas mediante un iris rectangular, y por otros dos iris rectangulares que acoplan las cavi-
dades a las gas de entrada y salida. Inclinando las cavidades resonantes respectdada®gu
entrada y salida, y seleccionando una correcta propoetre el eje mayor y el eje menor de
las gua elpticas que forman las cavidades se obtienen niveles de acoplo adecuados sin utilizar
elementos de sintéa. Entrando en detalles geétricos, las gias de entrada y salida sonigs
WR-75 (19,05 mm x 9,525 mm), las dimensiones del iris de acoplo con laagde entrada y
salida soM,91 x 2,0 mm, y su longitud2,0 mm. Las dos cavidadesipticas tienen un semieje
mayor del1,0 mm, un semieje menor d&,50 mm y longitud16,62 mm. La primera cavidad
esh rotada81,46° respecto a la ga de entrada o al eje horizontal; la segunda cavidad tiene
la misma rotad@n pero en el sentido opuesto respecto al eje horizortl, (6° o igualmente
98,54°). De esta forma se generan ceros de tragmigila respuesta del filtro esjglica. El iris
central de acoplo entre las dos cavidades tiene dimensifesnm x 4,98 mm, y longitud
1,0 mm.

Utilizando la herramienta inforética, basada en elétodo BI-RME para la caracterizaci
modal de gias de secoin transversal arbitraria y en ladnica de la ecuaon integral para
caracterizar transiciones que involucran este tipo dasywel adlisis de la estructura entera
se realiza de manerapida y eficiente. Los coeficientes de reftexiy trasmisbn obtenidos
se comparan en la figui16 con los publicados erf]. Se puede observar una buena apro-
ximacion entre los resultados simulados y los proporcionado®ead como una pequa
diferencia en los valores del coeficiente de trangmisi bajas frecuencias; diferencia que dis-
minuye si se comparan las simulaciones con las medidas de un prototipo fabricado gqéa tambi
aparecen en9]. Para alcanzar resultados convergentes en nuestro simulador electetimagn
co, se han tenido que emplear en la ecbradntegral7 modos accesibleg0 funciones base
y 400 elementos del kernel. Debido a la complejidad de la estructura, para obtener la respues-
ta del dispositivo ha sido necesario un esfuerzo computacionakdeegundos por punto en
frecuencia.

5.3.5. Analisis de un filtro pasa banda en gia circular con iris elipticos

En el presente apartado se ha analizado un filtro de modo dual paso banda con una nueva
configuracdn originalmente propuesta efd. En la figura5.17 se muestra la geomérdel
filtro constituido por dos cavidades (4 polos), 8inico y en el que los acoplos entre cavidades
y guias se obtienen mediante iris de séadiransversal gbtica. Para comprender mejor el fun-
cionamiento de la nueva estructura de filtro de modo dual, y concretan@entese consiguen
los niveles de acoplo precisados en este tipo de filtros mediantdjptis@$, vamos a describir
la funcion de cada uno de estos iris. El primer yiimo iris sirven para los acoplos de entrada
y salida que normalmente suelen ser, en la forraaich del filtro de modo dual, enigurec-
tangular, si bien en este caso se han utilizado irgiebs. El iris rotadal5° sirve para obtener
el acoplo entre modos duales dentro de cada cavidad dado que los dos modos incidentes con
polarizaciones ortogonales intercambian efgeemntre ellos al atravesarlo. El tercer iris presen-
te en la figurab.17, situado en cada una de las dos cavidades, implementa el ajuste frecuencial
independiente para cada modo. El ajusta ssdependiente porque los dos modos ortogonales
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Figura 5.16.Paiametros de dispeisn del filtro de modo dual con cavidadegéicas represen-

tado en la figur®.15 Las cruces indican los resultados publicados9n [

Guia de salida
Iris de acoplo

Iris de acoplo entre
cavidades adyacente
Iris de ajuste frecuencial
independiente
Iris de acoplo modal
dentro de la cavidad

Iris de acoplo
de entrada
.,

Guia de
entrada

Figura 5.17.Filtro de modo dual en da circular de 4 polos, siatrico y con todos los iris de

acoplo en gia elptica.
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al atravesar este iris presergadiferentes fases. Asimismo, el acoplo que necesita cada pareja
de modos duales situados en cavidades adyacentes, implementado tradicionalmente mediante
iris en forma de cruz o iris rectangulares, puede obtenerse empleandénamibiris eiptico
(el cuarto de la figur®.17). En cuanto a la siméta de la configuraéin del filtro, ésta hace
referencia a que las dimensiones y la orieritadle los iris dpticos presentan @&hticos valores
en las dos mitades en la que puede dividirse el filtro, a exopplg la rotadn (45°y —45°) de
los iris elipticos de acoplo modal situados dentro de cada cavidad. Las orientaciones de estos
dos iris, desplazad&§° una respecto de la otra, implementan una realimemntasigativa entre
las dos cavidades adyacentes, de modo que la respuesta paso banda del filtro de modo dual sea
eliptica (2 ceros de trasm@si, tal y como se detalla ed][y [82)).

En el diséo de este filtro de modo dual, cuya respuesta paso banda con ancho de aproxi-
madament@00 MHz pretende centrarse en tornd kGHz, se ha empleado un procedimiento
en el cual se divide y di$&a la estructura global en sucesivas etapas utilizandaiorero li-
mitado de paametros fisicos a optimizar en cada etapd]. Como gudas de entrada y salida
se han utilizado das rectangulares WR-7%9,05 mm x 9,525 mm), y como cavidades reso-
nantes gias circulares de dmetro24,00 mm. Las dimensiones de todos los irigpéitos (eje
mayor, eje menor, y grosor),iasomo la longitud de cada uno de los tramos degurcular
gue forman las cavidades han sido obtenidos desda un proceso sucesivo en el cual se opti-
miza cavidad tras cavidad (junto con los irigoeicos) y considerando en principimicamente
un solo modo dual76]. Posteriormente, considerando los acoplos requeridos entre los modos
duales de cada cavidad, se vuelven a optimizar los valores deducidos anteriormente obteniendo
de esta forma las dimension@stimas de la estructura. Tras implementar el proceso daalise
descrito enT5], se ha obtenido que todos los tramos deguircular en los que se divide cada
una de las dos cavidades resonantes deben presentar la misma longiittih sem, mientras
gue los valores de las dimensiones de los diferentes ip8agls se encuentran resumidos en la
tabla5.5.

Iris El iptico Eje Mayor (mm) | Eje Menor (mm) | Grosor (mm)
acoplo entrada/salida 12,78 4,00 1,73
acoplo modos duales 24,00 21,00 0,50

ajuste frecuencial 24,00 20,414 0,60
acoplo cavidades 8,70 4,00 1,515

Tabla 5.5.Dimensiones de los iris igiticos del filtro de modo dual mostrado en la figbra?.

En la figura5.18 se representa la simuléci de la respuesta electromégjna del filtro
obtenida con nuestro programa y los resultados (las cruces) obtenidos mediante un programa
comercial lamado DUMAS 3.07B]. Dicho programa utiliza matrices de admitancias generali-
zadas en la caracterizaoide las diferentes uniones planares que componen el filtro, y calcula
los modos de la ga eiptica transformando la ecuéti de Helmholtz en coordenadagticas
en un problema algebraico de autovalorg,[evitando asel uso de funciones de Mathieu que
son poco eficientes desde el punto de vista computacional. La sidnulifiltro ha requerido
en nuestra simulagn valores muy elevados para obtener resultados convergentes, y causados
por la enorme complejidad de la estructura (15 discontinuidades); en particular en la simula-
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cion se han utilizado$00 modos accesibleg)0 funciones base, §¥50 elementos del kernel.
El tiempo necesario para obtener la respuesta del filtro en la banda de frecuencia$ gntre
12 GHz ha sido dé 1 segundos por punto en frecuencia (en t6tal puntos).

Observando la respuesta del filtro en la figbra8 se puede ver como la banda de paso
esh centrada en una frecuencia mugyma all GHz con un ancho frecuencial de aproxima-
damente00 MHz. Se comprueba tamém la existencia de 4 polos en laargidas de retorno 'y
de 2 ceros de trasmii tal y como corresponde a una respuedfaied. Asimismo, se puede
ver que la condid@n de igual nivel para todos los picos de l&didas de retorno (pametro
S11) en la banda de paso asin poco degradada, debido a los efectos de digpegsie tienen
lugar en las cavidades e iris del filtro; aunque los niveles de todos estos picos se mantienen
siempre por encima d#) dB en toda la banda de paso, como conviene en este tipo de filtros.

0] + +————————+— N+ +

Parametros de dispersion (dB)

| — |811| Simulacion
=70

— |821| Simulaciont
+ DUMAS 3.0
_8 | | T T
?[0 10.5 11 11.5 12

Frecuencia(GHz)

Figura 5.18.Paiametros de dispeian del filtro de modo dual representado en la figudar. En
linea continua se muestran los resultados obtenidos con la herramienta desarrollada, en cruces
los resultados del programa comercial DUMAS 3.0 (V&)

5.3.6. Aralisis de un filtro paso bajo en glia coaxial

La guas coaxiales se han utilizado extensamente en dlabe dispositivos de microondas.
Este tipo de gias se pueden encontrar en trasformadores de impedancias, en acopladores, y en
filtros paso bajo87] por su facilidad de manejo defsges de alta potencia. Lasiga coaxiales
clasicas esin constituidas por dos conductores circulares eomizos y se pueden caracterizar
facilmente; por el contrario las tas coaxiales constituidas por un conductor circular interno y
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una gua rectangular matica (housing no se analizan taratilmente. Estaltima geomefia de
guia coaxial es particularmente interesante por sus carstatas georatricas y ekctricas, en
cuanto que esatil de fabricar y presenta bajasrdidas.

De entre las diferentes y numeroséasrticas que se han utilizado para analizar este tipo
de guas se encuentran elatodo de adapta@n modal Mode-Matching [88], métodos en el
dominio espectrald9], y elementos finitos. Sin embargo la mayor parte de eé@sdas no
consideran el efecto de los modos de orden superior cuando se consideran transiciones entre
este tipo de gias. En [7] se ha utilizado unatnica hbrida para analizar dispositivos basados
en guda coaxial, pero tampoco estchica mejora mucho la eficiencia dettado de aalisis.

En la literatura écnica se conocen pocas herramientas dedicadasaidisrde transiciones
coaxiales mediante representatimultimodales; y la gran mayer de éstas consideraro®
guias coaxiales éksicas $2].

Aprovechando el @todo BI-RME extendido en esta tesisi e@smo el nétodo de la ecua-
cion integral, se ha podido realizar, en colabaacion el Centro Europeo de Tecndiag
Investigacbn Espacial de la Agencia Espacial Europea (ESA/ESTEC), un programa dedicado
al aralisis y diséio de filtros paso bajo en gucoaxial. La herramienta desarrollada permite
simular transiciones entre @ coaxiales de diferentes radios encerradas &ousingrectan-
gular (Ilamaremos a estasigs coaxiales rectangulares) y alimentadas mediainds goaxiales
circulared. En las figura$.19y 5.20se muestran las secciones transversales de las tss gu
presentes en los filtros. Las regiones en gris indican la zona en ilas donde se propaga
el campo electromag@tico, en las cuales puede haber mediosediekos distintos del vao
(e, # 1). El programa desarrollado permite ta@isimular filtros en los cuales tanto los con-
ductores circulares internos a laiguectangulari{ousing como las gias coaxiales circulares
presentan un desplazamiento respecto al centroaleding

A

y
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b (|
\__/ x

a

Figura 5.19. Seccon transversal de la ¢ coaxial rectangular. En gris se muestra lagegi
donde se propaga el campo electron&gpo.

4Las guas coaxiales circulares asttambén encerradas en tmousingrectangular para poderlas analizar con
la técnica BI-RME desarrollada en esta tesis.
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A
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Figura 5.20.Seccon transversal de la gacoaxial circular de entrada y salida del filtro. En gris
se muestra la regh donde se propaga el campo electronéigo.

En la figura5.21se puede ver la geom&rde los filtros analizados, en este caso el filtro
paso bajo eétformado por las dos gas coaxiales circulares de entrada y salida, déasgu
coaxiales rectangulares de adapiacftienen el mismo radio interno que lasi@gi coaxiales
circulares de entrada y salida) y undaygoaxial rectangular de radioas grande. El iimero
de guas coaxiales rectangulares presentes determina el orden del filtro.

Figura 5.21.Filtro paso bajo de un polo.

Las guas de entrada y salida tienen un radio internd dg mm y externo de3,50 mm,
longitud 5,0 mm y constante diéttricas, = 2; las guas coaxiales rectangulares de adaptaci
tienen un radio dé,50 mm, longitud10 mm y constante diéktrica unitaria; la gia coaxial
rectangular central tiene un radio denm, longitud17,5 mm y constante diéktrica unitaria.
El housingpara todas las das es una ga rectangular de dimensiones0 mm x 10,00 mm.

Para validar los resultados obtenidos en la figu® se comparan los pametros de dis-
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persbn del filtro analizado con la herramienta dedicada y el programma comercial HFSS v9.2
gue se basa en la téarde los elementos finitos. Como se puede ver, los resultados son muy
similares, la diferencia se nota a la hora de valorar el tiempo necesario paadigbakl tiem-

po necesario para simular el filtro con la herramienta dedicada, empleamodos accesibles,

20 funciones base&00 elementos del kernel, 600 modos en la expart modal de las gas
rectangulares que formankbusing ha sido de casl minutos (utilizandal 000 puntos en fre-
cuencia). El tiempo necesario para analizar la estructura con HFSS v9.2 ha sido diez veces
mayor. Esta diferencia se va ampliando cuané&s mlevado es el orden del filtro y cuantasn
compleja sea la estructura.
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Figura 5.22.Comparadn entre los pammetros de dispei@n del filtro paso bajo en gacoaxial
de la figurab.21 obtenidos con una herramienta dedicada basada eatedmBI-RME y con
el programa comercial HFSS v9.2.

5.3.7. Anralisis de un filtro de modo evanescente con respuesta paso banda

Los filtros de modo evanescente ofrecen algunas ventajas respecto al resto de filtros que se
suelen utilizar en la cargatil de un satlite de telecomunicagn. Estos filtros son de peso y
dimensiones reducidas, menores que las de los filtros inductivos, y permiten bandas eliminadas
muy amplias que pueden llegar incluso hasta frecuencias superiores al teropicarde la
banda de pas®[]-[92]. Por otro lado presentan el inconveniente de urgadidas de inserén
moderadas y que no soportan unos niveles de potencia elevados.
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Respecto a las aplicaciones para las cuales pueden emplearse los filtros de modo evanes-
cente, una de las &s interesantes es, debido a las car@tieas que pueden conseguirse, su
empleo en la etapa de recemuide s@al de un satlite [49]-[51]. La primera etapa de un sis-
tema de recepoh tiene como objetivo seleccionar una de las bandas de réoepishndola
lo maximo posible de otras bandas contiguas. Por ello, las casditas de un filtro de modo
evanescente son apropiadas para el subsistema de fetdpcs@al. Adermas una de las res-
tricciones de estos filtros, la modesta capacidad de manejo de potencia, no es inconveniente en
este caso dado que lafsé que llega a un s@lite lo hace con una potencia bastante reducida.

De forma general, un filtro de modo evanescenta esinpuesto por tramos deigwe onda
gue esan al corte en la banda de trabajo del filtro, y qué&actcomo inversores de impedancia,
seguidos de tramos deigLgue adian como resonadores. Las configuraciones géucas que
se pueden emplear para implementar un filtro de modo evanescente son diversas. Los primeros
disehos téricos de este tipo de filtros fueron descritos @@ 92], donde se utilizaban postes
circulares y tornillos para implementar los elementos resonantes. Posteriormente se introdujo
en el dis@o de los filtros de modo evanescente el uso degyidge para implementar los
resonadores9]-[99], obtenEndose prestaciones diferentes en cada caso. Uaadge tiene
una frecuencia de corte para el modo fundamental mucho menor queian@gfangular con
la misma anchura y altura, siendo el ancho de banda para el cudhlprgpagdinicamente el
modo fundamental mayor que en el caso de la gectangular.

En la figurab.23se representa la configuranide los filtros de modo evanescente empleada,
filtros formados por gias rectangulares al corte (en ieghousing y guias rectangulares con
dobles penetraciones (en igglidge), una en la pared superior y otra en la pared inferior.

Figura 5.23. Geometra de un filtro de modo evanescente.

La discontinuidad formada entre laigude modo evanescente y laigudge, debido a la
insercbn metlica, presenta un comportamiento capacitivo, dado que la componente da energ
electromagética almacenada alrededor de la misma es fundamentalmente de natuéaieiza el
ca. Esta cualidad, junto con el hecho de que una @ea® modo evanescente presenta una
cierta inductancia, hace que laiguidge se comporte como un resonador. Los tramos da gu
rectangular en modo evanescente permiten el acoplo entre los diversos resonadores. Su com-
portamiento se modela como el de un inversor de impedancia. De esta forma, toda la estructura
de un filtro de modo evanescente puede aproximarse a un modelo de filtro paso banda, formado
por la sucegin de resonadores e inversores de impedad&d.[
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Figura 5.24. Pametros geotricos de un filtro de modo evanescente: a) gectriansversal
de la gaa al corte fiousing, a;, y b, representan la anchura y altura tdelusing; b) seccbn
transversal de las gasridge, w y h representan la anchuray altura de las insercioneslivet;
c¢) secobn longitudinal del filtro, lag; representan las longitudes de los tramos de glicorte,
lasi; representan las longitudes de las inserciones&lines.

Los paametros geoktricos de este tipo de filtros son la anchura y altura de las inserciones
metlicas, la anchura y altura de laigual corte fousing, las longitudes de los tramos deigu
al corte, y las longitudes de las insercionesatieas (ver figurd.24). Utilizando propiamente
estos paametros se pueden controlar las principales cafiatitas de los filtros, tales como la
capacidad de manejo de potencia, lasdidas de inseran, el ancho de banday la posinide
la primera frecuencia eépea.

Vamos a ver un ejemplo de filtro de modo evanescente analizado mediante la herramien-
ta informatica desarrollada en esta tesis. El filtro que se ha analizado es un filtro paso banda
simétrico con las siguientes especificacionétlcas:

Respuesta tipo Chebyshev (rizado0d&l5 dB en la banda de paso).
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Orden del filtro igual & (nGmero de resonadores).

Ancho de banda relativo d¢l% (banda X:8,070 — 8,420 GHz).
Guias entrada/salida: WR1128,50 mm x 12,620 mm).
Banda eliminada libre de espeas hasta al menas GHz.

Las dimensiones gedagtricas del filtro se recogen en la tallli®. Se ha elegido un valor de
anchuraz = 11,00 mm y alturab = 12,62 mm delhousingtales que el modo fundamental {E

y el primer modo de orden superior LEentren en propagam a una frecuencia superior de
los 15 GHz requeridos. Las dimensiones delliaige se han elegido tal y como se indica en la
tabla5.6de modo que los resonadores entren en propagaei poco antes de la banda de paso
(en torno a GHz).

N° de gua | Anchura | Altura | Longitud Penetraciones
(mm) (mm) (mm) | Anchura | Altura
1 28,50 12,62 10,00
2 11,00 12,62 1,280
3 11,00 12,62 5,434 4,00 4,60
4 11,00 12,62 9,850
5 11,00 | 12,62 6,752 4,00 4,60
6 11,00 | 12,62 | 11,133
7 11,00 12,62 6,717 4,00 4,60
8 11,00 12,62 | 11,386
9 11,00 12,62 6,717 4,00 4,60
10 11,00 12,62 11,133
11 11,00 | 12,62 6,752 4,00 4,60
12 11,00 12,62 9,850
13 11,00 12,62 5,434 4,00 4,60
14 11,00 12,62 1,280
15 28,50 12,62 10,00

Tabla 5.6.Dimensiones del filtro paso banda evanescentétsioo.

En la figura5.25 se compara la respuesta en la banda de paso del filtro analizado y la
respuesta ideal objetivo. En las simulaciones, se han explotado los dos ejes da pistntes
en la estructura, y se han empleafiomodos accesibles)) funciones base §00 términos en
el kernel. El coste computacional para simular la estructura entera ha sido d#aan3
segundos por punto en frecuencia, habiendo dividido la banda de frecuen&ia® mmtos.
A su vez, en la figur®.26 se muestra la trasmési (S,;) del filtro en una banda de frecuencias
mas amplia. Como se puede ver la primera frecuenciarespaparece alrededor tieé GHz,
cumpliendo por tanto con las especificaciones proporcionadas.
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Figura 5.25. Comparadn en la banda de paso de losgaetros de dispekan del filtro paso
banda evanescente $irico y de la red ideal.
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Figura 5.26.Paiametros de dispein del filtro paso banda evanescente&tiico en una banda
amplia para comprobar la apafai de frecuencias espeas.

5.3.8. Aralisis de un girador de polarizacbn de 90 para aplicaciones es-
paciales en banda K

Comodltimo dispositivo analizado mediante la herramienta infatioa implementada, se
consideras un nueva topoldg de girador de polarizam de 90 para aplicaciones espacia-
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les en banda K. Los primeros estudiogrteos de este tipo de dispositivo fueron descritos en
[101]-[104). En [105-[ 107] se han obtenido expresiones atiehs del campo electromagiico

del modo fundamental de un girador de polarigaaie90° en gda rectangular. Sin embargo,
este tipo de dispositivo ha sido siempre daeo utilizando una geoméircompleja constituida
por guas rectangulares e iris en forma de 10§ que cambian progresivamente de sénci
transversal, y se han analizado mediaataicas tales como el&todo de los elementos finitos
(FEM) [109 o el método de las diferencias finitas en el dominio del tiempo (FDTRY. En
[11]] se ha tratado el problema de la fabrigatde este tipo de dispositivo utilizando una cone-
xibn en cascada de @s rectangulares de diferente séodiransversal que convierten el modo
fundamental Tk, de entrada en el modo TEa la salida. Esta solumn facilita la fabricadn de

los giradores de polarizam pero no proporciona una sol@oicon un ancho de banda amplio.

En este apartado se preseatana geomeia alternativa y ras compacta para este tipo de
dispositivos, basada en una rofatisuave en el plano E mediante una sumesle giias cua-
dradas, circulares yigticas. El dispositivo tiene a la entrada uné&gWR-34 ¢ = 8,636 mm,

b = 4,318 mm), a continuadin se pasa a una gucuadrada de lad©636 mm que conecta la
guia de entrada a una gucircular de radio- = 6,10 mm necesaria para excitar dos modos
ortogonales y linealmente independientes, y finalmente un ipsaa (semieje mayos,0 mm,
semieje menos,90 mm) rotado45° para acoplar los dos modos ortogonales de 1a gucular.
Dada la propiedad de simg&rde la estructura, del irisiptico se pasa de nuevo a undayuir-
cular, de la gia circular a la cuadrada y finalmente a laayde salida rotada0° con respecto

a la de entrada. Esta rotéoi suave en el plano E mediante una suoesie glias cuadradas,
circulares y dpticas permite rotar la polarizasi de la sBal de entrad@0° manteniendo un
nivel de acoplo y unas perdidas de retorno adecuadas para aplicaciones espaciales en banda K.
En particular el girador de polarizéei analizado opera a una frecuencia centret@lg GHz
con un ancho de banda de cerca2daeHz.

En la figurab.27se pueden observar las fotodesf del prototipo de girador de polarizaci
fabricado, ascomo de sus partes integrantes con todas las dimensiones detalladas, mientras
gue en la figur®.28se comparan los pametros de dispei@n del polarizador analizado con la
herramienta de simulamn propia con medidas experimentales del prototipo fabricado (repre-
sentado en la figur.27). Dichas medidas se han realizado con un analizador de redes de la
serie HP8510C que dispone el Grupo de Aplicaciones de Microondas (GAM).

Los resultados simulados se han obtenido utilizando en lgtderla ecuaéin integral20
modos accesible$) funciones base Y00 elementos en el kernel. El tiempo requerido para
obtener estos pametros ha sido de 54 segundos por punto en frecuencia, emplears
puntos en toda la banda de frecuencias analizada. En cantlesimo se puede deducir de los
resultados y del tiempo requerido en eabsis, la herramienta inforatica desarrollada es muy
adecuada para analizar y dise nuevos dispositivos pasivos de microondas implementados con
guias de sec6in transversal arbitraria.



140 Analisis de dispositivos pasivos con das de secdin transversal arbitraria

Figura 5.27. Fotografas del prototipo de girador de polarizacide 90 para aplicaciones es-
paciales en banda K. En a) se observa el dispositivo completo fabricado eniaresgudar
WR-34 @ = 8,636 mm, b = 4,318 mm), en b) tenemos una vista general de todas las piezas
gue constituyen el dispositivo, en c) se observan detalles de las gresentes en el interior
del girador. Las piezas denominadas A y C son ddaggauadradas de ladg636 mm y de
longitud 1,80 mm; la pieza central B egtformada por dos gas circulares de radi®, 10 mm

y longitud 1,60 mm, y por una gia elptica (semieje mayor del iri6,0 mm, semieje menor
3,90 mm) rotadat5° y de longitud0,30 mm.
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Figura 5.28.Paametros de dispeisn del girador de polariza@n para aplicaciones espaciales
en banda K. Las cruces indican medidas del prototipo realizado.
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Capitulo 6

Conclusiones yineas futuras

Las guas de ondas de sebaitransversal arbitraria se utilizan cada vez cé@s ifnecuencia
en los modernos dispositivos para aplicaciones de telecomuricque operan en las bandas
de microondas y ondas miligtricas. En la presente tesis se ha descrito una manera eficiente de
analizar este tipo de gas utilizando el conocido @atodo BI-RME, el cual se ha revelado como
uno de los retodos ms adecuados, por su tremenda eficiencia computacional, para caracterizar
modalmente las gas de secoin transversal arbitraria. Respecto @todo BI-RME original se
ha mejorado la precign y la eficiencia computacional cuando se introducen perturbaciones cir-
culares y dpticas. De hecho, hasta ahora, todas las implementacioaeticps de este @odo
utilizaban una segmentacei a tramos rectos, aunque el contorno arbitrario estuviese compuesto
por arcos circulares oigkicos. En la nueva teta propuesta se discretiza el contorno arbitrario
con segmentos lineales, circulares yp#tos, y se permite una conéxi cualquiera entre estos
tres tipos de segmentos.

La nueva y extendida teiarBI-RME que se ha desarrollado ha sido completamente validada
con diferentes ejemplos deigs cadnicas y gias arbitrarias de intés pactico conocidas en la
literatura cierifica. En particular, se ha calculado de manera eficiente un conjuntoatagtans
gue caracterizan dichas igs, como por ejemplo las frecuencias de corte, las longitudes de
onda de corte y los campos electrom@tigos en el interior de dichas igis. Una vez obtenida
la carta modal de las diferentesigsi de secéin transversal arbitraria, se ha podido ta@mbi
calcular ficilmente las integrales de acoplo entre sus modos y los modos de legiangular
del método BI-RME que encierra completamente el contorno arbitrario. Tales integrales son
fundamentales para el alisis modal de estructuras pasivas de microondas constituidas por
transiciones entre gas de secén transversal arbitraria. A tal fin, se ha integrado la nueva y
extendida écnica BI-RME propuesta en una herramienta infatioa de aalisis basada en el
método de la ecuagn integral.

El método de la ecuadn integral resulta sumamente eficiente y eficaz para caracterizar las
transiciones planares entreigsi de secoin transversal arbitraria mediante matrices de inmitan-
cias (admitancia o impedancia). Estétodo de aalisis electromaggtico full-wave necesita
el espectro modal de cada una de lamgule las transiciones,j@®mo las integrales de acoplo
entre los modos de las dosiga adyacentes que constituyen la discontinuidad. En el caso de
guias rectangulares, dicha informasimodal se puede obtenércilmente de forma aridéica.



144 Conclusiones yiheas futuras

Sin embargo, cuando unaigw las dos tienen una seggitransversal arbitraria, esta informa-

cion se puede obtener de forma eficiente y precisa utilizando la@esarrollada en la presente
tesis. Estos dos @todos utilizados, junto con la estrategia empleada para resolver los sistemas
de ecuaciones lineales en banda que surgen al analizar dispositivos de microondas constitui-
dos por diferentes gas conectadas en cascada, permiten reducir considerablemente el coste
computacional asociado al@isis de dispositivos complejos de microondas. De este modo, la
nueva herramienta de alisis implementada podiformar parte de futuros programas de ise
asistido por ordenador (CAD), que suelen requerir iimero elevado de simulaciones durante

el proceso completo de dise.

En el trabajo realizado se ha demostrado como éasgde secoin transversal arbitraa
con uno o dos ejes de simigtise puede generar, mediante étodo BI-RME, toda la familia
de modos de dicha ga (TEM, TM, y TE) de manera que verifiquen una cierta coiadiae
contorno ficticia de pared &ttrica o pared mag@tica en el plano de simédr;, y se han discu-
tido las ventajas computacionales respecto a calcular todos los modosaspantiente. Se ha
comprobado que en estructuras de microondaétsicas formadas por la conéxi en cascada
de tramos de da uniforme, tamt&n aparece el concepto de familias de simmetmivel modal,

y que aderas las distintas familias de simietifuncionan de forma independiente a lo largo de
toda la estructura al no acoplarse enfredécha situaddn se puede explotar para aumentar de
forma notable la eficiencia del simulador electrontgro.

Verificada la eficiencia y precisn de la nueva herramienta infoatica desarrollada me-
diante el aalisis de transiciones formadas poragide secén transversal arbitraria, se han
analizado con el citado simulador electrométigo algunas estructuras pasivas realmente com-
plejas; tales como un filtro paso banda emag@ctangular con ventanas de acoplo inductivas
y tornillos de sintoia, un filtro inductivo en gia rectangular con esquinas redondeadas, filtros
de modo dual en da elptica y en gia circular con iris épticos, un filtro paso bajo en gu
coaxial, un filtro de modo evanescente con respuesta paso banda, y un nuevo girador de pola-
rizacion de90° para aplicaciones espaciales. Todos los resultados han quedado completamente
validados, mediante la comparagicon resultados conocidos y publicados en las principales
revistas cierificas del sector, o bien mediante las medidas de las respuestas asociadas a unas
implementaciones Acticas de las estructuras analizadas. Se han incluido todos los tiempos ne-
cesarios para el alisis de los diferentes ejemplos; con lo cual se ha justificado ampliamente la
eficiencia de la nueva herramienta implementada superanétoalas de aalisis extensamente
documentados.

Como valoradin final del trabajo realizado en la tesis se puede afirmar que se ha con-
seguido un ratodo eficaz y muy eficiente de &isis de dispositivos pasivos de microondas
implementados con gas de secoin transversal arbitraria. Se han alcanzado todos los objeti-
vos propuestos al inicio de la tesis, habiendo sido tambapaces de mejorar la preoisiy
eficiencia del ratodo BI-RME original cuando se consideran perturbaciones circulargsiy el
cas. El intees cienifico de la tesis queda justificado por las publicaciones de tipoificena
gue ha dado lugar: 2 &culos publicados en revista ébito internacionallEEE Trans. on
Microwave Theory and Technigygsll comunicaciones presentadas en congresos nacionales
e internacionales de reconocido prestigio en el sector (ver detallesatigp F).

Entre las posiblesneas futuras de trabajo, resuitainteresante extender la teeBI-RME
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desarrollada al caso de unaguircular que rodea la gaarbitraria, pudiendo obtener directa-
mente las integrales de acoplo entréagicirculares y dga arbitraria sin pasar necesariamente

por la &cnica explicada en el caplo 3, y evitar asposibles problemas de convergencia guim

ca. Concretamente $amecesario sustituir las funciones de Green para un dominio rectangular
con las correspondientes para un dominio circular. Estas funciones son conocidas, y resultan
mas simples porque tienen forma cerrada, y presentan la misma singularidad de tifimlegar

co que aparece en el dominio rectangular. Otra alternativa consiste en implementar las integrales
de acoplo requeridas mediante integbacile contorno31], lo que sin duda reduda tambén

el coste computacional asociado a dichtzalo.

En cuanto al desacoplo de modos cuasi-degenerados, es decir modos con frecuencias de cor-
te parecidas, que tienen valores de campos apreciables erda irggrna a la gia arbitraria y
en la regbn complementaria limitada por laigurectangular, se plantea desarrollar una dersi
iterativa del algoritmo explicado en el Apdice D, que s& utilizable cuando se presenten
diferentes modos cuasi-degenerados.

Una Gltima posible aplicaéin asociada al gtodo BI-RME, que puede resultar especial-
mente interesante, consiste en resolver la ebudotegral obtenida en el@odo mediante la
tecnica de Nystim (ver [L12 y [113) en sustitucdn del Metodo de los Momentos en su vénsi
Galerkin. Para poder digar dispositivos complejos de microondas se necesita el uso repetido
de herramientas de simuléai, por lo tanto séa deseable mejorar la eficiencia, @mtinos de
tiempo de @élculo, de la implementagn del metodo BI-RME. Una posible estrategia a seguir
consiste en realizar la optimizaci en dos tiempos: una primera resotucbasada en l&tnica
Nystrom muy eficiente pero menos precisa, para, a contibnacitilizar en una segunda fase
el método original en su ver@in Galerkin para garantizar el correcto disdinal. De hecho, en
la actualidad ya se dispone de resultados que garantizan la validez decagta €n el alisis
modal de gias de secin transversal arbitraria y dispositivos pasivos, resultados que han sido
presentados en diversas referencias recogidas erégidiqe F.

Por Gltimo, quiero especificar que mi estancia en la Universidad &wolita de Valencia
ha sido posible gracias a una Red Europea de InveshigdRiesearch Training Netwoyldel
V Programa Marco, llamada MMCODEF (Referencia: HPRN-CT-2000-00043) “Millimetre-
wave and Microwave Components Design Framework for Ground and Space Multimedia Net-
work”, cuyo resultado final ha sido la actualizaidel programa comercial FEST3D. El progra-
ma FEST Eull-wave Electromagnetic Simulation Td@ls una herramienta de&isis y diséo
asistido por ordenador (CAD) de circuitos pasivos de microondas y ondasatnitias, que ha
sido desarrollado a instancias del Centro Europeo de Tedaototnvestigadin Espacial de
la Agencia Espacial Europea (ESA/ESTEC). Dicho organismo distribuye este programa a las
empresas del sector, y actualmente ya se han concedigdaen60 licencias de este programa
en toda Europa.
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Apendice A

Ortonormalizacion de los modos TEM

En este apndice se presenta ladnica utilizada para obtenérmodos TEM ortonormali-
zados, corf) > 1 (en la figuraA.1 se representa unaigude secdn transversal arbitraria con
() = 4 conductores internos).

Figura A.1. Guia de secdn transversal arbitraria cap = 4 conductores internos.

Como ya se ha explicado en el o 2, elm-ésimo modo TEM se obtiene fijando el
potencial delm-ésimo conductor interno a uno, y a cero el potencial del resto de conductores

internoso;:
1, eno,;

P :{ 0, resto. (A1)

siendo®,, el potencial asignado al conductorésimo. Aplicando el principio de superposi-
cion, el campo éctrico total venda dado por la suma de los camposagticos generados por
cada uno de los modos TEM. Sin embargo, este procedimiento no detépraotaciones orto-
normalizadas, las cuales se obténmiras aplicar una ortonormalizanidel tipo Gram-Schmidt
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a los vectores de densidad de carga y de potencial de los conductores internos.
Para comprobar que las soluciones no son ortonormalizadas, calculamos las integrales de
acoplo entre los camposeelricosE; y E;:

(E:,E;) ://S Ei-Ejds:/S(ngﬁi-ngj)ds (A.2)

dondeg; es el potencial electrastico del modd;. Por la primera identidad de Green podemos
escribir:

(E;, E;) = }é (®; Vo, - n)dl — / /5 0V pids (A.3)

Q
dondeoc = |J o, es el contorno de la da arbitraria con Q conductores internoa \es el
m=1

vector normal al contorno. Teniendo en cuenta §ife; = 0 en la secdn arbitrarias, la
integral de superficie desaparece, dando lugar a:

(E;, E;) Zcb (Ve -1 Z@ / E, - fidl (A.4)

Om

ya queE; = —V¢,. Aplicando la condidn de contorno a la componente normal del campo
eléctrico en un conductor perfecto resulta paB§:

Z b U (1 (A.5)

dondeN es el mimero total de funciones base utilizadas al discretizar el contarEmtonces
se obtiene que las integrales son:

N
(E;, E;) Z@ / pv! =dl' = =) ®i(n) b, / u,(dl' = —(®;)7 - 1" (A.6)
n=1 Im

=)
||

N
Z‘I’/ oy - =Y ®i(n) b, / u, (1)l = —(@,)7-b'O (A7)
n=1 Om

dondepEf) es la contribu®n a la densidad de carga debida al campotekcoE;. Se ha definido
en las anteriores ecuaciones

®,, = [0,0,...,0,0,0,...,0,...,1,1,...,1,...,0,0,....0 (A.8)

N1 N2 Nm NQ
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donde},, es el rumero de funciones base sobre el conduet@simo yN = N;+Ny+...4+Ng
es el umero de funciones base totalés.es el vector construido a partir de las condiciones de
contorno A1),y

16 0 ) (i) (i) (i)
b = 10,70, by O O s D s B g1 s O (A.9)

-~ -~

N1 Na NQ

es el vector de los coeficientes de densidad de carga. Finalmente, por reciprocidad se cumple
que

(E;, E;) = (E;, Ej)
Como se puede ver las integrales son distintas del valor que debieran tener, es decir la delta de
Kroneckers,;. Cabe s@alar que en4.6) y (A.7) se ha omitido voluntariamente degsude la
Ultima igualdad el@érmino de las funciones base, porque se han elegido funcione®leaab
tales que, como se sugiere &2Jf

/ u,(1Ndl' = 1

es decir que ekrea de estas funciones en sus dominios es iguajarantizando asesultados
numéricos estables.

Para obtener entonces un conjunto(@lenodos TEM ortonormalizados, hay que aplicar
una ortonormalizadin del tipo Gram-Schmidtl[L4]. El principal objetivo de dicha&cnica es
calcular, a partir de los: — 1 modos TEM ortonormalizados, el vec#®r,, que permita obtener
el vector de coeficientds (™ correspondiente ah-&simo modo TEM ortonormalizado:

E, = o™ .E, (A.10)
®, = ™., (A.11)
B = gl . p (A.12)

dondeE,,, ®,, y b"(™ son vectores ortogonales y el conjuiitg, ®,, y b’ son el corres-
pondiente conjunto de vectores ortonormadé) es una constante de normalizacial que:

1B = (@) (B, Bn) = (™) [($,)7 - b0V = 1 (A.13)

om 1 (A.14)

(Ef)m)T . b (m)

y los otros érminos se obtienen, a partir de los vectores de densidad de carga y de potencial
de los conductores internos originales, de forma iterativarsegalgoritmo de Gram-Schmidt

[114:
m—1 m—1

E, = E,— Y (E,,E)E;=E, - > [(®)" b ™IE, (A.15)

i=1 i=1
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conm = 2,3, ... (reclerdese que el proceso de Gram-Schmidt tiene como primer paso mantener
el primer vector sin alterar y modificar los dampara ortonormalizarlos deylas ecuaciones
anteriores). Los potenciales electaigtos¢,, se relacionan con los camp#s, a trawes del
gradiente:

m—1 m—1
E, =En— Y (EnE)Ei =-V¢,+ Y (B, E)Ve; =
= =1 (A.16)

-V <¢m - Z(Emsz‘Wi) = —Von

=1

donde:Vg?bm = E,,, es decir, el gradiente del potencj%,ll proporciona el campo ortonorma-
lizadoE,,.
Identificando los&rminos que acompan al gradiente se obtiene:

m—1

Om = bm — Y (Em, E)oy (A.17)

=1

Particularizand@,,, en el contorn@ y discretizande en las/N funciones base obtenemos:

m—1 m—1

®,, =, — Z_<Em, E)® =&, — > [(®)" b, (A.18)

i=1 i=1
De la expresin (A.17) se puede escribir:

m—1

Om = Om— Y (BEm, E)o;

i=1

— Zb;;W)/g(r s Vuy, (I') dl' — i:(Em,EQZb;;(i)/g(r,s’)un (I') dl

n=1 o
N m—1
= > (b;j;m) > (En E; >b”(’)> /g (r,su, (I')dl' = Zb / s uy, (I') dl’
n=1 i=1 g
(A.19)
dondeb,™ es la componente-ésima del vectob” ™. Identificando de l@ltima igualdad los
terminos que acompan a la integral se obtiene:
m—1
b = b — N (B, E)b,O (A.20)

=1
Escribiendo la ecuagnh anterior de forma vectorial se obtiene:

m—1 m—1
b’ — p"m) _ Z<Em’ E)b"® =p"(m _ Z[((I)Z)T bR (A.21)

i=1 i=1



Apendice B

Expresiones anditicas de las integrales
singulares

En este apndice se presentan las expresionesiticed de todas las integrales singulares
gue aparecen en el aaglo 2. La integral de una fun@n parallica multiplicada por unérmino
logaitmico singular tiene la siguiente expr@sianaitica:

1/2
/ (a€” + b + o) In [(¢ — €] de’ =

1/2

{% [8a€” + 12b€7 + 24¢€ + a — 3(b — 4¢)] In[2€ + 1|

1
T [8a&® + 12b¢* + 24¢€ — a — 3(b+ 4c)] In|2¢ — 1

+ <%+Qc) hﬂ%‘ - 1—18(12a§2+18b§+a+360)} (B.1)

En el caso TE y con arcos circulares @pétos, el vector tangente unitario a un arco es
previamente o posteriormente multiplicado por la fénale Green didicaG,;, dando lugar a
las siguientes dos integrales singulares:

1/2
[ @ ¢+ psen (o€ + o) n [ (6 - €] ' =

1/2
(als + bI7 + clj) cos(pg) + (aly + bI7 + cI§) sen(ipg) (B.2)

1/2
| @ ¢+ hcos (6 + o) [ (€ - €] de' =

1/2
(als + bI{ + cI§) cos(po) — (als 4+ I + cI5) sen(ipg) (B.3)
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Las integraled, I3, I3, I§, I7, e IS, introducidas enB.2) y (B.3), tienen la siguiente forma:

1 [¥/?
I = —/ sen(z) In(k — z)*dx =

¥ J—p/2
%{cos(gp>ln g—i_k +Cosk[Ci<k—§>—Ci<k+§)]

—l—senk[Sl (k—§> _Si (k+§)]} (B.4)

1 ©/2
I=— / rsen(z)In(k — x)%dr =

() 5o G ()

+ (kcosk — sen k) [Ci<k—§> Ci(’“*%)}
+(ksenk + cos k) [Si (k - 5) Si (k g)]}

+ 2sen (5) (B.5)

I = % / i/; 22 sen(z) In(k — z)2dz =
&)~ (- o2t
+ [0 = 2)cosk — 2ksenk] [Ci (k= £) - ci(k+2)]

+[(k* — 2) sen k + 2k cos k] [Sl (k g) —Si <k+ f)]}

+ 2k sen (g) (B.6)

/i//z cos(z) In(k — z)2dx =
)G9 (50

St [ei (k- §) i e+ )]

ek s (6 ) -si (k4 )]} -

1
Ig =~
@

MIG +
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1 ®/2
Y

¥ ©/2
2 {Jeos (£) + Zoen (£)] m| 22

— (ksenk + cos k) [Ci <k?— g) -G (k+ gﬂ

+(kcosk — sen k) [Si (k‘ — g) — 51 <k+ g)}}

E{|peos (5) + (5 -2) (%))

(5-1) (50 + oo (5) -0om ()

— [(K* — 2)senk + 2k cos k] [Ci (k— g) —Ci <k+ g)}

+ [(kz —2)cosk — 2ksenk} [Si (k — g) — i <k+ g)]}

=3

conk = ey (ver [60])

sen 00 (—1)”I2n+1

Z (Qn + 1)(271 + 1)'

¥ cos o~ (1)
/Oo —dr = 7+1n(93)+; EQn))(Qn)!

dondey es la constante de Euler de valor:

T

(7) dr =
(7) dr

Si(z)
Ci(z)

v = 0,577215664901532860606512...

(B.8)

(B.9)

(B.10)

(B.11)

(B.12)
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Apéendice C

Calculo delarea de una gua de secdn
arbitraria

En este apndice se explica l&tnica utilizada para calcular el area de la sattiansversal
de una gia arbitraria (ver figur&.1).

A

y

A
\

X,
Figura C.1. Guia de secdn transversal arbitraria.

Con el fin de reducir la complejidad del problema se puede sustituir la integral de superficie
en una integral de contorno utilizando el teorema de la divergencia en el caso bidimensional:

/LVA@zéAﬁﬂ (C.1)

siendos$ la superficie que se quiere calcularl contorno que define la superficiela normal
a la superficie y
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Por lo tanto aplicando este teorema alctilo delarea de una superficie arbitraria, se puede

escribir:
S:// ds://V~Ads:]§A-ﬁdl (C.2)
S S o

donde ahora el problema consiste en encontrar un vector bidimensional cuya divergencia es
igualaV - A = 85‘;” + ‘9(%” = 1. Una simple elecéin para este vector es obviameaAte= = x
0 A = yy, obteniendo que:

5://ds://v-Ads:ij-ﬁdz:]{xx-ﬁdzzfyyﬁdl (C.3)
S S o o o

Entonces suponiendo que el contorno arbitrario que define la superficie sea discreti2ddo en
segmentos lineales, circulares gétos, y eligiendo como vectak = = x la superficie de la
guia arbitraria se:

N
S:fx&-ﬁdzzzj[:cﬁ.ﬁdz (C.4)
g i=1 v i

donde las integrales sobre el contorno se calanlde forma an#tica' y tendén una expreén
diferente segn el tipo de segmento considerado. Por defimicel contornar vendi@ discreti-

zado y recorrido de forma tal que la régide intees, de la cual se quieren obtener los vectores
modales, se quede siempre al lado izquierdo de un observador que recorriera la curvay la normal
i al contorno apunte siempre hacia el exterior de estame§iara no obtener valores negativos
(cuando se recorre el contorno arbitrario en el sentido horario) se toma siempre el valor absoluto
del resultado de las integrales. Obviamente el area de la superficie compleméhtartg e

obtiene substrayendo atea de la gia rectangular de referenciadkeaS obtenida.

C.1. Integrales de inea sobre tramos lineales

yA
(xpyl)

(anJ’o)

» X

Figura C.2. Segmento lineal de longitud

1Se calculan elarea solamente si el contorno&serrado.
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Asumiendo que se éstecorriendo el tramo lineal de la figu€a2 en sentido anti-horario y
parametrizando respecto de la variable normalizadé—0,5, 0,5]:

x=ux0+ (t+0,5)lcosf

y=1yo+ (t+0,5)lsend (C.5)
P IR WS TN & _ s ~
n = cos (9 2) X + sen (9 2) vy =senf X —cosfy (C.6)
dl = ldt (C.7)

Sustituyendo las expresionés.p) y (C.6) en (C.4) se obtiene que la contribuxi del segmento
al area total es:

0,5 l
Sz/xf@ﬁdlz/ l[:cg—i-(t+0,5)lcos€]sen9dt:lsen9{xo+§c089} (C.8)

0,5

En el caso de que se estuviera recorriendo el tramo lineal en sentido horario, §& deedr
cambiar el signo a la normél, obteniendo un valor negativo.

C.2. Integrales de inea sobre tramos circulares

ylk

(XO’yO)

Figura C.3. Segmento circular de radioy longitudrAp.

Se considera el tramo circular de la fig@arecorrido en el sentido positivo (anti-horario)
y parametrizado eretminos de la variable angular

T =g+ TCcosy (C.9)
Y=Y+ rseny '

=»
|

cosp X +senp y (C.10)
dl = rdp (C.11)
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Substituyendo estas dddtimas expresiones eit(4) se obtiene que la contribumi del seg-
mento circular abrea total es:

w2 3 2 ®2
S:/xi'ﬁdl:/ [:Uo+rcosg0]cosgordgp:7~[zosin(p+g(¢+Sm2 @)}
®1 o

(C.12)
En el caso de que se estuviera recorriendo el tramo circular en sentido horario, Eedaadr
cambiar el signo de la normal

C.3. Integrales de inea sobre tramos dpticos

Figura C.4. Segmento @ptico de semieje mayary semieje menob.

Se considera el tramoiptico de la figuraC.4recorrido en el sentido positivo (anti-horario)
y parametrizado erétmino de la variable angular

T = xg+ acosncosa — bsennsen

Y = yo + acosnsena + bsenncos (C.13)

—asenmnsena + bcosncosa n asenncosa + bcosnsena
X y

ay/1 — e%cos?n ay/1 —e%cos?n
dl = av/1—e%cos?ndn

Substituyendo estas dodtimas expresiones elC(4) se obtiene que la contribuei del seg-

(C.14)

n =
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mento elptico alarea total es:

72
S:/:z:foﬁdl:/ (xo + acosncosa — bsennsen ) X

m

y (—asennsena—i—bCOS??COSOé) (a\/m) dn =

ay/1 —e%cos?n

— . n2 72 2 | 72 . cos 2\ ™
= x0 asena[cos | 4+ xp beosa [senn]? + (a” + b%) cosasena

4
m
72 1
+aboosta [((RIC0 N L ghsen?a K_w N ﬂ)]

(C.15)

72
2 2/ 1, 2 2

m

En el caso de que se estuviera recorriendo el trampticd en sentido horario, se temaique
cambiar el signo de la normal
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Apendice D

Desacoplo de modos cuasi-degenerados

Supongamos que tenemos dos modos, con frecuencias de corte pasegitasenen valo-
res de campo apreciables en la éegile inteesS y en la complementari@— S (ver figuraD.1),
es decir, el pa@imetro Q calculado er2(113 del captulo 2 tiene un valor entré y 100 para
los dos modos calculados. Estos modos acoplados son una corabiliaeal de modos desa-
coplados, los cuales se pueden obtener utilizandoeébado de los rmimos cuadradoslfL4],
buscando la combinam lineal que produce la &axima diferencia entre la amplitud de campo
en la regbn de inteés y en la complementaria.

A

Y

A
\4

. X

Figura D.1. Guia de secdn transversal arbitraria.

SeanE; (r) y Ey(r) los valores de campo de los dos modos ortonormalizados calculados
fuera de la redin de intees, el objetivo sér calcular el valor de tal que:

E{Y(r) = Ei(r) + aEa(r) = 0 (D.1)

1Con una diferencia en valor menor @¥.
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La ecuaddn (D.1) es un sistema de ecuaciones lineales, del Apo= b, cuya soluddn se
puede encontrar utilizando elatodo de los rimimos cuadradosll4], sedin el cual la solu@n
es la proyecdn ortogonal dé sobre el espacio columna de

x = (ATA)'A"b (D.2)
En este caso particular el sistema a resolvex def tipo:
Es(r)a = —E(r) (D.3)

El nUmero de ecuaciones &eigual al rumero de puntos donde se médel campo electro-
magretico, y la soluan a:

o= [Ef(r) E2(r)] " EJ(r) (~E(r)) (D.4)

Obtenido el nuevo campEﬁl) = E; + aE,, para obtener el campEél) producido por el
segundo modo hay que utilizar el mismo procedimiento de ortogondlizdel Gram-Schmidt
ya visto para ortonormalizar los modos TEM:

1
By~ B, - 2P Eg(i} E (D.5)
<E1 vEl >
con
(B, EYY) = (Ep, By + 0Es) = (Bp, Ey) + a(Ey, E) = (D.6)
y
EY EM) = |EV|]? = (E) + aEy, E; + aE,) = 1 + o (D.7)

por la propiedad de ortogonalidad de los molHey E-. Entonces, utilizando estos resultados,
el campo del segundo modo aer

«

Finalmente, hay que ortonormalizar los dos nuevos campos obtenidos:

E(l) _ Egl) _ Egl) (D 9)
OEY VIta?
(1) (1) (1)
. E E E
Eél) _ Ly 2 _ 2 =1+ oﬂEé” (D.10)

T ~
N IR TR s

y calcular las nuevas integrales de acoplo con los medastonormalizados de la garectan-
gular de referencia:
(E, + aEy,el) (B el) e 0

EW ey = - + E,, e D.11
e =T e T Vire  virars) O
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(BN ) = VIt a2(Es — EV D) = VI + a2(Ey,ef) — V1 + a2(E(Y, ef) =
=V 1 +a2<E2,eiD) — /8\/ 1 —{—Oz2<E1 +aE2,eiD) =

= VI+02(1 - Ba)(Ey,e) — BVI + a2(Ey ) =
- —\/11042' [(Es. €f) — a(Ey, e)]
(D.12)

dondes = 7%, (Eu, e) y (E,, e) son las integrales obtenidas antes del desacoplo, calcula-

2

das con la formulaéin explicada en el apartado 2.3 del itajp 2.
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Apéendice E

Calculo de la distancia de un punto a una
elipse

El calculo de distancias punto-recta, punto-circulo y punto-elipse se necesita para situar
puntos no demasiado cercanos a unaas survas dadas, en los cuales se va a evaluar el campo
electromagatico se@n [29]. El calculo de la distancia de un punto a un segmento 0 a un arco de
circunferencia es un problema trivial, pero cuando se intenta aplicar la nmésmiaa o similar
a una elipse o a arcos de elipses, sucede que la complejidad algebraica se incrementa. En el
algoritmo de descarte de modos es necesario comprobar que estos puntos, fijados a una cierta
distancia del contorne, por ejemplo),,.. /2%, para ser puntos donde se evaluat campo
electromagatico, tienen que distar comoinimo \,,,.../2 de todo el resto de arcos de elipses,
segmentos rectos y arcos circulares.

E.1. Solucbn clasica del problema

ORION e

dondea y b son los semiejes de la elipse. Se& curva de nivel que define la elipse. Esta curva
se puede definir haciendo= 0 con

SOROE e

por lo tanto la curva de nivel que define la elipse se expresa

Sea una elipse de ecuani

C={x=(z,y) eR*: f=0} (E.3)

Sea(ug,vy) ¢ C el punto del cual se quiere calcular su distancia a la elipse. La estrategia a
seguir es sencilla. Se define una perpendicHa la elipse que pase por el punita, vo).

I\ ez €S la néixima longitud de onda de la RMIRésonant Mode Expansip[82], es decir, la longitud de
onda del modo de ordenas elevado de la §a rectangular de referencia.
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"A
P
d (49, v5)
¢ (%01 Vo)
b

Figura E.1. Geometra del problema.

Sea(zg, yo) el puntoP N C' mas cercano &uyg, vy) (ya que la recta puede cortar a la elipse en
dos puntos). Una vez conocido,, ), ya $lo queda calcular la distancia a la elipse como la
distancia entre ese punto y el punto obtenido como

d = /(o — up)2 + (o — )2 (E.4)

En la figuraE.1 se puede observar la geomatdel problema con las principales variables
involucradas.

Se necesita calcular la redtaque sea perpendicularay que pase pofug, vg). Tomamos
la ecuaddn punto-pendiente de una recta geca de pendiente: |

y—vg=m, (x—up) (E.5)

y paraque se cumpta; | C'tomamos coma:, la pendiente del gradiente deaprovechando
queV f L C; dondeC; son todas las curvas de nivek cte

2 2
Vf= (ﬁfl?, b—29> (E.6)
y la pendiente buscada es
2 2
2y avy

Finalmente la recta P si pasa por el pufitg, yo) generaa la condicdn

(12

Yo — Vo =
b2l'0
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la otra condiddbn es obviamente que, yo) € C

To\? | (Yo\? _
() +(5) =1 (E-9)
Con E.9 y (E.9 tenemos un sistema de dos ecuaciones con dégiitas {, € 1,) no lineal

cuya soluabn no es sencilla.
Podemos despejgy de E.9)

UonI‘O
= E.10
Y b2xg — a’xg + a?ug ( )
y sustituyendo enH.9) obtenemos una ecuéci con una sola iragnita
dzy+bay+ gy +drg+e =0 (E.11)
donde
ad = (a2 — b2)2
Vo= 2du (b2 — @2)
d = —a’[a* —a® (20 +ug) + b (b* — v])]
d = 2a'u (a2 — b2)
¢ = —aud (E.12)

por lo tanto, tenemos una ecuacide cuarto grado que proporcioaaruatro soluciones en
general complejas parg, y todava queda por obtener el valor “adecuado’gde partir del:,
obtenido y la ecuabn (E.10 (ya que tenemos que escoger la s@uaaiorrecta entre las cuatro
posibles dex).

E.2. Solucbn aproximada

Ya que la soludn exacta obtenida en la semgianterior es poco fctica en la realidad,
podemos obtener la sol@ei correcta con un étodo aproximado. Este @odo consiste en
minimizar la funcon distancia (o lo que es lo mismo, su cuadrado, para simplificaéloglos)
de un punto dad6ug, vy) a una elipse, es decir, minimizar

d =d* = (z—up)’ + (y — vp)° (E.13)

Esto implica minimizar una funéh de dos variables, pero lo podemos restringir a un problema
mas simple parametrizando adecuadamente la elipse con una sola variable

(x,y) = (acosn,bsenn) (E.14)

No hay que confundir el pametron con elanguloa de la figuraE.lya que

b
tana = 2 = —tann (E.15)
r a
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Si hay que minimizad’ se deriva respecto ahico paametro

d/
aa— = —2asenn(acosn — ug) + 2bcosn(bsenn — vy) (E.16)
n

y se iguala a cero obtegmdose
asenn(acosn —ug) —beosn(bsenn —vg) =0 (E.17)

de esta ecuagn hay que hallar el valor dg, que la verifique y asegurarnos de que es un
minimo. No es necesario calcular la segunda derivadaeleel punto obtenido para verificarlo,
porque podemos calcular la distancia a cualquier otro punto y compararla. Para rdsdier (
podemos utilizar un algoritmo como el de la biséccgue es dcilmente programable y se
asegura una buena convergencia aalo proporcionar dos puntos iniciales’{ y 7®)) donde

la derivada tenga distinto signo. Eletedo de la bisecon puede ser de lenta convergencia,
pero si la soludn existe y esinica la convergencia semexorable. Para criterios de deténcti

del método cuando se ha alcanzado una pregisidecuada puede consultarsg@q. Esto es

facil de implementar en la @ctica si se quiere calcular la distancia desde un punto a un arco de
elipse (no a una elipse completa). El caso de la elipse completa se obtiene buscando la distancia
minima obtenida a cada uno de los arcos que la forman.

E.2.1. Procedimiento para arcos de elipse

Sea un arco de elipse parametrizadaisdg ecuadn (E.14) cuyos extremos vienen da-
dos porn™ y n® conn® < n®@. El punto definido por el pametron") tiene coordenadas
(zM,yM) y el punto definido por? tiene coordenadas:?,y?). El calculo péctico de la
distancia de un punto a un arco de elipse es una éuesivial si tenemos en cuenta que el
punto (ug, vg) debe estar en la regi comprendida entre las dos perpendiculares a la elipse en
nM y n? (vease figurd&.2). En caso contrario el mimo seé la distancia déu,, vy) a uno de
los dos puntos designados ppP y n?). Por lo tanto el primer paso del algoritmo es compro-
bar si el puntoug, vy) pertenece a la regin sombreada de la figuEa2 Es decir, se calculan
las pendientes de las rectas perpendiculares a la elipse que pasan por logpuptg?), se
calcula el punto de crudg y se ung con(ug, vy) mediante una recta y se calcula su pendiente
para ver si pertenece atea sombreada

m(f) = %tann(l)

m(f) = %tann(z)

m© — Y —Ye (E.18)
Up — Tq

y se comprueba la condan

arctan m(f) < arctanm®) < arctan m(f) (E.19)



E.2 Solucbn aproximada 169

X (19, ;)

Figura E.2. Laregibn sombreada indica el lugar geetrico donde hay que calcular la distancia.
Si el punto est fuera, la distancia mima es la distancia del punto a uno de los extremos del
arco.

Obviamente hay que utilizar una fubaiarctan que nos proporcione éngulo en el rango
[—7, 7). Subrayar adgue si la condidéinn") < 1 no se cumple, es decir si se@stcorrien-
do el arco en el sentido horario, halgrue alterar la condion (E.19 cambiando los signos<”
por “>"y si el arco de la elipse cruza el eje de lasegativas halérque tratarlo como un caso
aparte.

Si los arcos de elipse cruzan el eje deadasegativas, es decir tienen un valor alrededor de
7, sucede que logngulos estn definidos entré-7, 7|, y (E.19 no se cumple, por lo que hay
gue distinguir dos casos. Si estamos recorriendo el arco en sentido anti-har&n’om(j) >0

y arctan m(f) < 0, entonces la condioh para que el puntéug,vg) pertenezca a la regn
sombreada de la figuEa.2 se@:

arctanm©® > 0
©) ) (E.20)
arctanm'’ > arctanm
0 equivalentemente
arctanm'? < 0
©) @) (E.212)
arctanm'’ < arctanm;

Si estamos, por el contrario, recorriendo el ardptilo en sentido horariarctan m(j) <0

y arctan m(f) > 0, entonces la condioh para que el puntéug,vy) pertenezca a la regn
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sombreada de la figuEa 2 es:

arctanm® > 0 (E.22)
arctan m® > arctan m(f) .
0 equivalentemente
arctanm® < 0
© 0 (E.23)
arctanm'’ < arctanm

Este tratamiento especial no es necesario si el arco de elipse cruza el eje pesdas/as, es
decir tiene un valor alrededor deporque laE.19 se cumple siempre en el caso anti-horario,
y cambiando los signos en el caso horario.

El Gnico problema que queda por resolver es calcular las coordenadas del-mureces el
cruce de las perpendiculares a la elipse que pasan por los pihtys;®. Esto se consigue
resolviendo el sistema

o~y = mi (zg —2V)
yo —y? = m(f) (z¢ — :z:(2)) (E.24)
cuya soluabn es

rag =
m{ —m?
mD <y<2> _ mf@(z)) —m® <y(1> _ m@x(n)
Yo =
mi —m?

(E.25)

E.2.2. Algoritmo para arcos de elipse

SeaC' una elipse centrady sea un puntdug, vy) ¢ C. Sean dos puntos de la elipse que
delimitan un arco de la misma designados pory n® tal y como se muestra en la figuga2
El algoritmo para determinar la distancia de un punto a un arco de elipse consta de los siguientes
pasos:

1. Calcular las coordenadas de
2. Calcular las pendientes dey(E.18.

3. Comprobar que se cumplE.(L9 o equivalente, es decir, que el punto pertenezéaed
sombreada. En caso de que no se cumpla, la distancia ésitaarentre el puntug, v,)
y unos de los extremos del arco de la elipse.

2Si la elipse no et centrada porque tiene una cierta rataco trasladn respecto a un punto, habgue
utilizar coordenadas locales solidarias con los ejes rotados de la elipse y trasladar glupungd al nuevo
sistema coordenado con la adecuada transfobmam@ra conservar la posiei relativa a la elipse.



E.2 Solucbn aproximada 171

4. Con el algoritmo de la bisedm [115 encontrar la soluéin , de E.17), ya que se
cumplen las condiciones para que el algoritmo funcione bien y la $olls@alnica,
es decir la soluéin existe en el intervalo abierfe/), n® [ ya que en cada extremo la
funcion a anula@—‘fy’ tiene signo distinto. Esto es debido a que nos acercamos al punto de
distancia nmima o nos alejamos del punto de distanciaima cuando; crece.

5. Con la soluddbn ), calcular la distancia usandg.(l4) y (E.4).



172 Calculo de la distancia de un punto a una elipse




Apendice F

Publicaciones

En este apndice se enumera la relanide las publicaciones ciéfitas realizadas como fru-
to del trabajo de esta tesis. Se trata de ddswdds en la revista dambito internacionallEEE
Transactions on Microwave Theory and Technigugge 11 comunicaciones presentadas en
diferentes congresos nacionales e internacionales del sector.

F.1. Articulos en revista deambito internacional

= S. Cogollos, S. Marini, P. Soto, V. E. Boria, A. Vidal, H. Esteban, J. V. Morro, B. Gimeno,
“Efficient modal analysis of arbitrarily shaped waveguides composed of linear, circular,
and elliptical arcs using the BI-RME methodEEE Transactions on Microwave Theory
and Techniquesrol. 51, n. 12, pp. 2378-2390, Dec. 2003.

= M. Taroncher, A. Vidal, V. E. Boria, S. Marini, S. Cogollos, J. Gil, B. Gimeno, “CAD of
complex passive devices composed of arbitrarily shaped waveguides usingrivgstd
BI-RME methods” |EEE Transactions on Microwave Theory and Techniguek 53, n.
6, (aceptado para su publicanien Junio de 2005).

F.2. Congresos

= S. Cogollos, V. E. Boria, H. Esteban, A. A. San Blas, S. Marini, B. Gimeno, “Efficient
and accurate analysis of waveguide diplexers using hybrid methods and integral equation
technique” Proceedings of 2002 IEEE International Symposium on Antennas and Propa-
gation and USNC/URSI National Radio Science Meetim 123, San Antonio (USA),
June 2002.

= S. Marini, P. Soto, S. Cogollos, V. E. Boria, B. Gimeno, “Efficient full-wave modal analy-
sis of waveguides with arbitrary geometry defined by straight, circular and elliptical seg-
ment”, Proceedings of PIERS 200@p. 884, Boston (USA), July 2002.
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Publicaciones

S. Cogollos, S. Marini, P. Soto, V. E. Boria, J. V. Morro, B. Gimeno, “Modal computa-
tion of arbitrary waveguides composed of linear, circular and elliptical ag&J3 IEEE
MTT-S, International Microwave Symposium Digesi. 3, pp. 2065-2068, Philadelphia
(USA), June 2003.

M. Taroncher, A. Vidal, V. E. Boria, S. Marini, P. Soto, S. Cogollos, “Efficient coupling
integrals computation of waveguide step discontinuities using BI-RME andidystret-
hods”,Proceedings of 2003 ISMOT International Symposium on Microwave and Optical
TechnologyOstrawa (Rep. Checa), Aug. 2003.

M. Taroncher, A. Vidal, V. E. Boria, S. Marini, P. Soto, S. Cogollos, B. Gimeno, “Efficient
full wave modal analysis of arbitrarily shaped waveguides using BI-RME and dystr
methods”,Proceedings of the 33rd European Microwave Confereppe 455-458, Mu-
nich (Alemania), Sept. 2003.

M. Taroncher, A. Vidal, V. E. Boria, S. Marini, P. Soto “Caracterizacmodal eficiente
de estructuras guiadas arbitrarias usando létodos BI-RME y Nysiim”, Actas del
XVIII Symposium Nacional de la Wam Cientfica Internacional de RadioLa Coruia
(Espdia), Sept. 2003.

M. Simeoni, D. Schmitt, V. E. Boria, S. Marini, “Efficient Full-wave CAD tool of passive
components based on coaxial waveguide junctio@8Q4 IEEE MTT-S, International
Microwave Symposium Diges$torth Worth (USA), June 2004.

M. Taroncher, A. Vidal, V. E. Boria, S. Marini, S. Cogollos, “Alisis eficiente de dispo-
sitivos complejos en microondas usando BI-RME y Ninstt, Actas del XIX Simposium
Nacional Unbn Cientfica Internacional de RadiBarcelona (Esge), Sept. 2004.

A. A. San Blas, A. Coves, J.V. Morro, V. E. Boria, S. Marini, B. Gimeno, J. Gil,ahsis
multimodal eficiente de uniones planares entri@garbitrarias: aplicagh a la excitad@n
coaxial de dispositivos’Actas del XIX Simposium Nacional @ni Cientfica Internacio-
nal de RadigBarcelona (Esge), Sept. 2004.

M. Taroncher, A. Vidal, V. E. Boria, S. Marini, S. Cogollos, J. Gil, “CAD of waveguide
devices using a simple and efficientimplementation of the BI-RME method with digstr
discretization” Proceedings of International Workshop on Microwave Filters (CNES and
ESA) Toulouse (Francia), Sept. 2004.

M. Taroncher, A. Vidal, V. E. Boria, S. Marini, S. Cogollos, J. Gil, “Efficient analysis of
waveguide discontinuities with linear, circular and elliptical geometries using BI-RME
and Nystbm”, Proceedings of the 34rd European Microwave Conferedgasterdam
(Holanda), Oct. 2004.
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