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—Escribes todo lo que ocurre —djijo ella.

—Todo lo que escribo ocurre —fue la respuesta.

(...)

—Pero, ;no puedes hojear tu libro y ver que sucedera?
—iPéginas en blanco! —fue la respuesta—. Sélo puedo
mirar atrds y ver lo que ha ocurrido. Podia leerlo mientras
lo escribia. Y lo sé porque lo lei. Y lo escribi porque suce-
di6. De esta forma, por mi mano, la Historia Interminable
se escribe a s{ misma.

MICHAEL ENDE. La historia interminable.
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Capitulo 1

Introduccion

1.1. Resumen

La complejidad de las modernas técnicas de anélisis y disefio de dispositivos de microon-
das ha venido incrementandose en los ultimos tiempos. El objetivo de estas técnicas es mejo-
rar la precision en el andlisis del comportamiento de dispositivos de microondas y, ademaés,
poder realizar un mejor disefio con herramientas CAD (en inglés Computer Aided Design) de
disefo asistido por ordenador. Esta necesidad de mejora de herramientas de analisis y disefio
ha venido impulsada por la tendencia actual a incrementar los servicios de telecomunicacion
en la banda de microondas y ondas milimétricas.

Los nuevos servicios requieren una mejor tecnologia debido a la saturacion del espectro
radioeléctrico. Esta ocupacion del espectro ha impulsado la apertura de nuevos servicios en
bandas de frecuencias cada vez més elevadas. En general, este incremento de la frecuencia
de trabajo supone una disminucién del tamaiio fisico y peso de los dispositivos y, con ello,
una necesidad de mayor precision en los procesos de fabricacion.

Esta saturacion del espectro ha sido mas acusada en el sector espacial, donde incrementar
las frecuencias de operacion de los dispositivos a bordo de satélites supone la ventaja de
un menor tamaifio de dispositivos. En contrapartida a esta disminucién de tamafio, tenemos
varios inconvenientes graves:

= Precision limitada de los procesos de fabricacion de estos dispositivos.

= Mayores restricciones en el disefio de cualquier dispositivo que debe soportar las con-
diciones adversas del entorno espacial.

= Elevada sensibilidad del disefio final, que conlleva un gran desvio de la respuesta del
dispositivo si se altera minimamente cualquier pardmetro del disefo ideal.

= Elevado costo de los procesos de fabricacion si se requiere una alta precision en la
fabricacion del producto final.
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Todos estos inconvenientes han generado un gran interés entre la comunidad cientifica
actual. Cualquier avance en el sentido de eliminar los inconvenientes anteriores redunda en
una mejora de la tecnologia, y el consiguiente incremento de la calidad de los servicios
ofrecidos.

Ejemplos de las limitaciones de los procesos de fabricacién son la imposibilidad de cons-
truir gufas de onda de esquinas con dngulos de 90° exactos y la dificultad de mecanizar es-
quinas rectas en el interior de cavidades. La introduccion de radios de curvatura finitos en
guias de onda rectangulares supone que los dispositivos fabricados con ellas (filtros, multi-
plexores, ortomodos, acopladores, divisores de potencia y un largo etcétera) van a tener una
alteracion en su comportamiento radioeléctrico respecto al que debiera tener el disefo ideal
del dispositivo.

En esta tesis se desarrollan una serie de técnicas de andlisis y disefio de dispositivos
que hardn hincapié en la necesidad de precision en los mencionados procesos de andlisis
y disefo de dispositivos de microondas. A su vez, se desarrollan técnicas de aceleracion de
algoritmos de andlisis que reducen en gran medida el tiempo de caracterizacion de estructuras
que componen los dispositivos. Debido a la complejidad de los dispositivos actuales, un
incremento en la velocidad de andlisis mejora a su vez los tiempos requeridos para el disefio
y desarrollo de estos complejos dispositivos. Esto es debido a que las técnicas CAD requieren
algoritmos de optimizacion que invocan a los modulos de analisis repetidas veces.

Este objetivo de aumento de velocidad y precision en el anélisis y disefio ha requerido
una cuidadosa eleccion de técnicas asi como una profunda mejora de las mismas.

En el capitulo 2 se presentard un método muy preciso de anélisis de guias de onda cuya
seccion transversal puede tener una forma completamente arbitraria. Una vez enunciada y
comprobada la teoria, se pasa a la mejora de la técnica para el caso de perturbaciones de la
seccion transversal que aparecen en el mecanizado de dispositivos en guia. En los ejemplos
expuestos en dicho capitulo se demuestra una mejora de precision muy importante respecto
a la teoria original.

Para el andlisis de dispositivos se requiere poder estudiar la unién de diferentes guias.
En el capitulo 3 se desarrolla detalladamente la teoria de un método basado en una ecuacion
integral que se ha revelado como uno de los més rapidos, eficientes y precisos para el estudio
de uniones planares entre guias de diferentes secciones transversales.

El siguiente elemento fundamental a estudiar son las cavidades formadas por las unio-
nes de varias guias que confluyen en una misma zona. En el capitulo 4 se presentan un par
de métodos novedosos que caracterizan la unién de guias arbitrarias. La elevada eficien-
cia y precision de estos métodos ha sido demostrada a través de los dispositivos simulados
empleando, ademas, las técnicas enunciadas en los primeros capitulos combinadas adecua-
damente. Los resultados de las simulaciones han sido comparados con medidas obtenidas de
prototipos construidos para validar la teoria expuesta, con excelentes resultados.

Para la validacién de todas las técnicas expuestas, y asi demostrar su versatilidad y efi-
ciencia en cuanto al andlisis y disefio de dispositivos complejos, se presenta en el capitulo 5
el procedimiento a seguir para disefiar, de manera completamente automatizada, un filtro
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formado por guias de secciones transversales redondeadas. De esta manera se consiguen in-
cluir los efectos de mecanizado de las piezas en el disefio de este tipo de filtros. También
en este capitulo se ha propuesto una técnica de fabricacion de filtros novedosa que evita los
elevados costes en el mecanizado de filtros. Tras la fase de diseiio del filtro, se ha procedido
a su construccion y posterior medicion del mismo para comprobar la validez del disefio. Los
resultados que se podran observar son francamente excelentes.

Finalmente, con el objetivo de comprobar la validez conjunta de todas las técnicas ex-
puestas, se ha estudiado en el capitulo 6 el efecto de la precision finita en la mecanizacion de
un diplexor real embarcado en un satélite. Los tiempos requeridos para la simulacién de este
dispositivo revelan la elevada potencia de las técnicas de andlisis desarrolladas en esta tesis.

En el apéndice A se muestra una potente técnica de aceleracion de series lentamente
convergentes que ha sido la piedra angular del potente método de anélisis mostrado en el
capitulo 2.

En el apéndice B se explica con detalle la forma de eliminar de los cédlculos modos
electromagnéticos no acoplados en estructuras simétricas. Este ha sido un punto clave para
poder analizar de manera eficiente y precisa estructuras complejas como el filtro con esquinas
redondeadas del capitulo 5 y el diplexor mostrado en el capitulo 6.

En el apéndice C se recogen algunos teoremas utiles para la mejor comprension y justi-
ficacion de algunos efectos observados sobretodo en el capitulo 2.

Finalmente, en el apéndice D, se recogen todas las publicaciones que esta tesis ha gene-
rado. Se referencian revistas y actas de congresos tanto nacionales como internacionales.

1.2. Resum

La complexitat de les modernes tecniques d’analisi 1 disseny de dispositius de microones
ha vingut incrementant-se en els ultims temps. L’ objectiu d’estes tecniques és millorar la
precisi6 en 1’analisi del comportament de dispositius de microones i, a més, poder realitzar
un millor disseny amb ferramentes CAD (en anglés Computer Aided Design) de disseny
assistit per ordinador. Esta necessitat de millora de ferramentes d’analisi i disseny ha vingut
impulsada per la tendencia actual a incrementar els servicis de telecomunicaci6 en la banda
de microones i ones mil-limetriques.

Els nous servicis requerixen una millor tecnologia a causa de la saturaci6 de I’espectre
radioelectric. Esta ocupaci6 de 1’espectre ha impulsat 1’obertura de nous servicis en bandes
de freqiiencies cada vegada més elevades. En general, este increment de la freqiiencia de
treball suposa una disminucié del tamany fisic dels dispositius i, amb aix0, una necessitat de
mayjor precisio en els processos de fabricacio.

Esta saturacié de I’espectre ha sigut més acusada en el sector espacial, on incrementar
les freqiiencies d’operaci6 dels dispositius a bord de satel-lits suposa I’avantatge d’un menor
tamany de dispositius. En contrapartida a esta disminucié de tamany i pes, tenim diversos
inconvenients greus:
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= Precisi6 limitada dels processos de fabricaci6 d’estos dispositius.

= Majors restriccions en el disseny de qualsevol dispositiu que ha de suportar les condi-
cions adverses de I’entorn espacial.

= Elevada sensibilitat del disseny final, que comporta una gran desviaci6 de la resposta
del dispositiu si s’altera minimament qualsevol parametre del disseny ideal.

= Elevat cost dels processos de fabricacio si es requerix una alta precisio en la fabrica-
ci6 del producte final.

Tots estos inconvenients han generat un gran interés entre la comunitat cientifica actual.
Qualsevol avang en el sentit d’eliminar els inconvenients anteriors redunda en una millora de
la tecnologia, i el consegiient increment de la qualitat dels servicis oferits.

Exemples de les limitacions dels processos de fabricacié son la impossibilitat de cons-
truir guies d’ona de cantons amb angles de 90° exactes 1 la dificultat de mecanitzar cantons
rectes en l'interior de cavitats. La introduccié de radis de curvatura finits en guies d’ona
rectangulars suposa que els dispositius fabricats amb elles (filtres, multiplexors, ortomodes,
acobladors, divisors de potencia i un llarg etcetera) van a tindre una alteracid en el seu com-
portament radioelectric respecte al que haguera de tindre el disseny ideal del dispositiu.

En esta tesi es desenvolupen una serie de tecniques d’analisi i1 disseny de dispositius que
insistiran en la necessitat de precisié en els esmentats processos d’analisi i disseny de dispo-
sitius de microones. Alhora, es desenvolupen técniques d’acceleracié d’algoritmes d’analisi
que reduixen en gran manera el temps de caracteritzacié d’estructures que componen els
dispositius. A causa de la complexitat dels dispositius actuals, un increment en la veloci-
tat d’analisi millora a la seua vegada els temps requerits per al disseny i desenvolupament
d’estos complexos dispositius. A¢o és degut al fet que les tecniques CAD requerixen algo-
ritmes d’optimaci6 que invoquen als moduls d’analisi repetides vegades.

Este objectiu d’augment de velocitat i precisio en I’analisi i disseny ha requerit una acu-
rada elecci6 de tecniques aixi com una profunda millora de les mateixes.

En el capitol 2 es presentara un metode molt precis d’analisi de guies d’ona la sec-
ci6 transversal de les quals pot tindre una forma completament arbitraria. Una vegada enun-
ciada i comprovada la teoria, es passa a la millora de la tecnica per al cas de pertorbacions de
la seccio6 transversal que apareixen en el mecanitzat de dispositius en guia. En els exemples
exposats en el capitol esmentat, es demostra una millora de precisié molt important respecte
a la teoria original.

Per a I’analisi de dispositius es requerix poder estudiar la uni6 de diferents guies. En el
capitol 3 se desenvolupa detalladament la teoria d’un metode basat en una ecuacio integral
que s’ha revelat com un dels més rapids, eficients i precisos per a 1’estudi d’unions planars
entre guies de diferents seccions transversals.

El segiient element fonamental a estudiar sén les cavitats formades per les unions de
diverses guies que confluixen en una mateixa zona. En el capitol 4 es presenten un parell
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de metodes nous que caracteritzen la uni6 de guies arbitraries. L’elevada eficiencia i preci-
si6 d’estos metodes ha sigut demostrada a través dels dispositius simulats emprant, a més,
les tecniques enunciades en els primers capitols combinades adequadament. Els resultats de
les simulacions han sigut comparats, amb excel-lents resultats, amb mesures obtingudes de
prototips construits per a validar la teoria exposada.

Per a la validaci6 de totes les tecniques exposades, 1 aixi demostrar la seua versatilitat i
eficiencia pel que fa a I’analisi 1 disseny de dispositius complexos, es presenta en el capitol 5
el procediment a seguir per a dissenyar, de manera completament automatitzada, un filtre
format per guies de seccions transversals arredonides. D’esta manera s’aconseguixen inclou-
re els efectes de mecanitzat de les peces en el disseny de este tipus de filtres. També en este
capitol s’ha proposat una nova tecnica de fabricacié de filtres que evita els elevats costos
en el mecanitzat de filtres. Després de la fase de disseny del filtre, s’ha procedit a la seua
construccid i posterior mesurament del mateix per a comprovar la validesa del disseny. Els
resultats que es podran observar son francament excel-lents.

Finalment, amb I’objectiu de comprovar la validesa conjunta de totes les técniques ex-
posades, s’ha estudiat en el capitol 6 I’efecte de la precisi6 finita en la mecanitzacié d’un
diplexor real embarcat en un satel-lit. Els temps requerits per a la simulacié d’este dispositiu
revelen I’elevada potencia de les tecniques d’analisi desenvolupades en esta tesi.

En I’apeéndix A es mostra una potent tecnica de acceleracid de series lentament conver-
gents que ha sigut la pedra cantonera del potent metode d’analisi mostrada en el capitol 2.

En I’apéndix B s’explica amb detall la forma d’eliminar dels calculs modes electro-
magnetics no acoblats en estructures simetriques. Este ha sigut un punt clau per a poder
analitzar de manera eficient i precisa estructures complexes com el filtre amb cantons arre-
donits del capitol 5 i el diplexor mostrat en el capitol 6.

En I’apéndix C s’arrepleguen alguns teoremes utils per a la millor comprensio 1 justifica-
ci6 d’alguns efectes observats sobretot en el capitol 2.

Finalment, en I’apeéndix D, s’arrepleguen totes les publicacions que esta tesi ha generat.
Es referencien revistes i actes de congressos tant nacionals com internacionals.

1.3. Abstract

Nowadays, the complexity of modern analysis and design techniques for microwave de-
vices has been increasing. The aim of this techniques is to improve the accuracy in the
analysis of microwave devices behavior as well as to perform a better design with CAD
(Computer Aided Design) tools. This necessity for improvement of the analysis and design
tools has been boosted by the current tendency to increase telecommunication services in the
microwave and millimeter-wave bands.

A better technology is required by new services due to the spectrum saturation. This
spectrum occupation has boosted the opening-up of new services in increasingly higher fre-
quency bands. In general, this increase of the operating frequency involves the reduction of



6 Introduccion

the physical size of devices and, consequently, the requirement of higher accuracy in the
manufacturing processes.

This situation has been more pronounced in the space sector, where the increase in ope-
rating frequency of devices in satellites involves the advantage of smaller size and weight of
such devices. In contrast to this reduction of size, we have some serious drawbacks:

= Limited accuracy in manufacturing processes of such devices.

= More design constraints in any device that will have to withstand adverse conditions
in the space environment.

= High sensibility of the final design. This fact involves a high deviation of the device
response if any ideal design parameter is slightly altered.

= High cost of the manufacturing processes, if high accuracy in the manufacture of the
final product is required.

All these drawbacks have generated a great interest among the present scientific commu-
nity. Any advance towards the elimination of the aforementioned disadvantages will benefit
the manufacturing technology, and consequently, the quality of the offered services will be
increased.

Examples of limitations in the manufacturing processes are the impossibility of manu-
facturing waveguides with corners of 90° and the difficulty mechanizing right angle corners
within cavities. The introduction of finite curvature radii in rectangular waveguides invol-
ves an alteration in the electromagnetic behavior of devices (filters, multiplexers, couplers,
orthomodes, power dividers, etc.) with respect to the expected response of the ideal design.

In this thesis, a series of analysis and design techniques for microwave devices are deve-
loped. These techniques will put special emphasis on the accuracy requirements in the afo-
rementioned analysis and design processes. Acceleration techniques of analysis algorithms
are developed, thus reducing to a great extent the characterization time of structures which
constitute these devices. Due to the complexity of modern devices, an increase in the analy-
sis speed improves, for its part, the required time for the design and development of these
complex devices. This is because optimization algorithms, which call to analysis modules
repeatedly, are required by CAD techniques.

This aim of increasing speed and accuracy in analysis and design has required a careful
choice and a deep improvement of some techniques.

A very accurate analysis method for waveguides with arbitrary cross sections is presen-
ted in chapter 2. Once the theory is stated and checked, the method is improved to take into
account perturbations in the cross section caused by the mechanization processes. A signifi-
cant accuracy improvement is shown in the presented examples with respect to the original
theory.

In order to analyze microwave devices, the study of transitions between different wave-
guides is required. Chapter 3 shows in detail the theory of an integral equation method to
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achieve this objective. This method proved itself to be as one among the fastest, more effi-
cient and accurate for the study of planar junctions between waveguides with different cross
sections.

The following key-building blocks to study are cavities made up by a cubic junction of
arbitrary shaped access ports. Chapter 4 presents two novel methods to characterize the cubic
junction of arbitrary waveguides. The high efficiency and accuracy of these methods has been
proven with simulated devices using, furthermore, the techniques stated in the first chapters
suitably combined. The simulation results have been compared with measurements obtained
from prototypes manufactured to validate the theory exposed. The results are in very good
agreement, thus fully validating the theory presented in this chapter.

Chapter 5 presents the procedure to follow in order to design a filter composed by wa-
veguides with rounded corners in a fully automatized way. The objective of this chapter is
to show the validity and versatility, in terms of efficiency and accuracy, of the exposed te-
chniques in previous chapters. These features are applied to complex devices like the filter
presented in this chapter. Mechanization effects in the manufacturing processes are included
in the design process. Moreover, a novel low-cost manufacturing technique is proposed here.
After the filter design stage, manufacturing and subsequent measurement of one prototype
has been carried out. The results that can be observed are in very good agreement with the
predicted response.

Finally, for validation purposes of the whole set of techniques presented in this thesis,
a more complex device has been simulated in chapter 6. The simulation of a real satellite
diplexer has been carried out. Furthermore, mechanization effects in the common port have
been simulated. Computation times in this complex example reveal the power of the analysis
techniques developed in this thesis.

Appendix A shows a powerful acceleration technique of slowly convergent series. This
technique has been the key point of the analysis method shown in chapter 2.

Appendix B explains in detail the way to remove from calculations the non-coupled
electromagnetic modes in symmetrical structures. This has been the key point to analyze
complex structures such as the filter with rounded corners in chapter 5 and the diplexer
shown in chapter 6.

Appendix C collects some useful theorems for the better understanding and justification
of some effects observed in chapter 2.

Finally, appendix D, collects the whole publications generated by this thesis. National
and international journals and congress proceedings are referenced.
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Capitulo 2

Caracterizacion modal de guias
arbitrarias

2.1. Introduccion

La caracterizacién modal completa de guias de seccién uniforme ha sido un tema de
enorme interés en las dltimas décadas. Prueba de este interés es la gran cantidad de refe-
rencias que pueden encontrarse al respecto. Asi, por ejemplo, en [1] se puede encontrar una
recopilacion de métodos desarrollados con anterioridad a 1974. Métodos desarrollados con
posterioridad pueden encontrarse en [2]-[6]. La mayoria de estas técnicas pueden agruparse
en dos clases:

1. Técnicas de discretizacion, como las basadas en elementos finitos o en el método TLM
(en inglés transmission line modeling), que producen problemas de autovalores gran-
des o que requieren numerosas iteraciones para alcanzar una precision razonable.

2. Técnicas basadas en la solucion de ecuaciones integrales por diversos algoritmos; co-
mo por ejemplo el método de los momentos, el método del campo nulo, o el método
de la fuente auxiliar. Estos algoritmos producen un problema de autovalores no lineal
de pequeiio tamaifio que hay que resolver.

Las técnicas pertenecientes a la primera clase requieren una eleccion adecuada de la forma,
densidad y posicion del mallado en la seccidn transversal de la guia (especialmente cuando
el contorno de la guia es bastante irregular). Ademads, su implementacidn practica requiere
programas informaticos que consumen muchos recursos del sistema (tiempo de CPU y me-
moria). Las necesidades de almacenamiento se reducen con los algoritmos pertenecientes a la
segunda clase, pero el tiempo de computacion se incrementa (especialmente cuando se pre-
tende obtener muchos modos) debido a que se calculan las frecuencias de corte como ceros
o minimos del determinante de una matriz cuyos elementos son funciones transcendentales
de la frecuencia.
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Un nuevo método que ha surgido recientemente [7]-[11] para el andlisis de guias con
seccion arbitraria, es el denominado BI-RME (Boundary Integral - Resonant Mode Expan-
sion). Un compendio de las técnicas derivadas de éste método se recoge en [12]. El método
BI-RME esta basado en la resolucién de una ecuacion integral que produce un problema
de autovalores lineal y de pequefio tamafio. La principal ventaja de este método es el uso
del nucleo exacto definido mediante funciones de Green diddicas expresadas en forma de
series rapidamente convergentes [13]. Los términos de estas series son funciones racionales
de la frecuencia, y las series pueden truncarse a un nimero muy bajo de términos sin pérdi-
da significativa de precision en los resultados finales. Estos hechos provocan que el sistema
matricial de autovalores producido sea lineal.

Este nuevo método se ha revelado como uno de los més adecuados, por su tremenda
eficiencia computacional, para caracterizar modalmente las guias con seccion transversal
arbitraria. Esta eficiencia reside en que el mallado es unidimensional', aplicdndose sélo a
la perturbacion de la guia arbitraria respecto de un contorno bésico (rectangular o circular).
Una de las limitaciones del método BI-RME es la utilizaciéon de una segmentacion a tramos
rectos de cualquier perturbacién del contorno bésico. Este hecho puede introducir efectos
indeseados, sobretodo a bajas frecuencias® en gufas con perturbaciones curvas; lo cual seria
conveniente poder predecir, constituyendo por tanto una de las cuestiones novedosas que se
abordan en este capitulo.

Finalmente, afiadir sobre este método el reciente trabajo realizado para adaptarlo a 3
dimensiones. Al principio, la eficiencia asociada al cdlculo de la funcién de Green para cavi-
dades era baja debido a la eleccion de dicha funcién [14], pero en [15] se consiguié mejorar
la citada eficiencia reescribiendo la funcion de Green de forma mas adecuada. En concreto,
esta mejora en términos de eficiencia computacional se consiguié separando la funcion de
Green para un resonador paralelepipédico® en 2 series exponencialmente convergentes®.

2.2. El método BI-RME

Consideremos guias de seccion transversal que pueden obtenerse perturbando una guia
rectangular o circular de seccién €2 con una o varias hojas conductoras invariantes en la
direccién de propagacion de la guia, cuya interseccion con €) es una linea o conjunto de
lineas o como se muestra en la figura 2.1. El conjunto de lineas se define por la ecuacion
paramétrica

s =s(l) (2.1)

'El mallado es unidimensional si el problema es 2-D. Si se est4 mallando una perturbacién en una cavidad
3-D el mallado es 2-D.

2Véase apéndice C.

3La convergencia de la serie que representa la funcién de Green en este tipo de resonador es extremadamente
lenta.

4Una de estas series estd expresada en el dominio espacial y la otra en el dominio espectral.
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A

Figura 2.1. Algunos contornos basicos con perturbaciones arbitrarias.

donde s denota un punto de o y [ es un parametro adecuado tomado sobre . Como se observa
en la figura 2.1, o puede constar de porciones separadas abiertas o cerradas.

El campo eléctrico en un punto de observacién genérico r dentro de {2 puede obtenerse
mediante la expresion

E(r) = —jnk/@e(r,s’, k)-J,(I")dl (2.2)

donde s’ indica el punto de fuente en o, k = w./E11, n = \/11/e, G, es la funcién diadica
de Green bidimensional de tipo eléctrico para un resonador bidimensional de seccién €2, y
J, es la densidad de corriente sobre la hoja. Para més detalles sobre (2.2) puede consultarse
[16]y [17]°.

2.2.1. Ecuaciones fundamentales

La expresién general de G, dada en [13] para las secciones rectangulares y circulares es

G.(r,r' k) = Gu(r, v k) + 22G...(r,1' k) (2.3)

donde 7 es el vector unitario en la direccién del eje de la guia, G.; es una diddica transversal
a Z dada por

~ / 1 / / 5 / k2 /
Ge(r,r' k) = —EVV g(r,r") + Gg(r,r') + Z mem(r)em(r ) (24)

SEn [7] aparece la férmula (2.2) con una integral fdenotando el valor principal de la integral. Esto no es
apropiado en este contexto, aunque en [16] se explica con detalle cémo proceder en las proximidades de los
puntos de fuente. La integral de (2.2) puede representar el campo en o sé6lo en el limite cuando el punto de
observacién se aproxima a o.
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y Ge.. se expresa como
/ / k? /
Gezz(ra r :k) = g(I‘, r ) + Z mwm(r)wm(r ) (25)
donde

ryr’ son puntos genéricos de campo y de fuente, respectivamente, dentro de €2;

g eslafuncion de Green escalar bidimensional para la ecuacién de Poisson bidimensional
sujeta a la condicién de de contorno de Dirichlet homogenea®;

k., son los nimeros de onda de corte para los modos TE de la guia rectangular o circular
que forma el contorno basico;

k! son los nimeros de onda de corte para los modos TM de la guia rectangular o circular
que forma el contorno bésico;

e, es el campo eléctrico del m-ésimo modo TE normalizado en el area transversal basica
como [, €, - epds = 1;

¥, es el campo eléctrico axial del m-ésimo modo TM normalizado en el drea transversal
= 2 7o 1.
bésica como [, ¢2ds = 1;

G, es la diadica solenoidal, normal al contorno, que satisface la ecuacion
V XV x Gg(r,r') =Li(r — 1) + VVg(r,r) (2.6)

donde I, es la diddica unitaria transversal y 6(r — r') es la funcién delta de Dirac
bidimensional.

La separacion de (2.4) y de (2.5) en sus diferentes componentes no es la mas simple pero
si la mas efectiva, ya que, por ejemplo, para (2.5) se sabe por [18] que:

Um (1) (')
Gex:(r,' k) Z k’2 - k2 2.7)
pero esta serie converge de forma muy lenta (como £/2), y por tanto se separa G, como:
V(1) Y (
Ge.a(r,1' k) Z k:'2 ) 4 Z 7 k:’2 )w o (T) Y (1) (2.8)

donde la primera serie es la funcion de Green escalar g, que es independiente de la frecuencia
y de la que se conoce una version equivalente que converge exponencialmente. El segundo

®Es decir, VZg(x,2',y,y') = —8(x — 2')5(y — v'), g = 0 en el contorno de Q.



2.2 El método BI-RME 13

término depende de la frecuencia, pero ahora converge como /2. Por tanto, con esta sepa-
racion se consigue un gran incremento en la convergencia del algoritmo. Un razonamiento
andlogo puede aplicarse a (2.4) para aumentar la velocidad de convergencia del método. En
realidad, la mejora recogida en (2.4) servird para aumentar la eficiencia asociada al célculo
de los modos TE, y la mejora en (2.5) se utilizara en el cdlculo de los modos TM, tal y como
se vera en el desarrollo posterior.

Las expresiones de g y G, para la guia rectangular y circular pueden encontrarse por
ejemplo en [7]. Ambas expresiones poseen una singularidad logaritmica conforme se apro-
ximan los puntos de fuente y de campo. La forma rdpidamente convergente de estas expre-
siones se encuentra disponible en varias formas equivalentes. Un método general y bastante
potente de aceleracion de este tipo de series de lenta convergencia se encuentra descrito con
detalle en el apéndice A.

La densidad de corriente podemos descomponerla en su componente transversal y longi-
tudinal de la siguiente forma

Jo(I') = (1) + J.(1")2 (2.9)

donde t es el vector unitario tangente a la curva o y las corrientes .J; y .J, son funciones a
determinar.

Sustituyendo (2.3)-(2.5) en (2.2) podemos hallar las siguientes expresiones para las com-
ponentes del campo eléctrico

E/(r) = jfvagarl,s J,(1)dl! —jnk/Gst s) -2 (1)dl

- jnk?’gm /U en(s) - t(l") (1" dl (2.10)
Br) = —ink [ glrs)J. <Z'>cu’

—Jnk3z 7 k,Q / Y (8) T (1) dl! 2.11)

El simbolo del valor principal ha sido colocado en (2.10) para mantener coherencia con
[7], aunque en la nota referente a la ecuacion (2.2) ya se explica que no es estrictamente
necesario incluirlo. El problema radica en que el integrando es una funcién que contiene una
singularidad no integrable en el sentido cldsico de Riemann. El tratamiento de este tipo de
integrales hipersingulares consiste en calcular de alguna manera alternativa un valor que se
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aflada a la integral como valor limite. En general:

E(r) = —jw,u/ G(r,r") - J(x)dv
v
= —jwi G(r,v') - J(x")dv' — jwu/ Ge(r,r') - J(x)dv'
V—Ve e
- —jw,u][ Ge(r,r') - J(x)dv' — L -.J(r) (2.12)
1% Jwe

donde el valor principal de la ecuacion integral ha consistido en eliminar un volumen V. de la
integral total’. Si llamamos S. a la superficie que encierra a V., entonces la diddica L puede

escribirse® (ver [16] y [17])
_ AR/
- /S s 2.13)

Diversas técnicas para problemas numéricos (método de los momentos), donde se mues-
tra como manejar integrales de este tipo, pueden consultarse en [17] y el trasfondo matemati-
co sobre este tipo de integrales singulares puede consultarse en la obra general [19], asi como
el clasico dentro del campo del electromagnetismo [20].

En el caso en que nos ocupa, podemos transformar la integral singular que aparece en
(2.10) integrando por partes, y tras aplicar condiciones de contorno se obtiene que

ag(rvs/> / r_ / 8Jt<l/) /
/O_Tjt(l )dl = —/ag(r,s) o dl (214)

lo cual resulta més eficiente computacionalmente, ya que se ha eliminado la singularidad
no integrable (por métodos convencionales) pasando una derivada sobre la corriente. Esto
obliga a que las funciones que postulemos como solucién de la densidad de corriente deben
ser continuas y derivables a trozos, lo cual no supone ningtin problema.

Imponiendo ahora las condiciones de contorno sobre o de los modos TM y TE se obtiene
facilmente

Modos TM

/ (s,s dl’+z k:’2 a = (2.15a)

al, = k;’2 - / Yo (8) (1)l (2.15b)

"El volumen V. no tiene por qué ser infinitesimal.
8Esta diddica simbolizada como L s6lo depende del “volumen principal” escogido para la integracién, y
por tanto la dnica dependencia es con la geometria del problema.
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Modos TE

10 /a‘]t(l/) / 7 = A / /
Lo / ofs. )220 / 80) - Guls.s) - B L)l

i Z t(1) k§m<8) a, =0 (2.16a)
k? -
Ay = m / em(sl) : t(l/>Jt(l/>dl, (216b)

Aunque los modos TEM se pueden calcular de una forma similar (las ecuaciones resultantes
son mucho mads simples que las anteriores), en este capitulo no se recoge el cdlculo de dichos
modos al no aparecer en las guias consideradas. No obstante, el lector interesado puede
consultar dicho procedimiento de calculo en [7].

2.2.2. Modos TM

Para el célculo de los modos TM se descompone la corriente en /V funciones parabdlicas
a trozos con 4rea unidad’. Asf pues, la expresién de la corriente serd

N
()= bun(l') (2.17)
n=1

Aplicando el método de Galerkin en la ecuacion integral definida mediante las ecuaciones
(2.15), y después de algunas simples manipulaciones algebraicas, se obtiene el siguiente
problema matricial de autovalores

_ 1
(D’ ~R"L 1R’) o = a (2.18)
calculandose los coeficientes de las corrientes como
b =L 'Ra (2.19)

°Se ha observado experimentalmente que en lugar de normalizar las funciones base a un valor maximo, el
algoritmo es mds estable si se normalizan las funciones en area.



16 Caracterizacion modal de guias arbitrarias

donde
a = (a},ay,...,dy) (2.202)
b = (b,0,..., V) (2.20b)
. 1 1 1
D = d1ag (W’ W’ cee F) (2.20c)
ng = / /uZ (s, s )u;(l")dldl' (2.204d)
1,] = 1,2,---,N m=1,2,---, M (2.20f)

como ya se ha mencionado, NV es el numero de elementos en los que se ha discretizado o y
M es el nimero de modos que se ha fijado en el contorno bésico para desarrollar los modos
de la guia perturbada. Finalmente, la componente axial del campo eléctrico dentro de la guia
arbitraria se calcula en este caso mediante la siguiente expresion

r) = —jnk [Zb’/ r,s )u,(l dl’+z ;ﬁza ] (2.21)

2.2.3. Modos TE

Para los modos TE se sigue el mismo procedimiento; es decir, se descompone la corrien-
te en NV funciones parabdlicas a trozos, y se aplica el procedimiento de Galerkin (método
de los momentos) a la ecuacién integral definida por (2.15). Tras simples manipulaciones
matematicas, se obtiene el siguiente problema real de autovalores

U of , [ D RT a
o e l-rln Lo e
donde a = (ay,as,...,ay), U es la matriz unidad de orden M, O es una matriz nula de
N x MYb: (bl,b27"' ,bM>
. 1 1 1
D — diag (F e /T?) (2.23)
Ou; (1) 8u (1"
Ci = // S, S 8jl’ didl’ (2.23b)
L = / / wi(DE(1) - Ga(s, ") - £(1)u; (1) dldl (2.23¢)
1 N
R = Wz Jui(l)t(l) e (s)dl (2.23d)

i?j = 1727'“7N m:172;"'7M (2236)
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El campo eléctrico transversal en el interior de la guia se calcula como
N
, 1 Ouy, (1)
E = — b, | — 8 ) ———=dl’
(r) Jn {,;1 {kv/gg(r )
+ k:/ G (r,s') - t(1)u,(I)dl ] +k E } (2.24)

La divisién de o en varias partes separadas, o si o es abierta o cerrada, no entrafia dificultades
adicionales. Para més detalles al respecto puede consultarse [7] y [12], donde también se dan
reglas empiricas para elegir los nimeros N (nimero de elementos en los que se discretiza o)
y M (nimero de modos a escoger en el contorno basico) para plantear el problema.

En lo sucesivo se va a considerar este método con un contorno béasico rectangular. El
contorno circular entrafia menos dificultades debido a que tanto g como G,; no son series
mas o menos rapidamente convergentes sino términos facilmente calculables.

2.2.4. Elementos singulares

Debido a la singularidad inherente a la funcién de Green bidimensional de la ecuacion
de Poisson g y la singularidad existente en la diddica G, el cdlculo de algunos elementos
de las matrices C, L y L’ puede resultar problematico. Este posible problema se resuelve
observando que el tipo de singularidad que aparece en estas funciones es de tipo logaritmico
y por tanto perfectamente integrable. Fijémonos por ejemplo en la funcién g, que en un
contorno rectangular de dimensiones a (anchura) y b (altura) tiene la expresion siguiente en
serie de autofunciones:

_ Z wTM ¢TM( )

7 (2.25)

donde k! es el nimero de onda de corte del i-ésimo modo TM de la guia rectangular, esto es:

k;:mn—\/<%>2+<%>2 m>0,n>0 (2.26)

es el campo eléctrico axial del i-ésimo modo TM normalizado en la seccién transver-
sal de la guia [21] como se ha indicado anteriormente, y que para la guia rectangular tiene la
siguiente expresion

YT
1

2 (mﬂ ) (mr )
TM
im.n = ——=Sen ( —x | sen | — (2.27)
donde ¢ es el indice del modo, que en la guia rectangular genera un doble juego de indices
(m y n). De forma préctica, los modos se ordenan con un solo indice (z), estableciéndose
dicha ordenacién segtn el valor de la frecuencia de corte de cada modo.
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La convergencia de (2.25) es particularmente lenta, pudiéndose utilizar la suma de Pois-
son para acelerar dicha convergencia. Los cdlculos necesarios se recogen en el apéndice A,
obteniéndose finalmente la siguiente expresion

00 10701
9= % m;)ol ?00;1 (2.28)
donde
TP? =1 — 2¢~ e (Z1)rPa+2amig COS% (y — (—1)%y') + e 2l (Dl F2amlg (2.29)
Dicha funcién se puede descomponer en dos partes
9=29o0— % In 7" (2.30)

donde

OO TIOTOI 1 10701
g0 =7 Z In el 2.31)

TOTU | 4p TH

(m#0)
Se observa que cuando el punto de fuente y de campo se aproximan, el término 7 es el
unico que tiende a cero

Si se realiza un desarrollo en serie de Taylor de dos variables para dicho término es facil
comprobar que

/| T A 2
TP =1—2e =15 cos% (y—¢) +e 2% ~ (%) [(.T — 2+ (y — o)
o (2.33)
y por tanto se tiene que
lim 2T000 S = (f)Q (2.34)
ea (z—a) "+ (y—y)”  \D

y—y'

En funcién de este dltimo resultado, conviene descomponer el término singular en g del
siguiente modo

——1 TP =——In-2 — —1 2.35
47 47 i R? o2 n ki ( )

donde obviamente R? = (z — 2/)*+(y — y/)°. Finalmente se pueden agrupar todas las partes
regulares de la funcion de Green en una sola funcién (g;) y aislar la parte singular logaritmica
como sigue

1
g=g1 — o InR (2.36)
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donde
1 TOO
=go— —In-L 2.37
g1 = 9o I n R2 ( )

habiéndose demostrado que g; es completamente regular.
La diadica G, tiene un aspecto analogo al de la funcién g. Es estdtica (no depende de la
frecuencia) y se puede expresar en serie de autofunciones del siguiente modo

TE (.

e TE
Gu=>_ # (2.38)
=1 g

donde k; es el nimero de onda de corte del i-ésimo modo TE de la guia rectangular, es decir

Kiomn = \/(?)2 n (%”)2 m>0,n>0 (2.39)

donde m y n no pueden ser cero simultdneamente y e;(r) es el vector de campo eléctrico del
1-ésimo modo TE normalizado en la seccion transversal de la guia. Para obtener dicho vector
se parte de la funcion potencial para los modos TE [22]:

77Z}7,,1;€mn = 67;2” cos (?x) cos (n%y) (2.40)

y se aplica la siguiente relacion
el =z x VIt (2.41)

en la que tras realizar las convenientes manipulaciones matemaéticas se obtiene finalmente
que

e =
V(s (7 cos (") sem (2Tg) 5 () sen (") cos ()]
(2.42)

donde ¢, es el factor de Neumann, que se define como sigue

1 sir=0.
er _{ 2 sir#0; (2.43)

La serie (2.38) también converge muy lentamente, y la version acelerada tiene el siguiente
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aspecto
C"st =
XX =~ 1, T,—-D IMX,,S
o _1 m m~m
47Tmzzoo2 "7, "B Ty —B) (T, —D)
Xy i GYy (Vi — H)
dr =t (Vi — A) (Vi — C)
3% i MX,, (T,,L — N)
w 4~ (T, — B) (T, — D)
V9V ~= 1. V,,—C EGY,, U,
e ~1 2.44
* 4sz_:oo2nvm—A+(vm—A)(vm—C) (244)
donde
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Xm:5(x—xm)

Sm = senh (X,,)
Upn = senh (Y,,)

B = cos

(v
D =cos | 7y +)]

F = cos

8
~—

SRS R R R e
8
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I
Q
@}
0
A~ N/ N7 N 7 N

L = cos y>
N = cos y')
1 b
= - D™y - =
Yom (m+ 2)b+( ) (y 2)
T
Ym = - —Ym
(Y= Ym)
T, = cosh (X,)
Vim = cosh (Y,,,) (2.45)

La singularidad aparece en el término m = 0 cuando un punto de fuente y uno de campo
coinciden. El término m = 0 de la serie correspondiente a la componente XX de la diddica'®

19La componente §§ se comporta igual que la XX porque tienen la misma expresién intercambiando x, 2’ y
apory,y' y b, respectivamente. Respecto a las componentes cruzadas Xy e y% sucede exactamente lo mismo.
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tiene la siguiente forma:

1 . cosh [ (x — 2')] — cos [Z(y + /)]
87 cosh [Z(z —2')] — [% y y)]
N 1 % )sen (Ty) sen (Fy') senh [T (2 — a)]
87 {cosh [F(z — 2)] —COS[ y—y)]} {cosh [F(z —2/)] —cos [Z(y +v)]}

(2.46)

Desarrollamos en serie de Taylor el denominador del argumento del logaritmo para ver el
tipo de singularidad (el numerador es regular), y posteriormente haremos lo mismo para el
segundo término de la expresion anterior. El desarrollo se realiza alrededor del punto de

fuente considerando como variables los puntos de campo. Asi pues, se obtiene
m "2 "2 2
ﬁ[(a‘—x)—l—(y—y)]:—R (2.47)

COShz(I—x/)—COSE(y—y/)% e

b b

y por tanto podemos escribir:

1 hi(z—2a')— 1 2
fm  —ln b (z—2) —cosfly—y) 1 In W—Q (2.48)
(@y)—@y) 2 (=2 + (y —v')? 22

es decir, una singularidad que ya sabemos tratar. Ahora hay que desarrollar (de igual modo
que la singularidad presente en la funcién de Green g) el término no logaritmico de (2.46)

F(z — 2')sen Fysen 7y senh 7 (z — 2)

T= [cosh T(z — a’) — cos F(y — )] [cosh T (z — a') — cos T(y + /)]

(2.49)

en serie de Taylor de dos variables. El procedimiento es el mismo. Se observa que el segundo
corchete del denominador no tiende a cero cuando el punto de campo se acerca al de fuente,
y por ello no hace falta desarrollarlo en serie. El otro corchete ya se ha desarrollado para la
componente XX. Finalmente se obtiene:

(z — )2
(z =2+ (y—y)?

Este tipo de singularidad es nuevo. Podriamos sospechar que no hay tal singularidad (y por
tanto tendriamos una discontinuidad evitable) porque tanto numerador como denominador
tienden a cero cuando los puntos de fuente y de campo se aproximan, y ello podria tener
limite finito. Esto no es asi, ya que si nos acercamos por una recta de direccion arbitraria
(o, 8) al punto singular, el cual puede suponerse sin pérdida de generalidad en (2’ = 0,y =
0), obtenemos con la parametrizaciéon © = at 'y y = [t que:

T ~ (2.50)

o?t? o?
it = .
tl_I,I(l) OéQtQ + BZtQ 062 + 62 (2 51)




22 Caracterizacion modal de guias arbitrarias

es decir, el valor limite depende de la direccion de aproximacion. La funcién de dos variables
anterior no es por tanto continua. La tnica solucién viable para resolver esto es esperar que
la integral que involucre tal término sea resoluble. En la seccién 2.2.5 veremos que si lo es.
Nos queda comprobar el tipo de singularidad de la diddica cruzada xy. La singularidad
de la serie correspondiente a esta componente también corresponde al término m = 0, que
en este caso tiene la siguiente expresion:
(y —y')sen o' [cosh *(y —y') cos Tz — cos gx’]

e [cosh Z(y — ') — cos T (x — )] [cosh T (y — ') — cos T (z + 2')] (2.52)

y como siempre se desarrolla en serie de Taylor de dos variables y se obtiene
(x —2)y— )

(z =)+ (y—y)?

una singularidad integrable pero con la misma patologia que la anterior: la funcién no es

continua cuando el punto de fuente y de campo coinciden.

Una vez se ha obtenido el orden de la singularidad de los téminos de la diddica, el proceso
es el mismo que se ha seguido con la funcién de Green: separar la parte singular de la parte
regular para un tratamiento separado.

Supongamos que queremos calcular el elemento L;; de la matriz L. Sea A; el dominio
de la funcién de forma w;, que serd la funcién base del elemento ¢ con A; € 0. Sea A; el
dominio de la funcién de forma u;, que serd la funcién base del elemento j con A; € 0. Si
los dominios A; y A; coinciden en alguna porcion, conviene escribir el elemento L;; como
sigue:

v = (2.53)

L;j:/ ui(l)Xj(l)dl—i—/ w;(1)Y;(1)dl (2.54)
i Ay
donde
1 / /
X;() = _ﬁ/AjUj(l)lanl (2.55a)
Y;(l) = /uj(l’)gl(s,s')dl' (2.55b)
A

Se demostrard en la seccion 2.2.5 que (2.55a) se puede calcular analiticamente por tener
una singularidad integrable. La integral (2.55b) se puede realizar sin ningun problema de
forma numérica, ya que el integrando es regular!!. En cuanto al célculo de las dos integrales
presentes en (2.54), se realizard también de forma numérica.

El célculo de elementos de las matrices C y L se realiza siguiendo el mismo procedi-
miento, ya que las singularidades que aparecen son del mismo tipo.

1Se ha comprobado que en la mayoria de los casos las integrales numéricas se pueden calcular de manera
bastante precisa empleando la cuadratura de Gauss de orden 3. A veces sucede que si las integrales no se
realizan de manera suficientemente precisa el sistema de autovalores no es definido positivo, y se incurre en
errores numéricos que pueden hacer que la solucién sea inservible. Es conveniente entonces aumentar el orden
de integracion.
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2.2.5. Integrales con singularidades logaritmicas

El objetivo concreto de esta seccion es calcular las integrales singulares que aparecen por
ejemplo en los elementos'? L;; de la matriz L". Estos elementos son de la forma

I, = / / wi(lyuy(1)g (s, ') didl’ (2.56)

donde 0 = s(l) es una parametrizacion adecuada de la curva de modo que se recorra en
sentido positivo (antihorario). En la seccion 2.2.4 se ha obtenido el orden de la singularidad
de la funcién de Green g(s, s’) cuando los puntos de fuente y de campo se aproximan. Para
el célculo de los elementos L;; se ha deducido anteriormente, tras realizar algunas manipu-
laciones matematicas, que es necesario resolver las siguientes expresiones

1
X = =50 | wl)mRdl (2.57a)

N0 = [ was)d (2.57b)
8
donde ahora el dominio de integracion (A’) es un tramo o porcién del dominio A; presente
en las expresiones (2.55), pues las funciones de forma se suelen expresar como funciones
parabdlicas definidas a tramos [7]. Obviamente la expresion conflictiva es la que corresponde
a X, y es la que se va a intentar transformar para poder adecuarla a su implementacion en un
ordenador. Supongamos que el dominio A’; de un tramo parabélico es un segmento rectilineo
arbitrario como el segmento P de la figura 2.2, mientras que el segmento () de dicha figura
corresponde al dominio A/ . Se conocen los extremos del segmento P, por lo tanto es facil
calcular el dngulo que forma este segmento con la horizontal. Se pretende utilizar un sistema
de referencia local para que las expresiones sean mas faciles de integrar. Para ello se giran los
dos segmentos de manera que el segmento P quede horizontal. La transformacion “rotacion”
conserva la longitud y la posicion relativa de los segmentos y, por lo tanto, el resultado de
la integral serd el mismo porque el integrando sélo depende de la distancia'® entre puntos de
integracion. La rotacion la realizaremos en el sentido de las agujas del reloj respecto al punto

medio del segmento P:
cosf) send T—Tym) (U
<— senf cos 9) ' (y — ym) N (v) (2.58)

y — . . zptay
0 = arctan (M) < m) = 2 (2.59)

votv1
2
12Recuérdese que en realidad las matrices L/, L y C tienen el mismo tipo de singularidad.
13La matriz de giro es ortogonal, por tanto conserva productos escalares (Ax - Ay) = (x - y) y distancias
d(Ax,Ay) = d(x,y)Vx,y € R", y ademds su inversa es su traspuesta, es decir, A’ - A = AA* =1 =
At = A~1. Véase [23].

donde
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(xl,yl)
(xl 27)

(x6-70)

Figura 2.2. Segmentos con orientacion arbitraria que forman parte de o.

La transformacion inversa se puede obtener invirtiendo la matriz “rotaciéon” o, equivalente-
mente, girando el mismo dngulo pero en sentido contrario.

cosf —send U T — T
<Sen 0 cosb ) ' (v) N (y - ym) (2.60)
Con esta transformacion el segmento P ha quedado horizontal y centrado respecto al nuevo

sistema de referencia (u, v). Usando (2.58) podemos decir respecto al segmento P que

Vo= 0 YWeP

uy = (x5 — xm)cosb+ (y, — ym) send
uy = (2] — x)cos + (y; — ym) sen b
b=\l — o)+ - 90 .61

donde [, es la longitud del segmento P. De las expresiones anteriores se deducen facilmente
las siguientes relaciones

uy = —uj (2.62a)

l, = uj]—u;=2u (2.62b)

Ahora se normalizan las coordenadas para que la integracion sobre el segmento P se realice

en el intervalo [—3, 3]. Con ello, el sistema de coordenadas (u, v) queda transformado en el
(& m). )

(&n) = L (u,v) (2.63)

La misma transformacion se aplicara a las coordenadas no primadas. Recordando que v' =
0=n"=0 Vn € P,setendrd en el nuevo sistema de coordenadas que

RP=@—2)V+y—y)=0[¢-)?7+7] (2.64)
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Por fin se puede reescribir la integral (2.57a) como sigue

X,(1) =~ / v (@€ +v¢ + ) n {2 (€ — &) + 2] (2.65)

 dm —1/2

donde ', I/, ¢’ son los coeficientes de la pardbola asociada a la funcién base u; en el tramo

Al
J
La solucién analitica de la integral (2.65) es
X;(&n) =
2 12
_éi_:r {277 {a’ (52 - %) + b€+ c’} arctan (B—f)
1
+ﬂ (AT + VB~ +CT)In (AT) — (A” + VB~ +C7)In(A7)]
a’ [ a
+{=+2d ) In (2] —— (128 — 120> + 1) = ¥'¢ —2¢ (2.66)
6 2 18
donde se han empleado las siguientes variables auxiliares:
AT = 482 +46+ 407 +1 (2.67a)
AT = 88 — 248’ +1 (2.67b)
BT = 3(4& x4 -1) (2.67¢)
C*t = 12(26+1) (2.674d)

Para evaluar la componente del elemento L;; asociada a X;([), se debe observar que aho-
ra X;(l) = X;(&,n) yaque ! = [(&,n), donde la variable £ no varfa en el mismo rango que
su correspondiente coordenada primada, y ademds 7 ahora no es constante porque vamos a
integrar sobre el segmento (). Esto nos va a obligar a buscar una parametrizacion adecuada
del segmento () para que la variacion sélo dependa de un parametro, y asi poder realizar
la segunda integral necesaria para evaluar (2.56) segin la coordenada no primada. El pri-
mer paso es averiguar, después de todas las transformaciones realizadas, en qué intervalo se
mueven ahora las variables £ y n

(20, y0) — (ug,vo) — (507770)} N {56 €0, &1

(z1,91) — (w1, v1) — (§1,m) 1 € [, m]

& = ll (0 — ) €056 + (310 — gin) S0 ]

o = ll = (30 — ) 5600 + (o — yin) c05 ] (2.68)
= ll (1 — 2m) €050 + (1 — gin) S0 ]

= ll (= (21 — ) sen 0 + (g1 — gin) c08 ]
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Una vez hallados los limites de integracion en funcién de los datos, el siguiente paso con-
siste en hallar una parametrizacién adecuada del nuevo segmento () para poder realizar la
integracion. La parametrizacion la volveremos a disefiar de manera que la integracion se rea-
lice en el intervalo [—%, %] Recordemos ademads, que al diferencial de la segunda integral
le ha afectado el anterior cambio de variable, ya que hemos transformado los dos conjuntos
de coordenadas: las de fuente y las de campo. Por ello aparece un [, que multiplica a esta
integral, que se simplificard con el nuevo diferencial de arco. Esta segunda integral es una
integral de arco del siguiente tipo

/ ods — / " o o) 5/ (8)dt (2.69)

que se resuelve facilmente [24] con la parametrizacién del segmento dada por:

alt) = {(51—50)t+§1+§0]€+[(nl—no)t+”1+"°]ﬁ te[ ! 1]

2 2 279
!
g (2.70)

Iy

St = Nl = /(€ — &)+ (m — o) =

donde «(t) define el camino a seguir en el sentido correcto variando el parametro ¢, y el arco
recorrido durante esa camino viene dado por la funcién escalar s(t). Aplicando todas estas
relaciones al problema que nos ocupa, se obtiene que

/Ai uw; (D) X;(1)dl :/ ui (1) X; (€, m)dl =

A

1/2

+ +

:zq/ (at® + bt + ¢) X; ((gl_&))H& 5 50,(n1—n0)t+—771 ; 770) dt
-1/2

(2.71)

siendo esta expresion directamente implementable en un ordenador.

Singularidad de la diadica de Green

Para completar esta disgresion sobre la forma de obtener los elementos singulares de las
matrices involucradas en el método BI-RME, sdlo resta enunciar de manera escueta cOmo
quedaran las integrales singulares que aparecen cuando se integra la diddica G.;. Las com-
ponentes XX e ¥V, tras los cambios de variable ya comentados previamente, generardn los
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siguientes términos:

l_p 2 112 /¢! / (S_g/y . 2 } /
47r/1/2(af +b£+6){(§_5/)2+ 1 {(Ple-&P+n]}pde =
lp / 2 / /
E{—Zn [a <§2—§n2)+b§+c}arctan( —i)
— (dA* + VB~ +CH) In(AT) (A~ + VB~ +cC’ ) In(A7)

a_/ 2 2 b_/ o l_p
—1—9(35 127 +1)+2§+2c (12+c)ln(2)} (2.72)

donde [, es la longitud del segmento sobre el que corren las coordenadas primadas. Se han
empleado en la férmula anterior las siguientes variables auxiliares:

AT = 482 H46+ 47 +1 (2.73a)
A = 418 (8¢* —72en” £1) (2.73b)
B = T (42 £120% — 1) (2.73¢)
ct = i (26 £1) (2.73d)

Cabe destacar que la formula (2.72) se ha obtenido gracias a haber podido integrar el
término singular
AW
—(5 § ) 5 (2.74)
(€—¢)+
el cual, como se dedujo en la seccién anterior, no es continuo, pero afortunadamente si que
es integrable.
Las componentes cruzadas (Xy e yX) de la diddica G, generan términos de la siguiente
forma:

lp 12 1 &12 /& / 77(5 - 5/)
£ b 1> 7
4 —1/2((1S o +C)(f—§/)2+772

ln / / 7] / /
Z—ﬂ_{n(2a£+b)arctan (m) —(a£+b>

de' =

1
—% [d (&€ —n*)+VE+ ] In —Eg 5;2 122} (2.75)
2

Finalmente, en el cdlculo de los elementos de la matriz C aparecen integrales singula-
res del tipo logaritmico pero afectadas por la derivada de las funciones base. Por tanto, los
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términos que aparecen son:

1/2

lp
dm —-1/2

2a'¢ + V) In {2 [(€ — &) +n?] } dE’ =

b {277(2a’§ +b') arctan <#>

4m E4+n—1

Q

+ { ,(4§2 —4n® - 1)+ %/(25 + 1)] In(4€ +4n* +4n + 1)

Para resolver las integrales anteriores ha sido necesario transformarlas en otras de tipo
normalizado (polinomio multiplicado por logaritmo), cuya resolucion puede encontrarse por
ejemplo en [25].

| S0

/(452 —4n* - 1) + %(25 - 1)] In(4€% + 4n* — 4n + 1)

—2(d’¢€ + V') + 2V’ In (%’) } (2.76)

2.2.6. Ejemplo: Guia con reentrante

Para la verificacién del programa informatico desarrollado que implementa el método
BI-RME se ha escogido una guia con reentrante (en inglés ridge). Se han calculado las fre-
cuencias de corte de los primeros modos, y se ha dibujado el campo empleando las féormulas
(2.21) y (2.24). Es de esperar que el campo dentro de la zona del reentrante sea nulo o cerca-
no a cero si el error numérico es pequefio. Los resultados que se muestran en las graficas se
han obtenido con un mallado unidimensional de la perturbacién de tan s6lo 14 segmentos. La
visualizacion del campo axial de los dos primeros modos TM en la figura 2.3 permite desta-
car que el modo esta confinado completamente en el interior de la guia, y que en el reentrante
el campo tiene un valor practicamente nulo, tal y como se ha comentado previamente. Como
se observa, el valor del campo del modo TM se acerca paulatinamente a cero conforme nos
acercamos a las paredes de la guia, cumpliéndose pues las condiciones de contorno.

También se ha comprobado que disminuyendo la penetracion del reentrante la frecuencia
de corte de los modos tienden, como era de esperar, a las frecuencias de corte de la guia rec-
tangular sobradamente conocidas. Aumentando la profundidad de penetracion hasta dividir
la guia en dos, supone generar nuevamente las frecuencias de corte de los modos de las guias
rectangulares del mismo tamafio.

Las frecuencias de corte también han sido comparadas con éxito con los resultados pro-
porcionados por otros métodos (ver tabla 2.1) como el TLM (transmission line modeling)
[26], elementos finitos (FEM) [27] y con el obtenido por el programa ANAPLAN-W que
utiliza también el método BI-RME. Aparte de la precisién del resultado'* conviene subrayar

14En realidad no podemos asegurar cual es la precisién absoluta del método con este ejemplo porque no hay
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Figura 2.3. Representacion del campo eléctrico axial de los dos primeros modos TM en
una guia WR-75 con un reentrante centrado de 4 mm de anchura y una penetracién de
2,976 mm. La frecuencia de corte del primer modo TM es de 21,45278 GHz y la del
segundo es de 23,38680 GHz.

la gran velocidad con la que se ha resuelto el problema considerado. Asi pues, con un PC de
capacidad reducida, este método proporciona cientos de frecuencias de corte en cuestion de
segundos.

En un modo TM sabemos si se cumplen las condiciones de contorno observando la ten-
dencia del campo a anularse en dicho contorno. En los modos TE lo que se fuerza como
condicion de contorno es la anulacion de la derivada del campo eléctrico y no el propio
campo. Esta es la razén de que la distribucién de campo tangencial no es tan facilmente
verificable por observacion directa. Ademads, el campo tiende a ser elevado en las esquinas
con respecto al resto de la guia, produciéndose problemas de visualizacion debido a la rapida
variacion del campo eléctrico tangencial en un pequefio entorno alrededor de las esquinas.
En la figura 2.4, donde aparece la distribucion del campo eléctrico tangencial en la guia ridge
de los dos primeros modos, se observa este efecto perfectamente.

Como curiosidad podemos observar el aspecto de los campos asociados a los modos
superiores para cercionarnos si las condiciones de contorno se siguen cumpliendo sobre las
paredes de la guia. En la figura 2.5 se observa que el campo sigue estando confinado en el
interior de la guia, y que el error numérico sigue siendo despreciable en el exterior de la guia.

expresiones analiticas que proporcionen las frecuencias de corte de la guia con reentrante. Aunque veremos
cudl es la precisién del método en la siguiente seccién con otros ejemplos de los cuales se conoce solucién
analitica.
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Modo | Tipo | BILRME | FEM TLM | ANAPLAN-W
(orden) | (TE/TM) | f.(GHz) | f.(GHz) | f.(GHz) |  f.(GHz)

1 TE 6.71685 | 6.640 6.715 6.7205

2 TE | 15.13308 | 14.956 | 15.083 15.142

3 TE | 16.85652 | 16.788 | 16.839 16.867

4 TE | 17.17278 | 17.159 | 17.201 17.183

5 T™ | 21.45278 | 22.135 | 21.333 21.469

6 TE | 2230810 | 22.173 | 22.314 22.320

Cuadro 2.1. Las primeras 6 frecuencias de corte en una guia ridge (guia WR-75 con una
penetracion centrada de 4 mm de anchura y una profundidad de 2,976 mm) calculadas
con el programa informatico que implementa el método BI-RME tal como ha sido des-
crito. Se han comparado estas frecuencias de corte con en método de elementos finitos
(FEM), el método TLM (transmission line modeling) y el programa ANAPLAN-W

basado asimismo en el método BI-RME.
2 4 6 8 10 12 14 16 18 2 4 6 8 10 12 14 16 18
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Figura 2.4. Representacion del médulo del campo eléctrico tangencial de los dos primeros
modos TE en una guia WR-75 con un reentrante centrado de 4 mm de anchura y una
penetracion de 2,976 mm. La frecuencia de corte del primer modo TE es de 6,71685
GHz y la del segundo es de 15,13308 GHz.
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Figura 2.5. Izquierda: Representacion del médulo del campo eléctrico axial para el décimo
modo TM en una guia WR-75 con un reentrante centrado de 4 mm de anchura y una
penetracion de 2,976 mm. La frecuencia de corte del modo TM es de 50,2820356 GHz.
Derecha: Modulo del campo eléctrico tangencial producido por el décimo modo TE
en la misma guia. La frecuencia de corte de este modo es de 32,57068 GHz.

2.3. Elementos curvos

En esta seccion se va a emplear el método BI-RME para modelizar el efecto de meca-
nizacién de un radio de curvatura finito en una guia rectangular. Esto serd ttil para poder
simular el comportamiento de dispositivos tales como filtros o diplexores cuya fabricacion a
bajo coste introduce esquinas redondeadas (de radio de curvatura finito) en lugar de esquinas
rectas (de 90° exactos). Una justificacion mds exhaustiva puede encontrarse en el capitulo 5,
donde se aplicara el método BI-RME en el modelado de un filtro con esquinas redondeadas.
Finalmente, en el capitulo 6 veremos el efecto de un radio de curvatura finito sobre un puerto
de un diplexor, asi como la variacion de su respuesta eléctrica con la frecuencia y el valor
del radio de curvatura.

2.3.1. Integrales con singularidades logaritmicas

Las ecuaciones que surgen para resolver problemas de esquinas redondeadas son las
mismas deducidas en la seccion anterior, ya que en ningin momento se ha especificado
el sistema de coordenadas elegido para resolver las integrales. En este caso se utilizard un
sistema de coordenadas hibrido.

Transformando coordenadas rectangulares a polares se conseguira resolver las integrales
singulares que aparecen (en las matrices L/, C y L) cuando los puntos de fuente y de campo
se aproximan. Los elementos regulares se calculardn como es usual (usando coordenadas
rectangulares) ya que la integraciéon numérica no generara problemas de precision si los
elementos no son singulares.
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Utilizar este tipo de coordenadas supondra trabajar con elementos curvos, y no con seg-
mentos rectos como se ha hecho hasta ahora. Esto supone una novedad importante ya que
hasta ahora las diversas implementaciones practicas de este método (por ejemplo el codigo
ANAPLAN-W) han utilizado segmentos rectos. En estas implementaciones, la forma de tra-
tar perturbaciones cuya seccion transversal consta de arcos consiste en sustituir esos arcos
por segmentos rectos que reconstruyen la perturbacion. Conviene resefar que la perturbacion
no se sustituye por una poligonal'®, ya que eso supone alterar el area de la seccién transversal
que define la perturbacion. Lo que se hace es generar una serie de segmentos rectos cuya area
encerrada sea la misma que la del problema original, esperando que la solucién aproximada
no se desvie demasiado de la original (tal como se sugiere en [17]). Puede pensarse que esto
generara desviaciones de los autovalores a frecuencias altas, debido a la tendencia natural a
pensar que los resultados en electromagnetismo empeoran al incrementar la frecuencia. En
realidad sucede todo lo contrario, tal y como se explica razonadamente en el apéndice C. Los
autovalores de la solucion aproximada (las frecuencias de corte) tienden a independizarse de
la forma de la seccién transversal conforme la magnitud del autovalor se incrementa'®.

Por tanto, los mayores errores en las frecuencias de corte cometidos por la aproximacion
de segmentacion de drea constante se dan para frecuencias de corte de modos bajos (cercanos
al fundamental). Es por ello que hay que tener extremado cuidado con la modelizacion de
este tipo de estructuras, pues los modos de baja frecuencia de corte (que son los que mas
fuertemente contribuyen a la potencia transportada por la guia) son los que contribuyen en
mayor medida al error en la caracterizacion de dispositivos de microondas que incluyen estas
guias.

Modos TM

En la matriz L’ de los modos TM se generan elementos singulares cuando se trata de
calcular los elementos de la diagonal de dicha matriz. La funcién escalar de Green que gene-
raba una singularidad logaritmica aparecerd otra vez, pero ahora el cambio de coordenadas
que se va a imponer cambiara la forma de la integral interior, que es la que debe resolverse
de forma analitica.

Se vera a continuacion el aspecto de la singularidad de la funcién de Green en coordena-
das polares.

15Se define aqui poligonal de una curva f : R® — R como una funcién f, que coincide en N puntos de
la curva (f(z;) = fp(x;), ¢ = 1,2,..., N) y cualquier otro valor f,(x;) con ; comprendido dentro de un
intervalo entre dos puntos consecutivos (supongamos que z; € [z;, T;+1] coni = 1,2,..., N) se obtiene por
interpolacién lineal entre f(x;)y f(2;11). Esto da ala curva el aspecto de un poligono de N lados (si la curva
es cerrada y n = 1) y la poligonal tendrd N — 1 lados si la curva es abiertay n = 1.

16Como se demuestra en el apéndice C, si ordenamos los autovalores en orden creciente, para autovalores
de gran magnitud cada vez importa menos la forma de la seccion transversal. El autovalor tenderd a depender
solamente del valor del drea de la seccion transversal.
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Partimos de la ecuacién (2.36) de la que se analizara la parte singular

) -y @7)
AT

A continuacion se introducen las coordenadas polares con la siguiente notacion

r = x9+ pcosy Y= 1Yo+ pseny
¥ =9+ pcosy Yy =vyo+ pseny’ (2.78)

donde p es el radio de curvatura del segmento, (¢, o) representan las coordenadas del centro
de la circunferencia del segmento curvo, y ¢ y ¢’ representan las coordenadas angulares que
definen los puntos (z,y) y («',y), respectivamente.

Utilizando la transformacidn (2.78) se tiene que

(z—a')° = p*(cosp—cosy')’ = p° (cos? p — 2 cos pcos ¢’ + cos® ¢)
(y—y) = p?(seng —seny')’ = p? (sen® ¢ — 2sen psen ¢’ + sen® ¢')
(2.79)
y operando se obtiene
(x—2') + (y— o))" = p*[2 — 2 (cos g cos ¢’ + sen psen )] =
o
=2p*[1 — cos (¢ — ¢')] = 4p* sen® (SO 5 Ld ) (2.80)
Haciendo uso de esta dltima relacion se puede escribir (2.77) como
1 1 — ¢
~ar In |(z— ') 4 (y — y/)z] =~ In [4p2 sen” (gp 5 Ld )] (2.81)

Para seguir simplificando la parte singular, se puede dividir y multiplicar el argumento del
logaritmo neperiano en la ecuacion anterior por (¢ — )2, con lo que se deduce

1

—o@=a -y = -

1 2
— —In(e—¢)? 282
Am n(p—¢)" (2.82)

(o —¢')* A

donde el primer sumando vuelve a ser regular, ya que tiende a una constante finita cuando ¢
tiende a ¢’
2 (¢—¢
1 sen < 3 ) 1
lim ——1In |[4p>———~ | = ——1 2.83
sogrclp’ ar | (@—9@’)2 o P (2.83)
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Por tanto, este ultimo término debe agruparse con la parte regular de la funcién de Green
definida en (2.37), obteniéndose finalmente que la funcién de Green presenta la siguiente
expresion
1
g=g - -n(e—¢)’ (2.84)
T

donde la parte regular ¢’ presenta en este caso el siguiente aspecto

Lo sen (55) .85
(o —¢')? '

y la funcién gy se define segtn (2.31).
Si ahora se siguen los mismos pasos'’ que nos llevaron en su momento a la integral
singular (2.65), siguiendo cambios de variable andlogos para normalizar el intervalo de inte-

gracion, se obtiene en este caso una integral del tipo
l 1/2 )

—— (a't? + 0t + ) In(p — ') dt’ (2.86)
AT ) _1/2

donde [ es la longitud del segmento circular. Para poder realizar la integral anterior es ne-
cesario poder expresar ¢ en funcion de la variable normalizada ¢ y ¢’ en funcion de ¢'. Es
facil comprobar que dicha relacion para tramos circulares recorridos en los sentidos positivo
(antihorario) y negativo (horario) son respectivamente:

o—¢ = Ap(t—1t) (2.87a)
p—¢ = —Ap(t-t) (2.87b)

donde Ap = [/p es el dngulo total que ocupa el segmento. Por lo tanto, para ambos casos
(horario y antihorario) se verifica que:

(p—¢)" = Ag (t = t')’ (2.88)
Finalmente, se obtiene que la integral buscada es de la forma
1/2
/ (a/512 + blfl + C,) ln [(pQ(g _ 5/)2] dgl —
~1/2

1 ‘
{E [8a'€® +120'* + 24¢¢ + ' — 3(V — 4¢)] In |26 + 1]

1
-5 [8a'€® +120'¢* + 24¢¢ — a' — 3(V + 4¢)] In |26 — 1]

/ 1
+ (% + za) In \g\ — (1206 + 18V +d' + 36c’>} (2.89)

siendo ¢ constante y representando ahora el angulo total del segmento considerado.

17La idea es 1a misma que se ha seguido cuando aparecian singularidades en tramos rectos: la integral doble
(2.56) se resuelve realizando analiticamente la integral interior (cambiando la variable de forma adecuada) y
numéricamente la integral exterior.



2.3 Elementos curvos 35

Modos TE

Para la matriz C tenemos una situacién similar: la funcién de Green aparece multiplicada
por la derivada de las funciones base (parabdlicas en nuestro caso), y la integral singular que
debe resolverse analiticamente es de la forma

1/2
/_ A ) e~ €]

2% In ‘g‘ _2dE+ V) + (Qa’gQ +ove — % + b’) In |2€ + 1|
/

- (2a'52 +ove - % . b’) In |26 — 1| (2.90)

siendo ¢ constante.

Para la matriz L, la situacién es mas compleja debido a las 4 componentes que la forman.
Recordemos de la seccién anterior que la diddica G, tenfa singularidades no logaritmicas
discontinuas e integrables. Las componente XX tenia una singularidad del tipo

(z —a’)?
(z—2')? +(y—y)?
Realizando en dicha expresion el mismo cambio de coordenadas descrito en (2.78), se ob-
serva que la expresion de la singularidad anterior queda

N2 /

@) = sen’ (90 Ty ) (2.92)
(x =2+ (y—y)? 2

y vemos que la singularidad ha desaparecido porque la aproximacién al origen ha sido con

un arco, y justamente esa trayectoria produce un limite finito cuando el punto de fuente y

de campo se aproximan. Para la componente ¥y la singularidad no logaritmica es dual, y

presenta pues el siguiente aspecto

(y—y)° ¢+ ¢
RN ( 2 ) (293)

y obviamente el problema ha desaparecido de igual manera que para su componente homdlo-

ga.
En el caso de las componentes cruzadas de la diddica (componentes Xy e yX), las singula-

ridades que aparecen son del mismo tipo, es decir, no logaritmicas, discontinuas e integrables

(2.91)

(z —2)(y—y) 504
(@ — )2+ (y — )2 (2.94)
y efectuando el cambio de coordenadas tenemos:
/ /
— — 1
@=)y=y) Lot (2.95)

(z—2') + (y —¢')? 2
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y la singularidad (Unica en las componentes cruzadas) ha sido eliminada. Por tanto, después
del cambio de variable, las singularidades no logaritmicas que aparecian en G.; no requie-
ren ningtin tratamiento especial, ya que se pueden integrar numéricamente sin problemas al
haberse comprobado que desaparecen.

Por ultimo, queda por tratar la singularidad logaritmica de la diddica en la componente
XX (que serd de la misma forma que la de la componente y¥). Recordemos que los elementos
de la matriz L se calculan como:

Lij = / / w; (1) (1) - Ggt (5, 8) - t () (I')dldl (2.96)

Al realizar el cambio de coordenadas cartesianas (z,y, z) a cilindricas (p, ¢, z), se observa
que para un arco el vector tangente a la curva t es precisamente el vector unitario ¢. Este
cambio de variable es bastante cldsico [21], pudiéndose escribir

X = pcos ¢

} = p = pcos pX + psen ¢y = P = cos ¢X + sen ¢y (2.97)
y = psen¢

y el vector tangente es:
t=¢=2xp=—senodk + cos ¢y (2.98)

Finalmente, se puede expresar el producto de los vectores tangentes por la diddica (utilizando
notacién matricial) como:

- = o G G —sen¢g’)
t(l) - Go - t(l') = (—sen¢ coso) - {thz Gé’ty} : ( cosd ) =
= G% sen ¢ sen ¢’ — GY cos psen ¢’ + GY cos pcos ¢’ — Gif sen pcos g’ (2.99)

donde sz con v, = x,y son las 4 componentes de la diddica G ;. Como se observa de esta
tltima ecuacidn, van a aparecer senos y cosenos acompafiando a la singularidad logaritmica
de la diadica de Green. Recuérdese que sélo las componentes G y GY/ tienen singulari-
dades logaritmicas asociadas, y que las demds componentes ni siquiera son singulares y no
ofreceran ninguna resistencia a la integracion numérica.

Después de los pertinentes cambios de variable para normalizar el intervalo de integra-
cion, las integrales interiores que deben resolverse analiticamente son de la forma

1/2
[ @€ 0+ csen (o6 + ) [ € — €] e -

1/2
(al5 4+ bI7 + clj) cos(po) + (als 4+ bIT + cI§) sen(pp) (2.100a)

1/2
| e v+ epcos (o + gt [ € - €] ' -

1/2
(al§ + bI{ + cI§) cos(po) — (al3 4+ 0I5 + clj) sen(py) (2.100b)
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1 [¥/?
I = —/ sen(z) In(k — x)*dr =

¥ J_p/2
p/2+k

; {cos <¢> In 22—k

+cosk [Ci (k— g) e (k+§>}
”
1

tsenk [Si (k _ g) _si (k + 5)]} (2.101a)

1 ©/2
I = —2/ rsen(z) In(k — x)’dr =
2 —g0/2

b (5) - S (D5 -#) (F+8)]+ 200 (5)

(kcosk —senk) [Cl (k — g) Ci (k’ + g)]

+(ksenk + cos k) |:Sl <k — g) —Si (k: + %)] } (2.101b)

1 ©/2
IL=— / r?sen(x) In(k — z)%dr =

0>
Z{[esen (2) - (5 -2) cos(£)] m| Lo+ 2hsen (5)

n [(kQ —2)cosk — kaenk} [Ci (k‘ — g) —Ci <k+ %)]

+[(k2 = 2) sen k + 2k cos k] [8i (k= £) =i (k+ 2|} @1010)

©/2
I = / cos(z) In(k — x)dr =

(Gl ) (59 ) o )

teosk [Si <k _ g) i <k n g)] } (2.101d)
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1 ©/2
L= —/ xcos(x) In(k — 2)%dr =

©/2
2l () + e (D) w227

— (ksenk + cos k) [Ci (k_ g) -G <k+ g)]

+(kcosk —senk) [Si (k — g) —Si <k + g)] } (2.101e)

1 [¥/?
5= —/ x? cos(z) In(k — x)*dr =

©/2
2

{pom(§)+ (5-2)m G]G0 (549

+ @ cos (g) — Gsen (g)

— [(K* — 2) senk + 2k cos k] [Ci (k - g) —Ci <k+ g)]

+ (K = 2)cosk — 2ksen k] [8i (k= £) = si (k+£)]} @101

En las expresiones anteriores, se ha definido k¥ como una constante'® de valor k = (€.
Recuérdese ademds las expresiones de las integrales seno y coseno [28]:

Si(x) = /0 Tsen(m) g _ (=1

T “—~ (2n+1)(2n + 1)!
23 x°

= x— — ... 2.102
"33 5 S

_ * cos(T) L (—1)ra?n

C = dr = | —_—

i) /oo 0 = @+ )

x? x?
= 7+1n(m)—2 2!+4‘4!—... (2.103)
donde ~y es la constante de Euler

v = 0,5772 15664 90153 28606 06512. . . (2.104)

Las propiedades de simetria utilizadas para la resolucion analitica de las integrales (2.101)
han sido [29]:

Si(—z) = —Si(x) (2.105a)
Ci(—z) = Ci(z)—jn (2.105b)

8% es una constante para las integrales interiores pero no lo es para las exteriores, cuya integracién depen-
derd de las variables no primadas.
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Como ejemplo para mostrar la forma de resolver estas integrales se escoge una de ellas, por
ejemplo la [ cuya expresion es

1 [#/?
I = —/ senxIn(k — z)*dx (2.106)
¥ —p/2

Si se aplica integracidn por partes para el cdlculo de primitivas

/udv:uv—/vdu (2.107)

y tomando
u = In(k—x)? (2.108a)
dv = senzdx (2.108b)
se obtiene de forma directa que:
/senxln(k —x)?dr = —2coszIn|z — k| + 2/ Coszdx (2.109)
T —
Sélo queda saber calcular integrales del tipo
?/12 cosu P % @
/_¢/2$—kd$ = cosk _Cl <k:— 5) — Ci (k+ 5)}
+ senk [Si(k—2) = si(k+ 2] (2.110a)
i 2 2
®/2 -
/ e = senk [Ci(k-2) - Ci(k+2)]
—p/2 z—k L 2 2
[ $ : ®
+ cosk [si(k—2) =si(k+2)] (2.110b)

las cuales se resuelven con un sencillo cambio de variable para escribirlas en funcién de Si'y
de Ci utilizando las propiedades recogidas en (2.105).

2.3.2. Ejemplos: Guias con elementos curvos

En esta seccion se va a mostrar la precision dada por la teoria desarrollada en la sec-
cion anterior. Se mostrard una forma absoluta de determinar esta precision con un ejemplo
analitico donde se va a comparar la version del método BI-RME que discretiza elementos
curvos con tramos rectos, con la version del método que implementa la teoria del apartado
anterior. Al saber de antemano la solucién analitica del problema, se podrd determinar de
manera precisa el error cometido por ambos métodos.

Finalmente, se mostrara un caso practico de una guia rectangular que ha sido redondeada
en sus esquinas simulando efectos reales de mecanizado. Para visualizar todos estos ejemplos
se mostrardn representaciones del campo eléctrico tanto axial como tangencial en el interior
de las guias.
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Modo | Error ANAPLAN-W (%) | Error BI-RME ( %)
(TM) (tramos rectos) (tramos curvos)
TMy, 0,160 % 0,002 %
TM; 0,206 % 0,009 %
TM5 0,207 % 0,004 %
TMoq 0,320 % 0,011 %
TM3, 0,439 % 0,013 %

TM 0,585 % 0,015 %
TMy, 0,284 % 0,021 %
TMs, 0,526 % 0,012 %

Cuadro 2.2. Errores relativos (en %) de ANAPLAN-W y del método BI-RME implementa-
do con segmentos curvos. El ejemplo de prueba ha consistido en una guia circular de
didmetro 9,525 mm dentro de un guia cuadrada del mismo lado.

Un ejemplo analitico: la guia circular

Una vez terminada la formulacion necesaria para resolver con el método BI-RME pertur-
baciones con arcos en una guia rectangular, el siguiente paso consiste en mostrar la precision
de este método abordando un problema analitico: la guia circular definida en el interior de
una guia cuadrada mediante 4 arcos circulares de 90°. Escogemos una guia cuadrada de lado
9,525 mm como contorno basico, y se perturba para definir en su interior una guia circular
de radio 4,7625 mm. La primera frecuencia de corte TE genera un error'® menor del 0.005 %
y la primera frecuencia de corte TM genera un error menor del 0.002 %.

Como referencia para la mejora obtenida podemos consultar [7], donde se genera el mis-
mo ejemplo con el programa ANAPLAN-W?°, y en el que se produce un error del 0.16 %
para la primera frecuencia de corte TM, es decir para esa frecuencia de corte se ha mejorado
mas de 14 veces la precision del resultado.

En la figura 2.6 se muestra el campo eléctrico (axial y tangencial) de diversos modos
(TM, TE) de la guia circular considerada. En dicha figura se observa la elevada precision
obtenida, pues el campo residual en el exterior de la guia debido a errores numéricos es
practicamente cero.

En la tabla 2.2 se muestra el error relativo del método BI-RME implementado con seg-
mentos curvos comparado con el error relativo cometido por ANAPLAN-W, el cual utiliza
segmentos rectos con ley de conservacion de areas. Los resultados de ANAPLAN-W han
sido obtenidos de [7].

19Se define aqui error relativo como @ 100 donde f;. es la frecuencia de corte obtenida mediante el méto-
do BI-RME y f. es la frecuencia de corte de la guia circular obtenida mediante métodos analiticos (problema
canoénico conocido).

20ANAPLAN-W utiliza segmentos rectos para la discretizacién, pero conservando el drea de la seccién
transversal de la guia circular.
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Figura 2.6. Representacion del campo eléctrico axial (TM) y tangencial (TE) de algunos
modos en una guia rectangular modificada para generar una circular con esquinas re-
dondeadas de 4 mm de radio de curvatura. Arriba a la izquierda: Primer modo TM
fe = 2411258 GHz. Arriba a la derecha: Segundo modo TM f. = 38,42235 GHz.
Abajo a la izquierda: Primer modo TE f. = 18,45996 GHz. Abajo a la derecha: Se-
gundo modo TE f,. = 30,61663 GHz.

Como se observa en la tabla 2.2, la precision conseguida con la teoria desarrollada para
ajustar el método a tramos curvos, ha sido excelente. Segun la teoria expuesta en el apéndi-
ce C los errores tenderdn a ser similares conforme aumente la frecuencia debido al compor-
tamiento asintético de los autovalores. El problema es que cuando esto suceda, puede ser que
los errores acumulados, debido a la ingente cantidad de modos que han tenido que calcular-
se, hagan el resultado inservible. Otra posibilidad a tener en cuenta es que, simplemente, el
computador no pueda resolver el sistema de autovalores debido al tamafio de éste.
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Figura 2.7. Representacién del campo eléctrico axial de algunos modos TM en una guia
WR-75 con esquinas redondeadas de 4 mm de radio de curvatura. Arriba a la izquier-
da: Segundo modo TM f. = 22,72 GHz. Arriba a la derecha: Cuarto modo TM
fe = 32,66 GHz. Abajo a la izquierda: Quinto modo TM f. = 35,97 GHz. Abajo a la
derecha: Sexto modo TM f. = 36,07 GHz.

Guia rectangular con esquinas redondeadas

Una vez terminada la formulacion necesaria para resolver con el método BI-RME per-
turbaciones con arcos en una guia rectangular, y comprobada la precisién del método con
el ejemplo anterior, el siguiente paso consiste en probar el algoritmo con unos ejemplos de
guias con esquinas redondeadas, que suelen aparecer en casos practicos cuando se utilizan
métodos de fabricacion de bajo coste y no se consiguen dngulos rectos en la guia rectangular.

En las diversas representaciones de la figura 2.7 se puede comprobar que el campo axial
se ha deformado respecto al de una guia rectangular para conseguir cumplir las condiciones
de contorno. Las esquinas redondeadas se observan perfectamente en cada uno de los dibujos.
La frecuencia de corte del primer modo TM en una guia rectangular WR-75 es de 17,59 GHz,
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Figura 2.8. Representacion del campo eléctrico tangencial de algunos modos TE en una
guia WR-75 con esquinas redondeadas de 4 mm de radio de curvatura. Arriba a la
izquierda: Segundo modo TE f. = 16,47 GHz. Arriba a la derecha: Cuarto modo TE
fe = 19,58 GHz. Abajo a la izquierda: Quinto modo TE f. = 24,45 GHz. Abajo a la
derecha: Sexto modo TE f. = 25,11 GHz.

mientras que en la guia modificada ya es de 17,75 GHz. Es decir, la esquina redondeada
de 4 mm ha introducido una diferencia relativa®' de préacticamente el 1 %. Al aumentar en
frecuencia la diferencia relativa empeora ya que el sexto modo produce un error de 2,46 %.
Para los modos TE, el campo eléctrico tangencial aparece representado en la figura 2.8.
El célculo del campo eléctrico tangencial debido a los modos TE se calcula mediante la
expresion (2.24), y resulta computacionalmente més costoso debido a la evaluacion de las
4 componentes de la diddica G,. En cuanto al gradiente que aparece en la ecuacién (2.24),
se calcula facilmente introduciendo el operador nabla en el interior de la integral. En el
apéndice A se recoge la version acelerada de este gradiente de la funciéon de Green, que

21Se define aqui diferencia relativa como Lf2=Fel100 donde fr es la frecuencia de corte del modo en la guia
WR-75 redondeada y f. la frecuencia de corte del modo de la guia rectangular ideal WR-75.
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es la que se ha implementado en un ordenador para realizar el calculo del campo eléctrico
tangencial.
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Capitulo 3

Analisis de uniones planares entre guias
mediante el método de la ecuacion
integral

3.1. Introduccion

El objetivo de este capitulo es analizar uniones planares entre guias de onda mediante
una formulacién basada en ecuacion integral. Las uniones planares en general, y las induc-
tivas y capacitivas en particular, son muy utilizadas en dispositivos en guiaonda, pudiéndose
encontrar numerosa literatura respecto a su descripcion rigurosa. Las primeras y valiosas
aportaciones pueden consultarse en [1], donde se puede encontrar una coleccion de repre-
sentaciones en términos de redes circuitales equivalentes, las cuales siempre han sido con-
sideradas utiles tanto por su eficiencia como por la interpretacion fisica que proporcionan.
Actualmente uno de los métodos més flexibles y utilizados es el de adaptacion modal (en
inglés Mode-Matching) [2], si bien su eficiencia y estabilidad numérica (problema de la con-
vergencia relativa) han sido ampliamente discutidos [3]-[5].

La técnica que se propone en este capitulo para caracterizar uniones planares resulta
sumamente eficiente y precisa, a la vez que evita el problema de la convergencia relativa. En
el capitulo se muestra una formulaciéon completamente general, cuya finalidad serd encontrar
una matriz de impedancias generalizada (en inglés Generalized Impedance Matrix, GIM) que
resulta mds eficiente que la obtencion de su matriz equivalente de admitancias [6].

Son aconsejables particularizaciones de esta formulacion general [7] cuando se estudian
uniones inductivas [8] o capacitivas [9], para poder conseguir reducir al minimo los célculos
(sobre todo aquellos dependientes de la frecuencia). De esta manera se podrdn conseguir
codigos muy eficientes para el andlisis de estos tipos de uniones particulares.

Para empezar, vamos a concretar la geometria objeto de consideracion. Las guias de onda
que constituyen la unién planar deben ser uniformes, y los modos de dichas guias deben tener
definida una impedancia (o admitancia) caracteristica. Se resolvera el problema para modos
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Apertura

Region (1) Region (2)

Conductor perfecto

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

accesibles (usados para conectar transiciones), y modos localizados (usados para describir el
campo electromagnético de la unién [10]). El ndimero de modos localizados serd sustancial-
mente mayor que el nimero de modos accesibles. Utilizaremos la nomenclatura y el sistema
de referencia asociado a la estructura que aparece en la figura 3.1.

El origen del sistema de referencia esté situado en el centro de la unidn entre las guias.
La regioén (1) estd definida en z < 0y la region (2) en z > 0; las guias de las regiones (1) y
(2) se consideran semi-infinitas.

3.2. Descomposicion del campo electromagnético
transversal

En esta seccion se desarrollard la forma en que vamos a describir el campo electro-
magnético transversal en cada una de las regiones. De ahora en adelante usaremos (9) para
designar cada region'; en este caso (§) = (1), (2). Suprimiremos el factor e/“, pues siempre
asumiremos excitacion armonica de frecuencia angular w.

El campo electromagnético transversal en una guia puede pues escribirse siguiendo la
nomenclatura de [1]:

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

donde la suma se realiza para todos los modos de la guia (propagativos y evanescentes). Las
funciones vectoriales modales e,,, y h,,, satisfacen las siguientes relaciones de normalizacién

[11]:
// (e x hy,)-u,ds = dpn (3.2)

!Sin embargo, en esta seccién no utilizaremos (§) porque nos referiremos indistintamente a los modos de
cualquier regién.
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donde el dominio de integracion (cs) estd restringido a la seccidn transversal de la guia en
cuestion, y d,, , representa la delta de Kronecker:

1 sim=mn;
Omn = { 0 sim # n. (3.3)

Si no existen pérdidas:
// (en xh})-u,ds=dpn (3.4)

donde el asterisco (*) indica conjugacion compleja. Esta expresion indica que, en el caso de
que no hayan pérdidas, los modos no estan acoplados.
Respecto a la parte dependiente de la componente axial, se tiene:

Vi(z) = Vibedm v etiims
In(2) = IfePmz _ [~ gtifmz (3.5)

m €
Las amplitudes V., V., It 'y I satisfacen las siguientes relaciones:

| N Ve 1

Im _m oz )

It I B (3.6)
donde Z,, (Y,,,) es la impedancia (admitancia) caracteristica del modo m-€simo. Para el caso
de los modos T'M* y T'E/?, tendremos:

- 1 6} - 1 W
TM* __ __ Fm TE* __ —

Observemos que, en general, se cumplira:

Vm(z) B VT;L"'e_]ﬁmZ + V’rge"ﬂ]ﬂmz

Zm(Z) = [m(z) — mv’r;tefjﬁmz — VrgeJrJﬁmZ Zm

(3.8)

Conviene también recordar la siguiente propiedad entre las funciones vectoriales modales,
en el caso de que los modos sean T'M*y T E~>:

h,, =u, xe, e, =h,, xu, (3.9)

donde se observa que estas expresiones no incluyen la impedancia caracteristica modal Z,,,,
yaque h,, y e,, estdn normalizados de la forma indicada previamente en (3.4). El valor de Z,,
se incluye en la representacion general del campo electromagnético transversal (coeficientes
Vi e 1,).

Asi pues, para modos T'M* y T'E?, la relacién de ortogonalidad recogida previamente
en (3.4) se puede expresar como sigue:

// €n €, ds=0mn // h,, -h ds = 0,,, (3.10)



52 Analisis de uniones mediante ecuacion integral

Apertura
Region (1)
Region (2)
Modo incidente: p ’ X —> Modos transmitidos
Modos reflejados  <——— z
Conductor perfecto

Figura 3.2. Union plana entre guias y comportamiento ante un modo incidente.

También es conveniente recordar que:

vq_// E: e} ds Iq—// H, - b ds (3.11)

pues el campo transversal se puede descomponer en serie de funciones vectoriales tal y como
se recoge en (3.1):

// Et-e;dsz

://vaem~82dszzvm// em'ezdSIZVmém,q:%

// ch;dS:

://Z]mhm'thSZZIm// hm'hzdszzlmém,qzlq

(3.12)

3.3. Analisis de una union planar entre dos guias de ondas.

Volvemos a considerar el problema inicial de la unién planar entre dos guias de ondas?:
Supondremos que el modo p-ésimo de la region (1) con amplitud de la corriente modal [ ,(,1),
incide en la unién planar; en la cual se excitaran modos reflejados (en la region (1)), y modos
transmitidos (en la regién (2)). En algunos casos particulares puede que alguna familia de

modos no se excite por razones de simetria (ver apéndice B).

2En esta seccién se va a desarrollar toda la formulacién para deducir la matriz de impedancia generalizada.
Por esta razon, a este método lo denominaremos ecuacion integral para impedancias.
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En la zona de la union entre las dos guias, se deberd satisfacer pues la condicion de
continuidad del campo magnético transversal:

HY — H? = JRECIN o8 ZI CHND o +iBR)z ZI+ 2INC) Je=iB:(3.13)

modo mc1dente g - -

modos reflejados modos transmitidos

Teniendo en cuenta que la discontinuidad est4 ubicada en el plano z = 0:

A N D Y ) ZF (3.14)

Ahora separamos los modos accesibles de los modos localizados:

N N2

FOnv ZI S NS Z LR =>"1FOn® Y HOh() (3.15)

m=NO)+1 m=1 m=N2)+1

donde N y N® son el niimero de modos accesibles en las regiones (1) y (2), respectiva-
mente. El modo p-ésimo incidente queda dentro de los modos accesibles considerados en la
region (1).

Si recordamos ahora que:

-0 —yOy=0)  [+2) = y@p+@) (3.16)

se puede escribir por tanto:

N 00
ORG-S 0RO - 3Ty Oy=Op0) -
m=1 m=N1) 41
N(2)
> IPn@ + Z YAy +@p?) (3.17)
m=1 m=N2)+1

si ahora expresamos las corrientes y tensiones en el plano z = 0 teniendo en cuenta que el
tinico modo incidente es el p-ésimo, tendremos

o) = V=

IV = 10 =—1-0 ym £p

1200) = 19 =1+® vym

{/;)(1)(0) = V;)(l) — V;—(l) + Vp—(l)

Vo) = vV =V, W ym#£p

VA0) = VO =v+® vm (3.18)
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Teniendo en cuenta que la ecuacion (3.17) puede escribirse como

N@

> rionl) - Z N ARAARI NG

m=1 m=N1)+1

N(@)

> IPh® + Z YAy @p®) (3.19)
m=1 m=N(2)+1

Seguidamente sumamos a ambos lados de (3.19) el término:

N® N2

Z vy Hp() Z VAyAp? (3.20)
m=1 m=1

El siguiente paso consiste en definir las admitancias caracteristicas asintéticas Y( ).

/ , , .
lim 25 = lim ——&— = ;% (TM)
) / 5)2 (3)
Bm k2 kc m kc,m
" o ) s
Ym = llm Ym = (6) k27k<6)2 o . k,(5)

() i A= VIR
kC,"L k —0 k —0
() (&)
(3.21)

donde k), es el nimero de onda de corte para el modo m-ésimo en el puerto (0), habiéndose
tenido en cuenta que:

B0 = \Jwrpe — K = lim B =/ —kO? = —jk0), (3.22)

—0

K

donde se ha escogido el signo negativo de la raiz para que la onda positiva se atente en la
direccién z > 0. Las admitancias Y, representan las admitancias de los modos de orden
elevado, es decir, de la “mayoria”de los modos localizados, si bien también puede interpre-
tarse como el comportamiento asintético de los modos a bajas frecuencias.

Podemos pues escribir la ecuacion (3.19) como:

N® N N(®)
Z IMh0) Z VACATAO) N Z YWy hpt) Z Y@
= m=N1) 41
_ = @) @) - 1) < @)
Z I®h® 4 Z YEVIRY + ) v v Z AURING
m=N2)+1 m=1 m=1

(3.23)
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. . . . . F(1 (2 . .
El siguiente paso consiste en definir unas nuevas corrientes ([7(77,) e l}(n)) como se indica se-
guidamente:

QN (ORS AQIAR
f,ﬁf) A ]7%2)_ Ayﬂ?)yﬂ(f) (3.24)

Recordando las relaciones (3.18), estas nuevas corrientes recién definidas pueden expresarse
como sigue:

Y (1)

7y _ +(1 +(1 —(1)y _ 7+ -1 +(1 1
N — (_]()_]() y (V ‘f'Vp())—([p()_Ip())‘i‘ (1()_,__]())

P p P Yp(l)
. v
O = =M 4 yw(ll)v—(l) _]n—z(l) 4 (1) (1)  Vm #p
7(2) +(2) _ y@y+2) +(2) Vi +(2)
I = 10 =Y 2V = [T — W]m , Vm (3.25)
Asi pues, si m # py ademas m es elevado:
= (1) m>>
©) o 06) Y m> ' = ( bt Y”) R0 myp
Y9 =Y = W ~ 1= o PO\ e (3.26)
m [m = (1 (2)> [ 0 Vm

Con estas nuevas corrientes, definidas seguin (3.24), podemos expresar (3.23) como sigue:

N@) N®)

STIORY ST IPh2 = S v Oy OnY
m=1 m=1 m=N1)+1
N@ N2
+ Z Y@ 2 4 Z N ASATAO) NOT Z YAyAp® (3.27)
m=N(2)+1

El campo eléctrico transversal en la unién de las dos guias, que designaremos por E;, es
una funcién desconocida, que en la zona conductora de la guia més grande debe ser igual a
cero, pues suponemos que el conductor es perfecto. Aqui reside el punto clave por el que se
prefiere utilizar la formulaciéon de impedancias en lugar de la formulacién de admitancias.
La condiciéon de campo magnético nulo en la zona conductora de la unién no puede légica-
mente imponerse, y por ello la formulacion de admitancias requiere que las integrales que
se consideran a continuacion no se puedan reducir a la seccién de la gufa menor®. Siguiendo

3Esto conlleva que la formulacién de admitancias precise de mds funciones base para reconstruir el campo,
y converja por tanto mds lentamente que la formulacién de impedancias [6].
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pues con la formulacion de impedancias, el campo eléctrico transversal incégnita (E;) puede
expresarse como:

E =) Vel = VPel (3.28)
m=1 m=1

Obviamente, esta funcion incégnita debe valer cero fuera de la unién planar entre las dos
guias. A partir de este momento vamos a suponer que la guia (1) tiene una seccion transversal
mayor que la (2), y que en la unién la seccion de la guia (2) estd contenida completamente
en la seccion de la guia (1). Esto nos permitird reducir todas las integrales de superficie al
area de la seccion transversal de la guia pequefia (2).

Los coeficientes Vn(f) pueden calcularse pues del siguiente modo:

Vn(11) — // Et'eg)*dé’/:// Et'errlL)*dS/
cs(1) cs(2)

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

Asi pues, recordando (3.9), se puede escribir:

Vo = // Et-e@*ds’:// E,- (b xu,) ds' =
c cs(2)

5(2)
_ / (w. x E,) - h®* (3.30)
cs(2)

S

—

donde la integral se ha definido en la seccion transversal de la guia pequefia, y se ha denotado
a las variables de integracion con primas (puntos de fuente) para poder distinguirlas de las
variables sin primar (puntos de campo) que aparecen en la ecuacién original (3.27).

El siguiente paso es expandir u, X E; en la apertura como combinacion lineal de modos
accesibles, tal y como se muestra a continuacion:

N@ N(©2)
w x Eyx ) IOMP - > 1M (3.31)
n=1 n=1

1 2 . . . .
donde M y M.? son dos funciones vectoriales desconocidas que varian con las coorde-
nadas transversales s’ = (2/,y’). Introduciendo esta expansion del término u, x E; en la

- . 5 .
definicién anterior de V,\") se obtiene que:

N@ N(®2)
Vw(zé) — // (uz X Et) . hgg)*dsl — // jy(bl)Mgl) _ 1_7(12)1\/[7(12) hg)*ds'
cs(2) cs(2) nz:l ;

(3.32)
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Abhora, sustituyendo la expresion (3.32) recién deducida en la ecuacion (3.27), y colo-
cando mds externamente los sumatorios de menor nimero de términos para poder identificar
facilmente términos, se obtiene la siguiente ecuacion:

N@)
AR R
n=1

N@)

1o

2
N(2)

_ 1
2
N@)

+ Y I
n=1
N(®2)

- 3@
n=1

N®

+ ZI”

N®)
_ Z]

N®

+ZI

N@)

_ZI

N(©2)

~ 3 IOn® =
n=1

/ / M h(D*gs’

m= N(1>+1
// M®@ . h(D*qs’

N(1>+1
// M . hP*qs’

m= N(2)+1

Z Y, Pn® / / M® . W@ gy

m=N(2)+1
/ / MO - h(D* g
/ / M® . h1 gy
// M(l) *dsl
N(@)

> v Pnd / / M . h®*ds'
m=1 cs(2)

N(l)

M2

m=1

MZ

m=1

(3.33)

Identificando términos en la ecuacion anterior, se puede escribir la expresion del campo
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magnético para cada acceso como sigue:

WO =S Ry [ MO nas
m=N 41 cs(2)
PR A / / M . h@*ds +
m=N® 1 cs(2)
N

(Op() / M@ . h(dg’
cs(2)

m=1
N(2)

me) / M- h®ds's (8) = (1), (2) (3.34)
1 cs(2)

Recordemos que en la ecuacion (3.34) las funciones dentro de las integrales dependen de las
coordenadas transversales primadas (M,(f)(s’ ), hg)*(s’ ), h,(i)*(s’ )), mientras que las funcio-
nes exteriores a las integrales dependen de las coordenadas no primadas.

Con el objeto de escribir (3.34) en la forma convencional de una ecuacion integral, se
debe intercambiar seguidamente el orden de las series y las integrales presentes en dicha ex-
presion. Para ello admitimos como hipdtesis la convergencia uniforme de todas las series de
funciones presentes en (3.34), y para mayor claridad se especificard la dependencia explicita

de todas las funciones presentes en dicha expresion con las coordenadas primadas (s’) o sin
primar (s):

WO = [ MOE) | Y VIR h()
cs(2)

m=NM 41
) N@)
>0 VPR ()b () + 30 VIR0 (s) b)) () +
m=N2 41 m=1
N(2)
P (s) b (s) [ ds' (6) = (1),(2) (3.35)
m=1

Esta expresion representa una ecuacion integral de Fredholm de primera especie de dos va-

riables [12]; y en nuestro caso, donde los modos son vectores reales, de nucleo simétrico
(K(s,s") = K(5,s)):

g(s) = //K(s,s’)f(s’) ds' (3.36)

donde ¢(s) es conocida, K (s, s’) es el niicleo de la ecuacién integral (también conocido) y
f(s") es la funcién incognita que debemos encontrar.
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Finalmente, tras resolver las ecuaciones integrales definidas en (3.35), se puede escribir:

v / / (w, x Ey) - h®* ds’ —
cs(2)

N@ N(®2)

_ // ]<1>M<1> ~NIOM® | hds =
n=1
N@)
— Z[ / MO (s') - h®*(s") ds’
N(2)

- ZIQ) / / M® (') - h®*(s") ds’ (3.37)

Si definimos los elementos de la matriz de impedancias como se indica a continuacion:
e [[ P ) a 0.00=0).0) (3.38)

podremos escribir finalmente que:

N N(®@)
5) _ jg::A[ 1 :E:: j12
m=1,2,... ,N@) (6) = (1),(2) (3.39)

Esta ecuacion completa la formulacién del problema en términos de una matriz de impedan-
cias generalizada de tamaio finito (ya que dicha matriz se define para los modos accesibles).
Dicha ecuacion se puede representar como se muestra en la figura 3.3. En términos matricia-
les, la ecuacion (3.39) puede escribirse como sigue:

v 711 7(12) w
( Ve ) = ( zen ze2 || _j@ (3.40)
donde V) e I(%) son vectores de N® componentes (6§ = 1,2), y Z(®) son matrices de

tamafio N x N (6, =1, 2).

3.4. Extraccion de la dependencia con la frecuencia

Se ha deducido en la seccion anterior que la ecuacion integral que tenemos que resolver
presenta el siguiente aspecto:

:/ (Q)Mg”(s’)-K(s,s’)ds’ (6) = (1),(2) (3.41)
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1 _
I]( ) [1(1) [1(2) 11(2)
D — —_— —
O O
Q9] 5 O (2)
V1 l Y(l) _ YI(Z) l I/;
O O
. 7 (6,7) .
[ ] m ,n [ ]
— _ [ ]
[(1) 1(1) 1(2) 1(2)
N N0 N® N
O O
) () - @
Vle YNm - Y;j; l VN<2>
O O

Figura 3.3. Red equivalente multimodal que se obtiene por el método de la ecuacién integral
formulado para impedancias.

donde el niicleo de dicha ecuacion se puede reordenar como sigue:

m=1 m=N) +1
)

+ Dh@(s)hD(s) + > VPR (s)hD*(s) (3.42)
m=1 m=N®)+1
Hay que remarcar que el nicleo de la ecuacion integral es el mismo para los dos puertos (es

independiente del valor que tome ¢). Ademas, el niicleo presenta las siguientes propiedades
sumamente interesantes:

1. Se puede reducir a una expresion independiente de la frecuencia si solamente se ex-
citan modos TM* o modos TE®. Esto se consigue aproximando V9 ~ v, Para
ello, basta con sustituir en (3.42) las admitancias modales v, por sus respectivas ex-
presiones asintdticas v, (al pertenecer los modos a una sola familia se atentian més
rapidamente), obteniéndose para el nucleo de la ecuacidn integral la misma expresion
propuesta en [8].

2. Al nicleo de dicha ecuacion se le puede extraer la dependencia con la frecuencia de
tal forma que las sumas del nicleo de la ecuacién integral se calculan fuera del bucle
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en frecuencia, si bien la ecuacion integral se debe resolver finalmente para todas las
frecuencias.

En el caso mas general, se excitan las dos familias de modos TM* y TE?, por lo que la
propiedad 1 no puede utilizarse. A partir de este punto vamos a tratar el caso general y por
ello tendremos que hacer uso de la propiedad 2.

Para empezar, completamos las series finitas de la ecuacion (3.42) hasta infinito, sustra-
yendo para ello los correspondientes términos:

o0 R fe'e) ) YTELl)
S VIO (i) = >0 v (155 | hO) (s)h(H(s) +
m=1 m=N1 41

o] [ere} 2

PR O TACIED DI ¢l FE i RA O E)

m=1 m=N2)+1

ol

(3.43)

El primer y tercer término en (3.43) no dependen de la frecuencia* (por lo que se denominan
estaticos). Respecto al segundo y al cuarto término se debe recordar que:

v
h’m 1-— W =0 (344)
m— 00 Ym

lo que permite pensar en una rdpida convergencia de las series que incluyen estos términos.
Intentamos pues la siguiente aproximacién (desarrollo en serie de Taylor) del término entre
paréntesis presente en la segunda y cuarta serie de (3.43):

(8) 2r
Y(5) R k
_ " )~ § o [
1 }A/Tg‘s) - Bnm (67)” (3.45)

donde ké% es el nimero de onda de corte del modo m-€simo en la guia correspondiente al

acceso (0),y k = w, /€. Los coeficientes B,(% para los modos TE? se obtendran desarrollan-
do la anterior expresién’® y teniendo en cuenta que estamos considerando modos localizados

“En realidad si que dependen de la frecuencia, pero se pueden separar los modos TM de los TE y la depen-
dencia con la frecuencia es lineal para cada uno de estos términos (la frecuencia multiplica o divide a cada uno
de dichos términos).

SEl exponente 2r del desarrollo en serie de Taylor es par para este caso particular como se verd a continua-
cién.
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(los cuales estan todos al corte):

(9) / (6)2
Y/]](’Lé) e k:2 - kc,m

7o) T T o)
I JRe,

. ()2 2
—J\ ke — K
1— =1-

k)

(3.46)

Ahora utilizando el binomio de Newton para exponentes no enteros®:

Vi—a?=1+) M:ﬁ" (3.47)
n=1

nl2n

podemos identificar facilmente los coeficientes buscados:

T

1 .
BY) = ~ [[(2i - 3) (3.48)
=1

En consideraciones précticas, el nimero RO de coeficientes del desarrollo en serie, que en
principio depende del acceso considerado, se tomard fijo independientemente del acceso. La
serie se suele truncar con 4 términos, tanto para los modos TE* como para los modos TM?,
por lo que s6lo necesitaremos los cuatro primeros coeficientes (los cuales variaran segtin sea
el modo considerado TM* o TE?). Por tanto, la serie para los modos TE* quedar4 finalmente
expresada como:

2 4 6 8
oy 1k N LR T O N R O (3.49)
VO T2\ k0, 8 \ k) 16 \ £9), 128 \ 1) '

Para deducir los coeficientes Bﬁ% correspondientes a la expansién de un modo TM?, se debe

seguir un razonamiento analogo:

(1_@>:1_ % :1_ﬂ:

v, Vo 12 _ 002

,m c,m

— ik 1

g

-1
_; (62 79 2
e G

SEl binomio de Newton para exponentes no enteros se expresa en forma de serie como
(1+2)™=1+maz+ m(VZ—l)x2 + m(m—é)!(m—2) 4. = E’:,O:O (Zi)mn si |z] < 1, Vm.

=1-

(3.50)
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volviendo a utilizar el binomio de Newton para desarrollar el inverso de la raiz presente en
(3.50), se tiene:

2\~5 _ ZOO [[L.(2i—1) ,,
pudiendo identificar facilmente los coeficientes buscados:
1 T
0 _— _ -
B = o | |(22 1) (3.52)

=1
y expresando finalmente la serie para los modos TM? de la siguiente manera:

() 2 4 6 8
1 Yo N 1 k 3 k 5) k 35 k 353
e Gm) sm) Twle) Tmle) o O

Obviamente la aproximacion es tanto mejor cuando el modo localizado m-€simo esta més
al corte’.

Con el objeto de expresar de forma mas compacta el nicleo de la ecuacién integral, se
define:

(3.54)

Tomando R = R® = R, podemos reescribir (3.43) de la siguiente forma compacta:
R A
K(s,s) = K(s,s) = Y k" K(s,s) (3.55)

r=1

Se puede afirmar que K y K no dependen de la frecuencia, y por ello dichas sumas sélo se
calculan una vez fuera del bucle de frecuencia®. Como posteriormente veremos, el calculo del
nucleo se implementara facilmente dentro del bucle en frecuencia a partir de unos términos
calculados previamente de manera estdtica (y almacenados de manera adecuada), asegurando
una gran rapidez del algoritmo.

7Si la aproximacién (3.49) o la (3.53) no fueran lo suficientemente buenas para cierto modo m-ésimo la
solucién no consistiria en aumentar el niimero de términos de la aproximacidn, sino en considerar dicho modo
como accesible.

8En realidad, dependiendo de si los modos a sumar son TM* o TEZ, la frecuencia debe multiplicar o dividir

a cada término de K y K.
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3.5. Resolucion con el método de los momentos

La ecuacién integral de Fredholm de primera especie que debemos resolver presenta el
siguiente aspecto:

he — / / MO (VK (s, 5) ds' (5) = (1), (2) (3.56)
cs(2)

Esta ecuacion integral se puede interpretar como la siguiente ecuacion de operadores:
Lf=g (3.57)

donde £ es un operador integral lineal, f es una funcién desconocida y g es una funcién
conocida (la excitacién). £ define una aplicacion lineal (homomorfismo) entre dos conjuntos:

D(L) — R(£) (3.58)

denominados dominio (D(£)) y recorrido (R(£)) del operador. Asi pues, f € D(£)y g €
R(L)

En este dmbito, aplicaremos el Método de los Momentos [13] para resolver este proble-
ma. Comenzaremos por definir un producto escalar o interno en D(L£) y en R(£L):

(ulv) = (v|u)*
(au+ polf) = afulf) + B{v]f)  a,BeC
(fIf) =0 (3.59)
(flfy =0 [f=0
Vu,v, f € D(L) 6 R(L), indistintamente

Un espacio para el cual se ha definido un producto escalar es un espacio métrico o normado.
Un espacio que es lineal y métrico se llama espacio de Hilbert’. Un espacio de Hilbert
cuyo producto interno es real se le llama espacio Euclideo; en caso contrario es un espacio
unitario. La norma o longitud de un vector se define como:

ul| = v/ (u, w) (3.60)

El producto interior que se va a definir en nuestro caso y para funciones vectoriales en general

es:
(ulv) = // u-v*ds (3.61)
cs(2)

°En realidad, un espacio H es de Hilbert si es ademds completo, es decir que toda secuencia de Cauchy en
'H converge a un vector en H. Una secuencia {x }7° ; converge en el sentido de Cauchy si Ve > 03N € N :
[|Zm — 2n|| < € con N < min(m,n).
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El siguiente paso consiste en expandir la funcién incégnita f como una serie de funciones
base

f~fn= Zakfk (3.62)
k=1

donde vy, son los coeficientes de la expansiony { f }7_, C D(£) forman un conjunto lineal-
mente independiente de funciones base llamadas también funciones de expansion. La razén
de haber conseguido trabajar con una estructura de espacio de Hilbert se debe a que ahora es
posible generalizar el concepto de aproximacién de vectores y funciones. Si la funcién f a
desarrollar pertenece a un espacio de Hilbert entonces puede ser descompuesta segin (3.62).
A partir de esa descomposicion y del teorema de proyeccion [14] se puede concluir que:

» La aproximacion a f dada por (3.62) pertenece a un subespacio M de D(£), es decir,
fn €M C D).

» El error cometido e,, es ortogonal a la aproximacion de f, es decir, e,, € M-*.

Sustituyendo en la ecuacién de operadores (3.57):

g=Cf~L> afi =Y allfs (3.63)
k=1 k=1

Ahora, siguiendo el método de Galerkin, ponderamos la ecuacién anterior con las funciones
base:

>l filfm) = (glfm)  mn=12....M (3.64)

k=1
que es una ecuacion lineal que puede resolverse facilmente, encontrando los coeficientes «,.
Aplicando el método de Galerkin a nuestro problema, el operador £ se define como:

£e / K(s,s")(-)ds' (3.65)
cs(2)
y por tanto tenemos que'’:
LMY = / K(s,s MY (s")ds' (3.66)
cs(2)

y nuestra ecuacion integral queda expresada por tanto del siguiente modo:

£M©® = hl® (3.67)

n

10La interpretacién de la ecuacién (3.65) es simple: aplicar el operador £ sobre una funcién f(s’) equivale a
multiplicar esa funcién por el niicleo K (s, ') e integrar en la seccién transversal de la guia pequefia respecto a
las variables primadas.
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Ahora tomamos como funciones de expansion una combinacion lineal de modos magnéticos
de la guia (2), es decir, de la guia pequeiia:

MO

MO (s') = Y almh (o) (3.68)

donde M es el niimero de funciones base consideradas en el puerto (0). Recordemos que

u, xE; =~ ZT]:[ :1) M — 25:(21) IPMEe ), por lo que MY y M2 deben ser cero fuera de
(9)

la unién entre las dos guias. Ademds, como u, x e, = h,,, las funciones M,
mediante funciones base de campo magnético. Por lo tanto:

se expanden

£M® = h®
M)
n,d 2) o 1)
W
q=1
M8

n,0 2 1
> epren ~

Q

M)
(2 P enP?) ~ (OB)
M(5>
Dol (ehPh?) = (b h) (369
g=1
conp = 1,2,...,M®. De la ecuacién anterior observamos que el segundo término se

resuelve facilmente como sigue:

(1) 2)*
h(®|h® :// WO h@* gs — 3 s ds (0) = (1) 370
= ™ { R I



3.5 Resolucion con el método de los momentos 67

o . 2 .
Buscamos ahora simplificar la expresion £ hg ) como sigue:

Shflz) = / K(s,s"\h'D(s') ds'

R A~
= // ( Zk%f(r(s,s') h'?(s') ds' =
r=1
-/l ( OB () B () + 30 VPR s) h(?)*(#)) b () ds
cs(2) m—1
1 2r
_ Zk2// Z VASIEIP) ( 1) h{)(s) - h(V*(s)
m=N) 41 k
0o 1 2r
+ > YPBO | | h(s)-h2(s) | hP(s) ds’ (3.71)
m=N® 41 kem

. ., . . . 2 . .
Si en la expresion anterior introducimos hg )(s’ ) en los sumatorios, representamos las inte-
grales de acoplo entre modos de diferentes guias como:

Apg = / / h{)(s') - hiP*(s') ds’ (3.72)
cs(2)

y si se tiene en cuenta la observacion (3.70), se puede escribir finalmente que:

= > VAL B () + YR (s)

m=1
1 2r

_ 2r (1) * (1)

Zk Z YV B (k()) Az, b0 (s)

m=N1)+1 ¢m

R 1 2r
=D KTV B (m) b (s)F, (3.73)

r=1 c,q

donde:

Fq—{ L oS vey (3.74)
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y por tanto, el producto interior buscado se expresa del siguiente modo:

(£ h Z A App + 3%1(2)517,(1

m=1

2r
1
2r 1 (1) *
_§ k § y( )Bn (k;(—1)> A dAmp

m=N1) 41
R 1 2r
_ Z 2 g/q@ B,ﬁ?q) (W) EFSpq (3.75)
r=1 c,q

Para convertir (3.69) en un problema matricial, se define en primer lugar una matriz B € M (), 3,00 (C)
cuyos elementos tienen el siguiente aspecto:

= D VAL Ay + Y25,

m=1
1 2r
2r (1) *
_Zk Z Y Bl (k(1)> AL Ay
m=NO) 41 ¢m

R 1 2r

— SRy Bﬁi}( (2)) Fbpq (3.76)

r=1 kcq

asi como un vector columna C™% ¢ R™ que serd el término independiente del sistema,
cuyos elementos se obtienen como:

OO — (1O ) :{ Anp (0)=(1) (3.77)

y las incégnitas se incluyen dentro de un vector columna D(™% € C", cuyos elementos son
n,) __ n,0
D) = (™) (3.78)

Asi pues, se tiene finalmente el siguiente problema matricial

n,0 n,0

Bl,l Bl 2 e BLM((S) Ofé 5; Cé 5;
Bay Bz oo Bayw || o™ G (3.79)

BM(6)71 BM §) 2 e BM(5>,M(5> ag\z"((;)) C’J(\;E(gz

es decir,
B . D™ — ¢ (3.80)
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Se puede observar que B no depende del modo n-ésimo para el que se resuelve la ecuacion
integral, ni del puerto (J), por lo que se debe de calcular una sola vez por cada frecuencia.
Finalmente, los elementos de la matriz de impedancias yASN= M,xn(C) se obtienen del
siguiente modo:

20 2 [ M) n (s ds
cs(2)
MO
~ // Z ozg"”)h((f)(s) -h9"(s) ds
cs(2) q=1
MO
- [ e
g=1 cs(2)

M) ()
> oA, (0)= ()
q:

a” (9) = (2)

(3.81)
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Capitulo 4

Teoria de cavidades

4.1. Introduccion

El equipamiento moderno en las bandas de microondas y ondas milimétricas presente
en los sistemas de telecomunicacién (por ejemplo satélites de comunicaciones, sistemas de
comunicaciones moviles y radioenlaces), estd formado normalmente por dispositivos tales
como por ejemplo filtros, ortomodos, diplexores, multiplexores, acopladores, desfasadores,
redes conformadoras de haz, divisores de potencia, etc.[1]-[3].

Estos dispositivos pasivos de microondas se descomponen usualmente en bloques ele-
mentales como codos en dngulo recto, uniones T en plano E y en plano H, uniones T-magi-
cas, uniones de 6 puertos, los cuales se pueden englobar como casos particulares de la union
cubica general de seis puertos [4]—[9]. Por otra parte, también existen muchas estructuras de
microondas de interés practico que estin compuestas de uniones cubicas con accesos de for-
ma arbitraria, tales como la unién “torniquete” (en inglés turnstile junction) [10], o acoplado-
res direccionales con ranuras de geometrias arbitrarias [11]. Esta unién general multiacceso
también puede usarse para considerar el efecto de mecanizacion de “esquinas redondeadas”
presente en la implementacion real de muchos dispositivos de microondas [5].

El desarrollo de algoritmos rapidos y precisos para el andlisis de estas uniones de 3, 4 y
6 accesos ha recibido por lo tanto una enorme atencién en la literatura técnica. Un estudio
preciso de uniones T usando la formulacion de matriz de admitancias obtenida por teoria
de lineas de transmision se publicé inicialmente en [12]. Una extension de este trabajo se
puede encontrar en [13], donde se aplica una generalizacion del método descrito en [12] a la
caracterizacion de onda completa (en inglés full-wave) de uniones T en plano E y en plano
H, uniones de 3 puertos en plano E y en plano H y T-magicas.

Para mejorar la eficiencia de cdlculo de la representacion en términos de la matriz de ad-
mitancia generalizada (en inglés Generalised Admittance Matrix, GAM) de uniones y cruces,
en [8] y [9] se presenta un método basado en funciones de Green y teoria de cavidades, don-
de se aplica s6lo a simples uniones T en plano E y en plano H. En [14] se produce un nuevo
avance en este campo de investigacion, pues se resuelve una unién de seis accesos (cubica)
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en guia rectangular con formulacion GAM empleando la expresion de Kurokawa para cavi-
dades [15]. La teoria propuesta en este articulo se verifica con una T-mdagica. No obstante,
la técnica de segmentacion empleada en [14] para resolver la citada unién de 4 accesos no
resulta muy eficiente desde el punto de vista computacional.

En [16], [17] y [18] se describe un método alternativo que también puede usarse para
estudiar uniones de 3, 4 y 6 accesos respectivamente. Este método estd basado en soluciones
de adaptacion modal (mode-matching) deducidas de secciones superpuestas de resonadores.
Siguiendo esta técnica, la solucion del campo dentro de la cavidad se deduce de la superpo-
sicién de ondas estacionarias, lo que puede suponer un esfuerzo adicional de computo.

Recientemente, el analisis de uniones con cavidades de muchos accesos se ha convertido
en un tema de gran interés (ver por ejemplo [19]). En este articulo, se investiga una técnica
basada en adaptacion modal y en la funcion de Green para el estudio eficiente y preciso
de una unién de multiples accesos, que se caracteriza finalmente en términos de una matriz
de admitancias generalizada (GAM). La teoria general propuesta en ese trabajo se verifica
con una unién “torniquete”, que consiste simplemente en un dispositivo cuyos 5 accesos
tienen formas canodnicas (4 de ellos son guias rectangulares estindar y el otro acceso es
perfectamente circular).

Una estructura mds general, es decir una estructura 3D arbitraria con cualquier nimero
de accesos con secciones transversales de forma arbitraria, se ha estudiado recientemente
mediante el método BI-RME extendido [20], caracterizandose dicha estructura por una ma-
triz Y generalizada. La técnica de andlisis propuesta en la citada referencia es muy flexible
(permite el estudio de uniones de muchos tipos), especialmente cuando se utiliza para ana-
lizar dispositivos con la parte central formada por una unién cubica estandar. En [21] se
ha propuesto un método alternativo, basado en la resolucion de una ecuacion integral me-
diante el método de los momentos, para analizar el mismo tipo de estructuras arbitrarias. La
principal ventaja de ambos métodos es su gran flexibilidad, ya que pueden resolver un am-
plio rango de uniones multiacceso 3-D en guias arbitrarias. Sin embargo, estos métodos no
son todavia suficientemente competitivos, en términos de eficiencia numérica, para resolver
uniones cubicas con accesos de forma arbitraria.

El principal objetivo de este capitulo es ofrecer una descripcion explicita de una repre-
sentacion modal GAM muy precisa para una unién de 6 accesos, llamada unién cubica, la
cual esencialmente consiste en la interseccion ortogonal de 3 guias rectangulares estandar. El
andlisis de este dispositivo se basa en la teoria de cavidades [15], obteniéndose expresiones
analiticas cerradas para todos los elementos de la matriz de admitancias que son préctica-
mente independientes de la frecuencia. Esto permite reducir sustancialmente el tiempo de
CPU requerido para caracterizar tal dispositivo basico. El siguiente paso consistird en pro-
poner una técnica de segmentacion, que combina las expresiones de la unién cubica con la
técnica de la ecuacion integral desarrollada en el capitulo 3, para analizar de forma riguro-
sa y eficiente uniones cubicas cuyos accesos son guias de seccion arbitraria. Finalmente, se
presenta una nueva técnica que permite analizar directamente la unién cubica con accesos
de seccion transversal arbitraria sin necesidad de segmentar dicha estructura. De esta forma
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acceso (5)

acceso (2)

acceso (4); /

[ N

el X Z acceso (3)

acceso (1)

acceso (6)

Figura 4.1. La uni6n cubica.

se mejorara tanto la estabilidad numérica de la técnica como su eficiencia y precision, al
evitar la division del dispositivo “unién cubica con accesos arbitrarios” en varios problemas
mads simples (unién cibica con accesos rectangulares y transicion de accesos rectangulares a
accesos arbitrarios).

Finalmente, se validar4 la teoria expuesta con la medicion de los pardmetros de dispersion
de diferentes uniones cubicas, algunas de ellas con todos los accesos formados por guias
estdndar y otras en las que algunos de los accesos tienen seccion transversal arbitraria.

4.2. La union cubica

Consideremos la unién cubica formada por guias rectangulares mostrada en la figura 4.1.
De acuerdo con [14], es posible representar tal estructura a través de una matriz de admitan-
cias generalizada con los accesos situados en las caras de la region cubica interna. Utilizando
la conocida formula de Kurokawa para cavidades electromagnéticas [15], los elementos de
la matriz de admitancias pueden deducirse de la siguiente expresion genérica

(i x e,@)-hids/ h; -h(® ds +

CS(y) S(6)
+ L Z/ (h x e - g ds/ g -h¥ ds (4.1)
WH = JCs(v) CS(d)

donde w es la pulsacién del campo que excita la estructura, i es el vector unitario perpendi-
cular a la abertura en direccidn saliente de la cavidad, y las integrales representan los niveles
de acoplo entre los modos solenoidales (h;) e irrotacionales (g;) de la cavidad central ctbica

y los modos (hSZ) y e£7>) de los accesos (0 y ) relativos a cada elemento de la GAM. Como
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se indica en la ecuacion (4.1) mediante C'S(6) y C'S(7), las integrales de acoplo previas
deben evaluarse en la seccion transversal de cada guia de acceso a la cavidad. Finalmente, el
factor k; es el nimero de onda del ¢-ésimo modo de la cavidad (véase, por ejemplo, [22]).

Para obtener las expresiones analiticas de los elementos de la GAM de la unién cubica,
deben resolverse las integrales indicadas. Para ello, es necesario obtener las expresiones de
los vectores modales h; y g;, los cuales representan las componentes del campo magnético de
los modos solenoidales e irrotacionales de una cavidad estandar (ver figura 4.1) normalizados
al volumen de la cavidad. De acuerdo con [22], se puede escribir directamente

WM = NEUAL RN Ay (4.22)
WE = NMUA, &+ NECA, g NEAL g (4.2b)
g = NYA, X+ NJA, §+NIA, 2 (4.2¢)

donde el subindice i se refiere en realidad al conjunto de 3 subindices modales (r, s y ¢
relativos a las coordenadas x, y y z, respectivamente). Consecuentemente, las dos series de
(4.1) son en realidad series triples.

En las expresiones (4.2), N, N, y N, son los factores de normalizacion de los vectores
modales solenoidales e irrotacionales, y A,, A, y A, hacen referencia a las correspondientes
variaciones funcionales', cuyas expresiones explicitas pueden encontrarse en [22].

Hay que remarcar que el sistema de referencia coordenado (x, y y z) mostrado en
la figura 4.1 es el adecuado para obtener expresiones simples para los elementos Yn({f;%)
Ob=1,...,6)e Yn({f;?) (0 = 2,...,6). Con el objetivo de obtener expresiones compactas
similares para los elementos Yn({f;:f) 0 =3,...,6)e Yn({f;f‘) (0 = 4,...,6), asi como para
los elementos Y,ﬁ{f;?’ (0 =5,6)e Y,Sf;? ), el sistema coordenado debe ser convenientemente
situado y orientado en los accesos 3 y 5 respectivamente.

Las expresiones explicitas de los modos que excitan el correspondiente acceso (e,(]) y
h£,‘?), presentes en las integrales de acoplo requeridas, deben definirse adecuadamente en
cada acceso de la unién cubica. Ademds, para evaluar dos de las integrales presentes en la

ecuacion (4.1), se requiere calcular el término (fi X eﬁﬂ)). Sin embargo, este término esta di-

rectamente relacionado con la funcidn vectorial hg), por lo tanto s6lo es necesario encontrar
las expresiones para el campo magnético normalizado de todas las guias de acceso. Estas
expresiones se encuentran detalladas en [11]. Considerando cualquier acceso (9), el vector

transversal hg,‘i) se define como
hQ TV = NOTM BO) (3 ) & + NOTM BO (2 ) (4.3a)
hOTE = NOTE RO (3 ) & + NOTF B (2, 4) 9 (4.3b)

donde el indice m indica ahora los dos subindices modales p; y ¢, los cuales estin relacio-
nados con las coordenadas x e y del puerto (9). Por otra parte, el indice n del vector modal

Obviamente estas expresiones dependen de las variables x, y y z.
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presente en el término (fi x eg)) se refiere a los indices modales p; y g2, los cuales estin

relacionados con las respectivas coordenadas x e y del puerto (7).

En las expresiones previas, NQE‘” y Ny(5) se determinan para normalizar los vectores mo-
dales del puerto (0) respecto a su seccion transversal C'S(J), mientras que BY y Bysé) son
las variaciones funcionales de cada modo®. Para una guia rectangular estdndar, los valores
especificos de Nx(‘s), Néé), BY y Bg(f) pueden deducirse facilmente de [11].

El sistema de coordenadas local de todos los accesos (definidos por los vectores unitarios
X e ¥) debe elegirse en cada acceso de forma consistente con las siguientes dimensiones

transversales:

10 =@ = 10 =12 = p (4.42)
1) =W = ¢ l§3 — 554 =b (4.4b)
1) =1 = ¢ 1 =10 = (4.40)

Una vez determinadas las expresiones de los modos de la cavidad y de los modos de las guias
de acceso, se pueden calcular facilmente las integrales de acoplo presentes en la ecuacién
(4.1), y por tanto obtener finalmente las expresiones analiticas para los elementos de la GAM
de la unién cubica.

Ya que la estructura bajo andlisis es reciproca, slo se necesitan las expresiones para los
elementos Y(éﬁ) con § > . Para el resto de elementos de la GAM se empleara la siguiente
relacion:

Yy (7)) — y(r:9) 4.5)

m,n n,m

Considerando los elementos Yﬁﬂ ) con § > =, las expresiones finales de dichos elementos
pueden dividirse en dos grupos principales:

1. El grupo que contiene aquellas expresiones de la GAM que relacionan accesos parale-
los.

2. El grupo que contiene aquellas expresiones de la GAM que relacionan accesos orto-
gonales.

Accesos paralelos

En este grupo de expresiones se incluyen las correspondientes a los bloques de la GAM
que relacionan puertos paralelos, esto es, los elementos Y(‘s % con § = 1,2,...,6y los ele-

mentos Y((SJrl % con § = 1,3y 5. En estos casos, después de insertar las integrales de acoplo
requeridas en (4.1), es posible sumar la serie triple respecto a un indice usando férmulas co-
nocidas de expansiones de Fourier [23]. En particular, la serie se puede sumar con relacién

2Hay que tener siempre en cuenta que este sistema de coordenadas es local a la gufa, y por ello las variacio-
nes funcionales B, y B, dependen de las coordenadas transversales locales (en este caso x e y) a la direccién
de propagacion (en este caso z).
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al tercer indice modal ¢ de los modos de la cavidad. Entonces, aprovechando la ortogona-
lidad modal, se pueden obtener facilmente expresiones compactas para los elementos bajo
consideracion de la GAM

Y00 = (=) Y cot (BD1D) Gy (4.6)
YO = 5V ese (BO1D) G (4.7)

donde ﬁ,(f) e YO(S) son los conocidos coeficiente de propagacion y la admitancia caracteristica
del n-ésimo modo definido en el puerto () (véanse las expresiones en [11]), d,,.,, es la delta
de Kronecker (0,,,, = 1sim = ny d,,, = 0sim # n), y la dimensién longitudinal lg)
tiene los siguientes valores en funcion del acceso involucrado

=12 =c I 19 =10 = (4.8)

z z z z z z

Accesos ortogonales

Ahora es necesario considerar los elementos Yn({fﬂ) con 6 > 7, que relacionan accesos
ortogonales (esto es, 0 = 3,4,5,6 cony = 1,2y = 5,6 con y = 3,4). A causa de
las propiedades de simetria de la union cubica, solamente es necesario deducir expresiones
explicitas para los elementos Yn({q’nl ), Yw({r’nl ) e erf’f ) ya que los elementos restantes pueden
relacionarse directamente con tales bloques de la GAM.

Para deducir las expresiones de estos tres elementos , deben insertarse los correspon-
dientes modos de la cavidad y de los accesos en la ecuacion (4.1) para calcular las integrales
de acoplo requeridas. Entonces, aplicando ortogonalidad modal, se obtienen las siguientes
expresiones compactas

Y = iz iw;f,z (Ve NI, Tl + Ny NP TE, Tsi))
p2,92,p1
(Nh NO 18 1 4 NI NS ) 18 )5%,12 +
+ bju (N2 N 1, 1)+ N N“) I (; JIs0)
(Ve NG L5 el )+ Ng NSV I T ) 6, (4.9)
Y = e iw;; NI NG TS, Tl + Ny NI Tt )
P2,92,P1
(—1y (N0 NS 15, 1)+ NENS) 1) T8 ) 6+
- j—u (Ngi NI 1) S+ Ng N [cg(m )
(~1)= (N& N 1) el |+ NN ) s (410)
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(5,3) _ ng hi A7(3) 7.3) (3)
Ym,n - wpiE — kg » Nyt N, Ism(pz) [Cy(q2)
2,442,491

hi A7 (3) 7,.(3) 3)
+ Ny Nyn [cz(pz) [Sy(qz))

_ _ A7hi A7(5) 7.(5)
( 1)(12( N/ N, st(m)

) 0 NG 7.8 7.
L,y + Ny' Ny ]Cum)“y(qz))

1 = NE N 1) 56 ) by +

y(q1) z z(p1) ~ “y(q1)

L L (e N 1)
wp N\

z(p2) ~ “y(q
_ _NY () (5) (5) : A7(5) 7.5 (5)
(~1) (N2 NG IS, Telfyy = NN TR IS0 ) ) 6y 1D
donde los términos Is(é()) Ic( ()) Is;(i)) y Icy(p (cond =1,305yp=p1,q1,p2 0 ¢z) son

simples integrales seno y coseno con los siguientes valores

10

4 T

Is9) = 5 (1= 3,0) (4.12a)
(5) I

Ic, = 5 (1+6,0) (4.12b)
(9) Iy

Isyyy = 5 (1=0,0) (4.12¢)
(9) Iy

Iegy = 5 (1+6,0) (4.12d)

con 9, o representando de nuevo la delta de Kronecker (6,0 = 1sip =0y d,o = 0sip > 0),
y 1 y lz(f;) las dimensiones transversales de cada acceso (0) previamente definidas en las
ecuaciones (4.4).

De las ecuaciones (4.9)—(4.11) se puede concluir que solamente es necesario calcular un
término de las series en (4.1) para evaluar los elementos Yn({q’nl ), Y,T(fnl ) y Yn(fn?' ), Ademads, es
interesante remarcar que las integrales presentes en las ecuaciones (4.9)—(4.11), cuyos valo-
res se definen en las ecuaciones (4.12), no necesitan ser recalculadas para cada frecuencia, ya
que dependen tinicamente de la geometria de la union cubica y no de la frecuencia. Por estas
razones, el tiempo de cédlculo requerido para evaluar los elementos Yn(f’n1 ), Yn(f’nl ) y Yn({r’,? ) se
reduce dristicamente usando esta técnica.

Finalmente, ya que los accesos paralelos de la unién cubica, es decir, accesos (1) y (2),
3)y @)y (5)y (6), tienen respectivamente la misma seccion transversal (ver figura 4.1), es
posible calcular los restantes elementos de la GAM que relacionan los accesos ortogonales
como sigue:

y &1l — _(_1>p2y(3,1) y(6,1) — _(_1)qzy(5 o yB2) — _(_1)p1y(371)

b
m,n m,n

vt = —(—1ny (D v PP = —(—nry S v = —(—1)py S
Y;f;? - —(—1)6121/"(3;?) Yo = —(—1)ny, 53 Y;f;j@ =—(-D"Y&3  (4.13)

Desde el punto de vista de la eficiencia computacional, estas relaciones disminuyen drésti-
camente el tiempo requerido para la caracterizacion electromagnética de la unién cubica.
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Figura 4.2. Unio6n cubica con accesos arbitrarios.

4.3. Conexion de matrices de impedancia y admitancia ge-
neralizada

Una vez se ha resuelto completamente la unidn cubica, se va a considerar el anélisis de
una cavidad cuibica con accesos de seccion transversal arbitraria (ver figura 4.2) mediante una
técnica de segmentacion. Siguiendo esta técnica, la unién de varios accesos arbitrarios puede
descomponerse en una union cibica central y un cierto nimero de transiciones entre las caras
rectangulares de la union cubica y los accesos formados por guias de seccion transversal
arbitraria.

La union cubica interna se caracteriza a través de su GAM como se ha indicado en la
seccion anterior. Por otra parte, las transiciones se resuelven usando la técnica basada en
ecuacion integral descrita en el capitulo 3. Este método genera una caracterizacion a través
de una matriz de impedancias generalizada (en inglés Generalised Impedance Matrix, GIM)
para cada transicion. Obviamente, para construir la GIM correspondiente a una transicion
entre un acceso rectangular y un acceso arbitrario es necesario conocer los modos de la guia
arbitraria y las integrales de acoplo entre los modos de la guia arbitraria y de la corres-
pondiente cara rectangular de la unién cuibica. Estos datos se obtendrén gracias al método
BI-RME expuesto con detalle en el capitulo 2.

Finalmente, conectando todas las matrices generalizadas se puede construir una red equi-
valente global de toda la estructura. La forma clasica de conectar diferentes tipos de matrices
generalizadas (en este caso matrices Y y matrices Z) requiere una conversion previa de todas
las matrices a un mismo tipo (esto es, matrices Y, Z o S). Esta etapa de conversion se lleva
a cabo usualmente a través de inversiones matriciales, las cuales no pueden implementarse
siempre de la manera més eficiente y adecuada. Por ejemplo, cuando més complicado sea el
dispositivo de microondas, mayor seré el orden de las matrices requeridas para analizar el
dispositivo. Esto implica directamente un mayor esfuerzo de CPU para invertir las mencio-
nadas matrices. Otro problema de mayor envergadura aparece cuando las matrices a invertir
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estan mal condicionadas, lo cual supone generalmente la aparicion de inestabilidades y por
lo tanto una reduccién en la precision de la solucién obtenida.

En esta seccion se va a proponer un método nuevo y eficiente para resolver la conexioén
de matrices de impedancias y admitancias generalizadas sin realizar inversiones matriciales
intermedias. Para evitar tales inversiones, se debe elegir un conjunto adecuado de incégnitas
hibridas (tensiones y corrientes simultdneamente). Procediendo de esta forma, se obtiene
finalmente un sistema de ecuaciones bien condicionado, el cual puede resolverse siempre
por algoritmos estandar de una manera precisa y eficiente.

Por razones de simplicidad, se considerard una estructura de tres puertos con un solo
acceso de seccion transversal arbitraria para describir esta nueva técnica de conexion. El cir-
cuito multimodal equivalente de tal estructura puede verse en la figura 4.3, donde se observa
que la unidn central de tres accesos estandar estd representada por una GAM, y la transicion
relacionada con el acceso arbitrario se ha caracterizado por una GIM. El objetivo final es el
calculo de los parametros S de la estructura considerada.

Con respecto a la unién central de 3 accesos, es posible relacionar las tensiones y las
corrientes de la siguiente manera:

Y vy y0s 7
| = ;2 ) ?” ;2 S IR IR VA (4.14)
](3) 3,1) 3,2) 3,3) 1/3;)

donde Iéf,) y Vzg) son los vectores columna de dimension igual al nimero de modos Ns

elegidos en el acceso correspondiente (0 = 1,2, 3) de la unién central de 3 puertos, y los ele-
mentos Y( 7 son bloques de matrices que caracterizan el comportamiento electromagnético
de tal unlon central.

Para calcular los bloques Y( , puede emplearse la técnica descrita en la seccion an-
terior, ya que la union central de 3 accesos bajo andlisis es una unién cubica general (6
accesos) con 3 de sus accesos adecuadamente cortocircuitados. Por lo tanto, tales bloques
pueden obtenerse directamente eligiendo los apropiados de la matriz Y original de la unién
ctbica.

Para la transicion planar conectada a uno de los lados de la union central de 3 puertos, se
ha seguido la misma notacién del capitulo 3 para las tensiones y corrientes (ver figura 4.4).
Por lo tanto, se mantendran las ecuaciones obtenidas en el capitulo 3, que se reproducen
aqui por claridad

)

vy (4.15a)

S

v (4.15b)

s

9 = 19 +vY
1§ = 159 +v®

donde ffg) (0 = 1,2) son matrices diagonales de orden Ns. El m-ésimo elemento de tales
matrices se define como el comportamiento asintdtico de la admitancia modal caracteristica
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Figura 4.3. Circuito multimodal equivalente de una estructura de 3 accesos con un solo
acceso de seccion transversal arbitraria.
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1 7 712 (2)
1, A I A
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(1) o (1 o 2)
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Figura 4.4. Matriz de impedancias generalizada de una transicién planar generada por la
técnica basada en ecuacion integral.

Y(é) es decir

st,m»
J ]:(}—56) (modos TM)
~ (s c,m
Vi = L) (4.16)
—ji—"  (modos TE)

siendo k:g% la frecuencia de corte del m-€simo modo definido en la regién (9), cuya expresion
puede encontrarse por ejemplo en [11].

Finalmente, si se sigue el proceso descrito en el capitulo 3, los vectores columna de ten-
sién y corriente a ambos lados de la transicion se relacionan mediante la siguiente expresion

1 2 =
AR e N 17
A% z;" 23 -1

5 . . . .
donde Z it ") representan bloques matriciales de dimensiones N x IV,.
Para resolver la conexion entre las matrices Y3, y Z,, es obvio de la figura 4.3 que deben
forzarse las siguientes condiciones de contorno

Vi = vy (4.18a)
Ly = -1y (4.18b)

Seguidamente, se debe elegir cuidadosamente un conjunto de incégnitas. En este caso,
los vectores de tension V3(pl) y V},(;) son la eleccion natural en los accesos (1) y (2) de la
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unién de 3 accesos, mientras que los vectores de corriente [ (t) y I (t) son las opciones mas

convenientes en los accesos (1) y (2) de la transicion planar. Para encontrar las mencionadas
incognitas, se debe obtener un sistema de cuatro ecuaciones.

Las primeras 2 ecuaciones del sistema a resolver se deducen de las siguientes relaciones
matriciales

) =y vl v vE gy V3p (4.19)
FESIE SRR VAL A VA (A A (4.20)

que se han obtenido directamente de (4.14).
De la primera condicion de contorno (4.18a), y haciendo uso de la primera relacion ma-
tricial de (4.17), se puede expresar el vector columna ‘/'3(;’) en términos de las incégnitas I S(tl )

y I?) como sigue:

3p

Vi = Vi = 20 I + 257 (1) 421)

Finalmente, si esta ultima relacién se inserta en (4.19) y en (4.20), se obtienen las dos
primeras ecuaciones del sistema final

3p

o YTV Y 2 1)+

+Y1’3 ~Zs(t1’2 .(—Igf)) (4.22)
) = Yyl vy vt v e vt zgt 1)+

+ ¥ 2 (-1 (4.23)

La tercera ecuacién del sistema final se debe obtener de la condicién de contorno (4.18b).
De (4.14) y (4.21) se deduce el término de la izquierda de la citada condicién de contorno

3 3,1 1 (3,2 3,3 L) 71
1) = Y vy vt vl e vzt 1)+
+ Y 2P (-19) (4.24)
Con respecto al término de la derecha de la condicion de contorno considerada, deben

combinarse las relaciones matriciales (4.15a) y (4.21) para encontrar la siguiente expresion:

1 7(1 O-(1 1
IR I
BV D Y2 (1) was)

)

Entonces, después de algunas manipulaciones algebraicas, se deduce la expresion para la
tercera ecuacion del sistema final

)/3(31 V(l) + Y (3,2) ‘/32) + |:U+ (Y(3 :3) }A/s(tl)) . Zétlvl)} I( ) +
(

+ (V0 V) 282 (1) =0 (4.26)
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donde U es la matriz identidad de orden igual al nimero de modos elegidos en el acceso
comun de la unién central y de la transicion.

La ultima ecuacion del sistema se obtiene directamente de la segunda relacion matricial
de (4.17)

VD = 2B 0 4 78 (1) 2

Las cuatro ecuaciones obtenidas pueden expresarse en forma matricial, dando lugar al
siguiente sistema final de ecuaciones a resolver

](1) AL

[(2) &)

=H- 4.28
0 ](1) (4.28)
)\

donde H es una matriz definida como sigue:

1 (1,1) Y(l 2) (1 3) Z(l 1) 1,3) Z(l 2)
38321) 3922 8323) 11 (?23 Zs(t12
st st
H= N
Y;; 1) Y(s 2 (ng 3) Yé”) A <Y3<§ 3) _ Yg(;)) . 712
0 0 Z(t271) Z(2 2)

(4.29)

Como puede observarse en (4.29), so6lo se requieren multiplicaciones matriciales para
resolver la conexion de las dos matrices generalizadas que representan la estructura bajo
estudio. Por lo tanto, siguiendo este nuevo procedimiento, se evitan completamente las in-
versiones matriciales.

Para calcular los pardmetros S de la estructura considerada, sélo es necesario resolver el
sistema definido por (4.28) y (4.29) tras incluir las correspondientes condiciones de carga en
la matriz H. La utilizacién de algoritmos estandar para invertir la matriz H cargada (como
por ejemplo la eliminacién Gaussiana con retrosustitucion) ha proporcionado resultados muy
eficientes y precisos, tal y como se vera en la siguiente seccion.

Finalmente, es interesante remarcar que la técnica recién presentada puede generalizarse
a estructuras mas complejas que incluyan més de un acceso de seccidn transversal arbitra-
ria. En tales casos, la estructura deberia descomponerse en la unién central con geometria
estdndar y el nimero de transiciones planares (relacionadas con los accesos de seccidn trans-
versal arbitraria) requeridas. Entonces, la conexion entre cada uno de los accesos y la unién
central se resuelve empleando las mismas expresiones recién reducidas.
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Figura 4.5. La T-maégica.

4.4. Ejemplos de aplicacion de la union cubica

La teoria deducida en las dos secciones anteriores puede aplicarse facilmente a numero-
sos ejemplos de especial interés, tales como por ejemplo la T-mégica, la unién de 6 puertos,
uniones T en plano E y en plano H con esquinas redondeadas (de gran interés tecnoldgico),
la doble T (una T en plano E y otra T en plano H unidas por el acceso lateral), diplexores
(se verd en el capitulo 6), etc. A continuacion, se presentan resultados para algunos de estos
dispositivos.

4.4.1. La T-magica

Como primer ejemplo de validacién se ha escogido la T-mégica mostrada en la figura
4.5. Esta estructura se utiliza en numerosos dispositivos de microondas como por ejemplo
multiplexores, acopladores, mezcladores y transductores ortomodales. Sin embargo, en la
literatura técnica existen pocos andlisis rigurosos (de onda completa) de esta unién. Asi por
ejemplo, pueden encontrarse soluciones rigurosas en [13] y [17], donde se emplean técnicas
diferentes a la descrita previamente.

Este dispositivo se puede caracterizar usando la técnica de segmentacion propuesta en
este capitulo, ya que puede descomponerse idealmente en una unién central de 4 puertos, y
en una simple transicién entre una guia cuadrada y una guia rectangular (ver el acceso 4 en la
figura 4.5). Para la unién central de 4 accesos, se puede utilizar la teoria propuesta en la sec-
ci6én 4.2 para una unién cibica general, pero con los accesos (4) y (6) de dicha unién general
terminados en cortocircuitos (ver figura 4.1). En cambio, la transicion debe representarse
segln la formulacién GIM presentada en el capitulo 3. En este caso, tal representacion con
matriz de impedancias generalizada puede obtenerse facilmente, ya que la transicién anali-
zada estd formada por guias con geometrias estandar (cuadradas o rectangulares). Una vez
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Figura 4.6. Izquierda: Md6dulo de los pardmetros de dispersion de una T-mégica en guias
WR-90. Derecha: Fase de los pardmetros de dispersion de la T-magica en guia WR-90.
Las lineas de trazo continuo indican resultados de la simulacidn, y los puntos indican
medidas obtenidas de [18].

caracterizada cada parte de la estructura bajo estudio, puede seguirse la técnica de conexion
de matrices descrita en la seccion 4.3.

Para validar la técnica de andlisis descrita, se han calculado los parametros de dispersion
(o scattering) de una una unién T-mdgica en guias WR-90 (a = 22,86 mm, b = 10,16 mm).
En la figura 4.6 se ofrecen los resultados de magnitud y fase de los pardmetros de disper-
sion, que concuerdan muy bien con las medidas obtenidas de [17]. Se ha de remarcar que
la concordancia se observa también para los resultados de fase, los cuales suelen ser mas
criticos.

Para obtener la precision de los resultados mostrados en la figura 4.6, tan s6lo se ha
requerido considerar 18 modos en cada seccion de guia.

4.4.2. La union de 6 puertos

Como segundo ejemplo de validacién se ha escogido la unién de 6 puertos que tiene
la forma mostrada en la figura 4.7. Este elemento estd presente en muchas estructuras de
microondas, como por ejemplo la unién “torniquete”, acopladores en T hibridos en plano E
o en plano H, y uniones T en plano H o en plano E combinadas [18].

Para analizar este dispositivo con la técnica de segmentacion, se ha descompuesto la
estructura en una unién central ctibica de 6 accesos y dos transiciones iguales entre una guia
cuadrada y una guia rectangular estdndar (ver el quinto y el sexto acceso en la figura 4.7).

Para verificar el método de andlisis propuesto, se han calculado los parametros de dis-
persién de una unién de 6 puertos en guias WR-62 (a = 15,799 mm, b = 7,899 mm). Los
resultados de la simulacién pueden observarse en la figura 4.8 (coeficientes de reflexion y de
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Figura 4.7. La unién de 6 puertos.

transmision), donde se comparan satisfactoriamente con medidas obtenidas de [18].
Los resultados mostrados en la figura 4.8 se han deducido considerando tan sélo los
primeros 30 modos en todos los accesos de la union.

4.4.3. Launion T con esquinas redondeadas

Las siguientes aplicaciones que se van a considerar son las uniones T en plano E y en
plano H con esquinas redondeadas en el acceso lateral (ver figura 4.9).

Las uniones T son elementos que se usan comtinmente en un amplio abanico de dispositi-
vos de microondas, como por ejemplo diplexores y multiplexores, acopladores direccionales,
desfasadores y redes conformadoras de haz. Ademas, los procedimientos de fabricacion de
dispositivos en guia mas usuales introducen el efecto de “esquinas redondeadas”, tal y co-
mo se comenta con detalle en el capitulo 5. Por lo tanto, el andlisis preciso de uniones T
considerando tales efectos de mecanizacidn tiene un gran interés tecnoldgico.

Para analizar estas piezas puede aplicarse la misma técnica de segmentacién comentada
previamente. Con respecto a la union central, estard compuesta en cada caso (plano H y plano
E) por 3 guias rectangulares estandar. Tales uniones centrales pueden obtenerse facilmente
de la unidn cibica general mostrada en la figura 4.1, después de situar cortocircuitos en los
correspondientes accesos en cada caso. Seguidamente, se considera una transicion entre una
guia rectangular estdndar y la misma guia con esquinas redondeadas en cada configuracion
(plano E y plano H). Para caracterizar estas transiciones con una GIM como se ha explicado
en el capitulo 3 y en la seccidn 4.3, se requiere el conocimiento del espectro modal de la guia
de esquinas redondeadas, asi como las integrales de acoplo entre tales modos y los de la guia
rectangular estandar. Para obtener estos modos se usa el método BI-RME modificado que se
explicé en el capitulo 2, para de esta forma mejorar la precision discretizando las esquinas
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Figura 4.8. Mddulo de los pardmetros de dispersion de una unién de 6 puertos en guia rec-
tangular estdindar WR-62 (a = 15,799 mm, b = 7,899 mm) operando en la banda Ku.
Las lineas en trazo continuo indican resultados de la simulacién, y los puntos indican
medidas obtenidas de [18]. Izquierda: Magnitud de los coeficientes de reflexioén (S,
S33 'y S55). Derecha: Magnitud de los coeficientes de transmision (Sa1, S31, S51, Sa3 Y

565)-

redondeadas con arcos de circunferencia. La integrales de acoplo se obtienen con el método
descrito en [24] a partir de los datos generados por el propio método BI-RME. Finalmente,
después de haber caracterizado el comportamiento electromagnético de la union central y de
la transicion por separado, se aplica la técnica eficiente de conexion explicada en la seccion
4.3.

Como ejemplos de validacion se han seleccionado uniones T en plano E y en plano H
en guias WR-62 (a = 15,799 mm, b = 7,899 mm), cuyos accesos laterales son guias WR-
62 con esquinas redondeadas de radio de curvatura igual a 1,5 mm y una longitud fisica de
7,05 mm. Los resultados de la simulacion para el médulo de los pardmetros de dispersion
de tales estructuras se muestran en la figura 4.10 tanto para el plano H como para el plano
E. En tales gréficas se han incluido medidas de prototipos fabricados para comparar los
resultados. Se observa una gran semejanza entre los resultados de las simulaciones y las
medidas, confirmando pues la gran precision que proporciona la teoria presentada en este
capitulo.

4.5. La union cubica con accesos arbitrarios

En esta seccion se propone un nuevo método para obtener directamente la representacion
GAM de una unidn cuibica con accesos de forma arbitraria. Los elementos de la GAM de esta
unién se obtienen analiticamente usando la expresion genérica de teoria de cavidades [15].
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Figura 4.9. Izquierda: Unién T en plano H con el acceso lateral redondeado. Derecha:
Union T en plano E con el acceso superior redondeado.
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Figura 4.10. Izquierda: Médulo de los parametros de dispersion de una unién T en plano
H en guias WR-62 con el acceso lateral redondeado. Derecha: Modulo de los pardme-
tros de dispersion de una unién T en plano E en guias WR-62 con el acceso superior
redondeado.

Para calcular tales elementos de la GAM, se requiere conocer el conjunto de modos de las
guias arbitrarias que forman los accesos, asi como las integrales de acoplo entre esos modos
y los modos de la cavidad central. Se propone una nueva técnica basada en el método BI-
RME descrito en el capitulo 2 para obtener expresiones compactas de las integrales de acoplo
requeridas. Ademads, se han realizado esfuerzos para mejorar la eficiencia numérica de este
nuevo método, por ejemplo las series triples presentes en las expresiones de los elementos
de la GAM que relacionan puertos paralelos se han reducido a rdpidas series dobles.

Para validar la teoria propuesta en esta seccion, se ha considerado en primer lugar el
efecto de “esquinas redondeadas” presente en los procesos de fabricacion de dispositivos en
guia rectangular mds comunes. Por ejemplo, se han analizado uniones T en plano E y en
plano H con esquinas redondeadas en sus respectivos accesos laterales, asi como la conexién
de estas 2 uniones a través de sus accesos laterales. Después, se ha estudiado un dispositivo
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Figura 4.11. Union cibica con 6 accesos arbitrarios.

mas complejo que incluye 2 accesos con geometria arbitraria, en concreto una T-magica con
esquinas redondeadas en sus dos accesos laterales. Los resultados de la simulacion se han
comparado exitosamente con medidas de diversos prototipos fabricados.

4.5.1. La union cibica general

La estructura bajo estudio es la unién cubica con 6 accesos arbitrarios mostrada en la
figura 4.11. El objetivo final de esta seccidn es derivar una representacion matricial de ad-
mitancias generalizada de la unidn cubica general, con los planos de referencia situados en
los accesos de seccidn transversal arbitraria de la estructura. Por lo tanto, la GAM obtenida
tendrd una estructura matricial constituida por 6 x 6 bloques.

De acuerdo con la teoria electromagnética de cavidades [15], [22], los elementos de la
representacion GAM buscada pueden deducirse a partir de la misma expresion genérica uti-
lizada para la unién cubica de accesos rectangulares, es decir

[e.e]

y(6:7) — &/ (fi x e(v)) . hidS/ h, - h®ds +
Pa ; wiue — k7 Jos) a CS(8) b
i N NI (6)
+ — / (hxe)- gidS/ g -h?’dS (4.30)
Wit ; CS(y) ? cs@)

donde h; y g; representan los modos solenoidales e irrotacionales de la cavidad central cubi-
ca, respectivamente, w es la frecuencia angular del campo que genera la excitacion, k; el
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nimero de onda del i-ésimo modo de la cavidad, i es el vector unitario perpendicular a
la apertura y saliente de la cavidad, y donde h,(f) y e,(f) representan en este caso las p-ési-
mas funciones vectoriales del acceso de seccidn transversal arbitraria (J) (los dominios de
integracion C'S(6) y C'S(7y) indican los accesos donde debe evaluarse cada integral).

Para implementar la expresion genérica de los elementos de la GAM mostrada en (4.30),

se deben calcular las siguientes integrales:

L = / (f x ") - h;dS (4.31a)
CS(y)

I, = / h; - h{” dS (4.31b)
CS(6)

Iy = / (0 x el") - g;dS (4.31c)
CS(y)

I = / g -h(" ds (4.31d)
CS(5)

Tras resolver todas estas integrales de acoplo e insertar sus valores en (4.30), se pueden
obtener expresiones completamente analiticas para los elementos de la GAM de la estructu-
ra bajo estudio. En los siguientes apartados se describe con detalle la teoria empleada para
deducir tanto las expresiones compactas para las citadas integrales de acoplo, como las ex-
presiones finales de los elementos de la GAM.

Las integrales de acoplo

Para resolver las integrales de acoplo definidas en (4.31), deben obtenerse primero las ex-
presiones para las funciones vectoriales modales de excitacion (eff) y hz(f)) para cada acceso
de seccidn transversal arbitraria. Ademads, para evaluar (4.31a) y (4.31c), debe calcularse
también el término (A X egﬂ). Sin embargo, este término estd directamente relacionado con
la funcién vectorial modal hfﬂ), por lo que sé6lo es necesario obtener el campo magnético
normalizado en todos los accesos de la estructura.

Consideremos el puerto genérico (J), cuya seccion transversal Ss delimitada por el con-
torno o5 se muestra en la figura 4.12. Para calcular las expresiones modales requeridas de
los puertos de seccidn arbitraria, se define una guia rectangular estdndar de dimensiones [,
y lys que encierra al acceso. En el caso que nos ocupa (ver figura 4.11), los valores de tales

dimensiones para cada acceso son

lyy =1l =a loy =1, =c ly; =1y =c (4.32a)
ly, =1y, =b ly, =1, =b lyy =1, =a (4.32b)

Siguiendo el método BI-RME propuesto en el capitulo 2, la expresion para el campo
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Figura 4.12. Acceso de seccion transversal arbitraria.

magnético normalizado del p-ésimo modo TE(H) del acceso (9) puede escribirse como sigue

N e’} (5)
hOT = kO3 00N RO +“(5)Z kc(‘g’;p] hO)H _
n=1 =1
N
L b®) ZR”“ (4.33)
O] np .
P n=l1 =1

y la expresion para el campo magnético normalizado del p-ésimo modo TM(E) del acceso
(0) presenta el siguiente aspecto

/ / (
WOF = STHY S KORONLY es aay

En las expresiones anteriores, /<a( )

TE del acceso (§), mientras b%p y aﬁn;, son respectivamente los coeficientes de la corriente

desconocida y los coeficientes de la expansion modal relacionados con el problema TE. Los
coeficientes b/n(g) y a;,({;) tienen un significado equivalente a los previos para el caso TE, pero
ahora relacionados con el problema TM (ver capitulo 2).

Los escalares k {2s) y k: presentes en (4.33) y (4.34) son, respectivamente, los nime-
ros de onda de corte de los modos TE y TM de la guia rectangular estandar con seccién
transversal {25 (ver figura 4.12). Sus expresiones, asi como las de los campos magnéticos
normalizados (hEQJ)H para los modos TE y hEQ‘S)E para los modos TM) de una guia rectan-
gular, pueden encontrarse en [11].

Los limites superiores N y N’ de las sumas en (4.33) y (4.34) son el nimero de fun-

ciones base elegidas para expandir la corriente inducida (incégnita del problema) para el

es el nimero de onda de corte del p-ésimo modo
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caso TE y TM, respectivamente, mientras los enteros M y M’ son el nimero de modos TE
y TM de la guia rectangular estdndar con seccidn transversal {25 utilizados para expandir,
respectivamente, cada modo TE y TM del puerto de acceso de seccidn arbitraria (J).

Con respecto a los coeficientes Rfi.), R;l(f ) y R;gé), que también aparecen en (4.33) y
(4.34), se definen segtin [24] como sigue

1 R

Ry = T / el 5w, dis (4.35)
' 1 O5)E
RY = —o5e / P w, dls (4.36)
k5P Jon

” 1 QN E ow
RO _/ @8 n 4.37
ni k;(Q(s) ) P 6Z5 6 ( )
donde eEQa)H y goZ(Q&)E son las funciones modales normalizadas del ¢-€simo modo TE y TM

de la guia rectangular estdndar con seccion transversal {25, w,, es un conjunto de funciones
normalizadas de dominio restringido que reconstruyen la corriente desconocida en cada ele-
mento de la linea s, t5 es el vector unitario tangente a la linea o5, y I5 es un pardmetro que
recorre tal linea (ver figura 4.12).

Para proceder con el célculo de las integrales de acoplo definidas en (4.31), también
es necesario deducir las expresiones para las funciones vectoriales modales h; y g;. Estos
vectores representan, respectivamente, las componentes del campo magnético de los modos
solenoidales e irrotacionales de una cavidad cubica estandar (ver figura 4.1) normalizadas
respecto a su volumen. Segtin [22], estas componentes vectoriales se expresan como

WM = NP AL+ N ALY (4.382)
WP = NMUAL R+ NS A NS AL (4.38b)
g = NUA, %+ NSA,§+NYA., b (4.38¢)

donde el subindice ¢ hace referencia a un conjunto de 3 subindices modales r, s y t, los
cuales estdn relacionados con las coordenadas x, y y z, respectivamente. N, N, y N, son los
factores de normalizacion de las funciones vectoriales modales solenoidales e irrotacionales,
y Az, Ay y A, se refieren a las correspondientes variaciones funcionales (que obviamente
dependen de z, y y z). Las expresiones explicitas de estos términos pueden encontrarse en
[22].

Como se remarco también en la seccién 4.2, para deducir expresiones simples para los

elementos Yp(g’l) 0 =1,...,6)e Y,ff;z) (6 = 2,...,6), el sistema de coordenadas debe
elegirse como se muestra en la figura 4.1. Con el objetivo de deducir expresiones compactas
muy similares para los elementos Y};(z’g) (0=3,...,6)e Yp(f,’A‘) (0 = 4,5,6), asi como para los

elementos Yp(ffj‘r’) (0 =5,6)e Y};(f]’ﬁ), el sistema de coordenadas debe situarse adecuadamente
en los accesos (3) y (5), respectivamente, de la cavidad cibica estandar.
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Para obtener los productos escalares requeridos en (4.31), es necesario expresar los vec-
tores modales h; y g; con respecto al sistema de coordenadas local del acceso relacionado
por cada integral (acceso (0) o () correspondiente al bloque de la GAM considerado). Por
ejemplo, eligiendo otra vez el acceso (0), podemos expresar las funciones vectoriales moda-
les h; y g; de la siguiente manera:

hy = NI Ay i(ws,ys) Rs + N7 Ay i(25,95) 9 (4.39a)
g = NI Ay i(ws,ys5) X5 + NI Aysi(75,95) Js (4.39b)
donde las constantes de normalizacion (V) 5, N;s , NJi iy N 92) y las variaciones funcionales

(Az,,i Y Ays.i) pueden determinarse para cada acceso 2 partir de las correspondientes expre-
siones genéricas previamente incluidas en (4.38).

Usando las expresiones propuestas en (4.39a) y (4.39b) para h; and g;, y aquellas in-
cluidas en (4.33) y (4.34) para los campos magnéticos modales de los accesos de seccion
transversal arbitraria, es posible encontrar expresiones analiticas para las integrales requeri-
das Iy, I», I3y 14. Por simplicidad, sélo se presentaran expresiones explicitas para la integral
15, ya que las restantes integrales (I, I3 y 1) pueden escribirse facilmente en términos de la
solucion obtenida para el caso /.

Entonces, si el p-€simo modo del puerto (J) es un modo TE(H), I puede obtenerse como
sigue

[H Nh IQH:c(;(pa 7"5,85) +Nh IQHy(;(p7T5>S5> (440)
donde r5 y ss son los indices del -ésimo modo solenoidal de la cavidad estdndar corres-
pondiente a las coordenadas x5 e ys, respectivamente. Los términos I3’ e I3}, tienen el
siguiente aspecto:

" () N ©
12x5<p’r5a35) = kyp )ng sta(r5) [Cy5(35) Zbglp) R )
n—=1 1=T5,5§
—l—/ip Nx;“ l— + l— ISI&<T5> [Cyé(S(;) F(M7T57S5) amplm:r,g EF
zs Ys ’
1 (260
oy Nes L5 (r8) Leyg(s0) Z o) R, . (4.41)
D n=1 El
i 5) Arhi o 6 o)
I (p.rs, ss) = K Nyj Tea(rs) Isy,(ss) Y b)) R\
1=T§,S5

n=1

2 2
(25)H rsT ST
n K](;s) N;;m [(—) + <l—> ] Iy, (1rs) Isys(ss) F'(M,rs, ss) aﬁﬁmm:msé

lxé Ys

1 penE
% Ny ey (rs) Isy,(ss) Z b R

Kp

(4.42)

1= 75,868
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(2 H (25 H hiné)E 1 (@25)E

En(4.41)y (4.42), No; . Ny}, Ny} y Nys son los factores de normalizacién
de las funciones vectoriales modales de la guia rectangular estdndar con seccidén transversal
Qs (ver figura 4.12), cuyos valores pueden deducirse facilmente de [11]

(@5)H e | (1sm\? ssm\ 2] e TsT
N = s D) 4 (22 - (4.43a)
ll‘é lya L l$§ lys i lz(S
- 1-1/2
N;E%)H B €rs€ss (M) ’ + (ﬂ) ’ (ﬂ) (4.43b)
5 - .
lxé lyé L 11'6 ly6 i ly6
~1/2
e R (”—”)2 + <S‘§—7T)2 (‘S‘S—W> (4.43¢)
’ la:(; l’y5 lxé ly5 ly5
~1/2
@) 9 2 2
R (W_ﬂ) i (Sa_ﬂ) (W_W) (4.43d)
ll‘g ly5 lmé ly§ lxé
donde ¢,, y €, son los conocidos factores de Neumann
1 si u=0
€y = (4.44)
2 si u##0

Los términos s, Icy;, Is,; € Ic,,, presentes también en (4.41) y (4.42), son simples
integrales seno y coseno con los siguientes valores

Is, (rs) = l%‘s(l — 0rs.0) (4.452)
Iy, (rs) = %5(1 + 0rs0) (4.45b)
Is,,(ss) = %(1 — 0s5,0) (4.45¢)
Icy,(s5) = ly—“(l + d55.0) (4.45d)

donde 6., ,, es la conocida delta de Kronecker (0,,,, = 1 sim = n, 0, = 0si m # n).
Finalmente, el factor F'(M,rs,ss) que también aparece en (4.41) y (4.42) se define de la
siguiente manera

(4.46)
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Por otra parte, si el p-ésimo modo del puerto () es un modo TM(E), la integral /, puede
expresarse de la siguiente forma

Iy = N} I3, (p,7rs,s5) + Ny I3, (D, 75, 55) (4.47)
donde en este caso los términos Ifm 5 € Ify 5 tienen las siguientes definiciones
(955 o\ 2 s 2 1/2 N’
h , /
Ifx(;(p’ T5785) = Na; [(;_) + (;—) ] ]Sz§(T5) IC%(S(;) an(g) Rn(zé) )
Ts Ys n=1 1=T§,S§
p)E rsT 2 S§T 2172 (s
Npm — ) + (= 545 (r5) Iey,(ss) F'(M' 15, 85) a,\0) (4.48)
g lms l% » m=rgs,Ss
(Q5)E r 2 S 2 1/2 N’
h; s s ’ ’
I£, (007, 53) = N [(l—) +(37) ] Teay(75) Iy (55) 309 7Y,
xs ys n=1 1=T5,8§
S E rsT 2 ST 27 "
N/ =)+ (== ey, (rs) Isy,(ss) F' (M, 15, 85) ) (4.49)
Ys lxé ly5 P lm=rs,ss
donde F'(M’,rs, s5) se define en este caso como
9 511/2
1 s [(lé—”) + (50) } < K@
F'(M',15,85) = Y A (4.50)
. (% S§T 1(Qs)
o s |(2) + ()] >
El resto de integrales (/y, I3 y I;) pueden escribirse en términos de 1%, , I7 . I,y

Ify , como se indico en (4.40) y (4.47), pero considerando en tales expresiones las corres-
pondientes constantes de normalizacion de los modos de la cavidad estdndar y la direccion
apropiada del vector unitario fi.

Una vez se han resuelto completamente las integrales 1, I, I3y 14, las expresiones para
los elementos de la GAM pueden obtenerse facilmente. A continuacidn, se deducirdn las
expresiones explicitas para todos los elementos de la GAM de la union ctibica general. Como
ya se hizo en la seccidn 4.2, los elementos de la GAM se dividirdn en dos grandes grupos:

los elementos que relacionan accesos paralelos y los que relacionan accesos ortogonales.

Los elementos de la GAM para accesos paralelos

Se obtendran en primer lugar los bloques de la GAM correspondientes a la diagonal
principal, es decir, Y}j(g";) con o = 1,2,...,6. En principio, se deben insertar en (4.30) las
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correspondientes expresiones para las integrales [y, Is, I3 y I4. Después, deben sumarse
todas las series que aparecen en dicha ecuacion referidas al indice ¢ tal y como se indica en
la seccion 4.8, dando lugar a la siguiente serie doble

Y;)(Z(S ZZ € €1 11 (q,7.5) T1(1)(pa7“ s):

wul‘r‘; Y5 r=0 s=0

2 271
<r_7r> + (51) SYS) (r,s) — Séé)(r, s)
ZI(; lyé

1
4w5 rr 2 st\ 2
S S 1) T [(—) +(l—)] 59(r,9)

r=1 s=1 l:p(;
4.51)

En esta ultima expresion, es importante resaltar que la primera serie doble no puede
empezar con los dos indices (r y s) siendo 0 simultdneamente. Los términos 7’ 1(15) (q,r,9)y
TQ(f ) (q,r, s) se definen como sigue para el g-ésimo modo H(E):

rm ST

(g, r,s) = (Z_) [fx(f)(q, rs)+ (l_) If;f)(q,r, s) (4.52a)
s Ys
ST rm

(g7 s) = (z_) L3 (q.r,s) — (z_) B (q,r, s) (4.52b)
Ys xs

y S@(r, s), Sgs) (r,s)y Séd)(r, s) se refieren a las series mencionadas anteriormente, cuya
definicion y expresion de la suma se recoge en la seccion 4.8.

El siguiente paso es calcular los bloques adyacentes a la diagonal principal de la GAM
que también relacionan accesos paralelos, es decir, Y;,,(fl“’é) cond = 1,3, 5. Siguiendo el mis-

.. . . ) . . .
mo procedimiento utilizado anteriormente con los elementos Yp(,q’ ), se obtiene la siguiente

serie doble

Y;J(,(EJJFL&) ZZ € €51} 11 (q,7,5) T( )(p,r s):

w’ul% Y5 p=0 s=0
]4

7 —1
; (—”) SP(r,5) = 59, )
ly6

2
-
w (5) (5+) rr\? s - (6)
Z T21 q,T, S (p,T S) <l_) + (l_) S5 (T7 S)
x& y5 r=1 s=1 Zs Ys

(4.53)

rm
Zs
9

En (4.53), la primera serie doble no puede empezar con los dos indices (r y s) igual a 0
al mismo tiempo, y los términos Sf) (r,s), Séa) (r,s)y S((f) (r, s) se refieren ahora a las series
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que pueden sumarse analiticamente en este caso. Las definiciones y valores de estas series
pueden consultarse también en la seccién 4.8.

Los bloques Y}fs A1) (6 = 1,3, 5), también adyacentes a la diagonal principal de la GAM,
pueden obtenerse facilmente hac1end0 uso de la propiedad de reciprocidad de la estructura

bajo estudio
Yp(g,éﬂ) _ y(6+L0) (4.54)

q9,p

donde los elementos Yq(,f,ﬂ’é) se calculan de acuerdo con (4.53).

Los elementos de la GAM para accesos ortogonales

La expresion general para los bloques ng‘;”) que relacionan puertos ortogonales con § >
v (por ejemplo §d = 3,4,5,6 yy=1,200 = 5,6y v = 3,4) presenta el siguiente aspecto

€r€s €t () (6,7)
. 0o 00 00 ( Py ) <z > Tll (q,?” S)T (p,T,S,t)
Yo = jwed YN OOV s,t) - . g g
(2" [ (2" -] | ()" ()]

P = €re€se () (6,7)
+jwe ZZZ ) (=) T (g, 7, 8) Toy " (p, 7, 5, 1)

abc
=1 51 =0 et {(k:ist) w%s] [<§)2+ (l—ﬂﬂ

. 0o 00 00 €r€s €t T(’Y) T( )
_WLMZZZ C(S’Y 7° s, t ( abce ) 11 (Q77;7$> . (p7r757t> (455)
r=0 s=0 t= (krz;),t>

En esta expresion, la primera serie triple no puede empezar con el valor 0 para los dos
indices r y s simultaneamente, y los 3 indices (r, s y t) de la tercera serie triple no pueden
ser igual a cero al mismo tiempo.

Con respecto a los coeficientes C*?)(r, s, t) presentes en (4.55), tienen los siguientes
valores en funcién de los puertos de excitacién (J) y () relacionados con cada elemento de
la GAM

CBD(r s, t) =1 CBA(r,s,t) = (—1)H! CO3(r,s,t) = (—1)*
CUD(r,s5,t) = (1)L CW2(r, s,t) = (=1)"*  CO6I(r s, t) =1
CO(r,5,t) = (—1)°  COD(r,s,t) = (—1)*TH1 OO (p, 5, ¢) = (—1)++1
COD(r,s5,t) = —1 CO2(r s, 1) = (—1) COD(r s,t) = (—1)*
(4.56)
y k:r s+ representa el nimero de onda de corte del i-€simo modo de la cavidad, cuyo valor se

puede deducir de [22] para cada puerto de excitacion (7)-
En (4.55), T11 (q,r,8)y TQ(V) (q,r, s) se refieren a los mismos términos previamente defi-

nidos en (4.52a) y (4.52b), mientras 75" (p,r,s,1), T8 (p,r,s,t)y T§2’7) (p,r, s,t) hacen
referencia a los nuevos términos que dependen de los dos accesos (0) y (7) involucrados en
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el calculo del correspondiente bloque. Asi, por ejemplo, para los bloques Y},(z’w cond = 3,4
y v = 1, 2 los nuevos términos se definen como sigue para un modo H(E) p-ésimo

2 2
TS (p,7,s,t) = [(;—W) + <;—ﬂ) ]Iﬁé?(ms)
Ty Y~
ST tm
— (l—) (z_) LA (p,t, s) (4.57)

Yy 2y
rm
1357 (pry s t) = (l—) Ly (p,t,5) (4.58)
s, tm sT
T3 (p,rys,t) = — (l—> L (p,t,s) — (l—) LY (p,t, ) (4.59)
2y Yy

Sid =56y =1,2 las expresiones para los términos mencionados 7’5, Ths y T35 son
los siguientes para el p-ésimo modo H(E)

2 2
5, rT ST
Tl(Q’Y)(para‘g?t) = [(Z—) + (l_) ] IQI:Iz(gE)(patar)
Ly Yy
T tm
- (z_) <z_> LY (p,t,7) (4.60)

ST

TQ(SN)(PJESJ) = - (l_) ]fy(f)(patvr) 4.61)
Yy
tm rT

TS(S,’Y)(pa T,S,t) = = (l_) [gac(gE)(patar) - (l—> I;Iy(f)(p,t,T) (4.62)

Finalmente, si 6 = 5,6y v = 3,4 los términos necesarios 71s, 152 y 132 se obtienen de
la siguiente forma para el p-€simo modo H(E)

5, T tm
w0 = (7)) (77) BP0

I

2 2
rmw ST
RGN
Ty Yy
ST
57 (pryst) = (l—> L w.rt) (4.64)
Yvy
r t
T (prs,t) = (l—”) Iféf)(p,r,m(l—”) 13 (.1 ) (4.65)

El resto de los bloques de la GAM que relacionan puertos ortogonales, esto es, Yp(,Z’é)
con ¢ > -, pueden deducirse facilmente usando la conocida relacion de reciprocidad de la

. . e 5’
estructura bajo estudio y la expresion propuesta en (4.55) para los elementos Y})(,qﬂ

Yo = y 6 (4.66)

p.q q,p
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4.6. Ejemplos de aplicacion de la union cubica con accesos
arbitrarios

En esta seccion, la nueva formulacion propuesta se valida con algunos ejemplos practicos
de gran interés tecnolégico. Los primeros ejemplos considerados son uniones T en plano E
y en plano H cuyos accesos laterales son guias con esquinas redondeadas de gran radio
de curvatura. Después, estas uniones se han conectado adecuadamente a través de su acceso
redondeado para construir una nueva estructura de 4 accesos, que puede analizarse facilmente
después de resolver la conexion de las representaciones GAM de cada unién. Los ejemplos
previos involucran estructuras que tienen un solo acceso de geometria arbitraria (esto es,
guia rectangular con esquinas redondeadas). Para validar completamente la teoria expuesta
en la seccion anterior, se considerara un ultimo ejemplo: una T-magica cuyos dos accesos
laterales son otra vez guias rectangulares fuertemente perturbadas por esquinas redondeadas.
Todos los resultados que se incluyen en esta seccion se han comparado satisfactoriamente
con medidas de prototipos fabricados.

4.6.1. La uniéon T con esquinas redondeadas

Los primeros dispositivos considerados en esta seccion son uniones T plano E y plano H
cuyos accesos laterales son guias rectangulares con esquinas redondeadas, como puede verse
en la figura 4.9.

Cuando se analizaron estas estructuras mediante la técnica de segmentacion se hablo de
la utilidad de las mismas como partes fundamentales de diplexores, multiplexores, acoplado-
res direccionales en guia, desfasadores y redes conformadoras de haz. La consideracion del
efecto “esquinas redondeadas” es de gran interés practico, ya que aparece en los procesos de
fabricacién més comunes de los dispositivos mencionados. Si estos efectos de mecanizacién
se tuvieran en cuenta durante la etapa de analisis de las herramientas CAD, se mejoraria
enormemente el proceso de disefio en gran nimero de dispositivos de microondas, tanto en
términos de coste como de precision.

Para calcular los elementos de la GAM de estos dispositivos, pueden emplearse las ex-
presiones obtenidas en la seccién previa. Sin embargo, en estos casos (uniones T en plano
H y E) se obtendra una matriz GAM compuesta de 3 x 3 bloques. Por ejemplo, el caso de
la T en plano H puede considerarse como una unién cubica (ver figura 4.1) con los puertos
(4), (5) y (6) terminados en cortocircuito, y con guias rectangulares estdndar en los puertos
(1) y (2). Por otra parte, el caso de la unién T en plano E puede verse como una estructura
muy similar a la anterior, pero ahora los cortocircuitos deberian emplazarse en los puertos
(3), (4) y (6) de la union cubica general mostrada en la figura 4.1. Estas consideraciones
implican una reduccidn de la representacion GAM de 6 x 6 bloques de la unién general a
sendas representaciones GAM de 3 x 3 bloques. Ademas, ya que los accesos (1) y (2) en las
dos uniones son guias rectangulares que coinciden con las caras de la cavidad, todas las inte-
grales de acoplo relacionadas con tales accesos se reducen a simples integrales de funciones
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Figura 4.13. Unién T en plano H en guia WR-90 con acceso lateral redondeado con un
radio de curvatura de 4,5 mm.

Seno y coseno.

Como ejemplos practicos de validacion se han elegido uniones T en plano E y en plano H
en guias WR-90 (a = 22,86 mm, b = 10,16 mm), cuyos accesos laterales son guias WR-90
con esquinas redondeadas de radio 4,5 mm y una longitud fisica de 6,25 mm. Una fotografia
de la unién T en plano H fabricada puede verse en la figura 4.13.

Con objeto de medir los parametros de dispersion de las uniones, los brazos redondeados
se han terminado con guias estindar WR-90. Los resultados para la simulaciéon del médulo
de los parametros de dispersion de tales estructuras se muestran en las figura 4.14, donde
se incluyen las medidas de los dispositivos fabricados. Se puede observar una excelente
concordancia entre los resultados de la simulacién y las medidas, confirmando la precision
de la teoria descrita en la seccidn anterior.

Para obtener los resultados de la figura 4.14 han sido necesarios 7 modos en cada acceso,
tanto para los accesos rectangulares como para los redondeados. Hay que sefalar que la
mayor parte del tiempo requerido por la herramienta de andlisis para obtener los pardmetros
de dispersion ha sido invertido en la parte estatica del algoritmo, que es la que se ocupa de
obtener el espectro modal de las guias arbitrarias. El bucle en frecuencia de dicha herramienta
requiere un esfuerzo computacional muy bajo.

A continuacién se ha considerado la estructura de 4 puertos obtenida mediante la cone-
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Union T en plano H con esquinas redondeadas Unién T en plano E con esquinas redondeadas

| Teoria
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Figura 4.14. Arriba: Moédulo de los pardmetros de dispersién de una unién T en plano H
en guias WR-90 con el acceso lateral redondeado (R = 4,5 mm). Abajo: Mdodulo de
los parametros de dispersion de una union T en plano E en guias WR-90 con el acceso
superior redondeado (R = 4,5 mm).

xi6n de las uniones T en plano E y en plano H anteriores a través de sus respectivos accesos
redondeados (en la figura 4.15 se muestran los detalles de la geometria de esta estructura).

Para analizar dicha estructura se ha obtenido la representacion GAM de cada unién T
por separado, y después se han conectado adecuadamente estas matrices para obtener los
parametros S de la estructura completa. Con el objeto de comprobar la validez de la teoria
se han comparado los coeficientes de reflexion y los de transmision obtenidos tras simular y
medir la respuesta de la estructura. Los resultados pueden verse en la figura 4.16, de cuyas
graficas se puede concluir que la caracterizacion eléctrica de este dispositivo se ha obtenido
de forma muy precisa.
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acceso (4)

) acceso (3)
ST il
a
r
1
| r acceso (2)
b ¢ acceso (1)
a -

Figura 4.15. Estructura formada por la conexién de una T en plano H y una T plano E por
medio de sus accesos redondeados.
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Conexi6n de dos uniones T
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Figura 4.16. Arriba: Médulo de los coeficientes de reflexion de la estructura mostrada en la
figura 4.15. Abajo: Médulo de los coeficientes de transmisién de la citada estructura.
El radio de curvatura de las dos uniones es de R = 4,5 mm.
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acceso (2)

P AT

acceso (4) ——|

acceso (1) ‘w/a(

by

a acceso (3)

Figura 4.17. Unién T-mégica con dos accesos laterales redondeados.

4.6.2. La T-magica con esquinas redondeadas

Un avance importante en cuanto a la validacion de la teoria expuesta en la seccion 4.5
es el andlisis de un dispositivo con més de un acceso arbitrario, esto es, la unién T-magica
mostrada en la figura 4.17 cuyos accesos (3) y (4) son guias rectangulares con esquinas
redondeadas. Las uniones T-mdgica son elementos clave presentes en muchos dispositivos
de microondas como, por ejemplo, multiplexores, acopladores, mezcladores y transductores
ortomodo. El estudio riguroso de esta unién ha sido objeto de muchos trabajos recientes,
como por ejemplo [13], [14], [17] y [20], donde se han propuesto diferentes técnicas para
resolver el caso estdndar (cuando todos los accesos son guias rectangulares). Sin embargo, el
andlisis con precision de uniones T-mégica con esquinas redondeadas en los accesos laterales
no se ha presentado atn en ningun trabajo previo.

El andlisis de una T-magica cuyos accesos laterales tienen esquinas redondeadas puede
llevarse a cabo siguiendo la teoria explicada en la seccion previa. En este caso, la estruc-
tura bajo estudio debe considerarse como una unién cubica general (ver figura 4.1) con los
accesos (4) y (6) terminados en cortocircuito, lo que conduce a una representacion GAM
estructurada en 4 x 4 bloques. El cdlculo de esta matriz requiere el uso de todas las férmu-
las incluidas en la seccion anterior (para accesos paralelos y ortogonales), ya que la unién
T-mégica involucra ambas clases de accesos, (ver figura 4.17).

Con objeto de validar la teoria se ha fabricado una unién T-mégica implementada en guias
WR-90 (¢ = 22,86 mm, b = 10,16 mm), cuyos accesos laterales son guias rectangulares
WR-90 con esquinas redondeadas de radio 4,5 mm y longitud fisica de 19,57 mm (brazo
plano H) y 25,91 mm (brazo plano E). En la figura 4.18 puede verse una fotografia del
dispositivo fabricado.

Para medir este dispositivo, los dos accesos perturbados se han terminado en guias WR-
90 estandar. Los resultados de la simulacion y las medidas para los coeficientes de reflexion y
transmision se muestran en la figura 4.19, donde se observa una excelente concordancia entre
los resultados experimentales y tedricos. Aunque no se incluyen resultados para el pardmetro
S43, debe hacerse notar que se ha observado un nivel de desacoplo tedrico de aproximada-
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Figura 4.18. Prototipo fabricado de una unién T-mégica con dos accesos laterales redon-
deados.

mente 200 dB entre tales accesos ortogonales, tal y como cabria esperar en cualquier unién
T-mégica.

Los resultados de la simulacién que aparecen en la figura 4.19 se han obtenido usando
40 modos en cada acceso. En este caso, debido al mayor ntimero de modos que se requieren
en comparacion con los ejemplos anteriores, el tiempo de computacion asociado a la parte
dindmica del programa de andlisis ha sido superior que el los ejemplos mostrados con an-
terioridad. Este nimero de modos mayor ha sido necesario para poder obtener resultados
convergentes.
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T-magica con esquinas redondeadas
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Figura 4.19. Arriba: Médulo de los coeficientes de reflexion de la T-mégica mostrada en la
figura 4.18. Abajo: Mdédulo de los coeficientes de transmision de la citada estructura.
El radio de curvatura de los dos accesos es de R = 4,5 mm.
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4.7. Conclusiones

En este capitulo se han propuesto dos técnicas para obtener una caracterizacion de una
uniodn cubica general con accesos de seccion transversal arbitraria.

La primera de ellas se basa en la estrategia clasica de segmentacion de la estructura
original en médulos mas simples. En el marco de esta primera técnica se ha desarrollado
un nuevo método para la conexién de las diversas matrices involucradas, con el cual no es
necesario realizar inversiones intermedias de dichas matrices para caracterizar el dispositivo
bajo andlisis. Este nuevo método se basa en una elecciéon adecuada de las incégnitas del
problema que conduce a un sistema de ecuaciones estable.

La dltima técnica propuesta es un método directo que requiere una formulacién ligera-
mente mas compleja, pero que genera directamente una matriz GAM (sin ningun tipo de in-
versiones) de la estructura total. Esta técnica, basada en el método BI-RME, permite obtener
expresiones completamente analiticas para los elementos de la GAM, que son esencialmente
independientes de la frecuencia. Ademads, se han dedicado importantes esfuerzos a mejorar la
eficiencia numérica relacionada con el célculo de tales elementos de la GAM. Siguiendo esta
ultima técnica se obtiene directamente la representacion GAM de la unién ctibica general, lo
que incrementa la estabilidad y la precision de los resultados finalmente obtenidos.

Para validar completamente estas 2 técnicas de andlisis se han mostrado diversos ejem-
plos que confirman la validez de ambas técnicas. Estos ejemplos se han revelado de gran
interés tecnoldgico, debido a que los procesos de fabricacion de dispositivos en guia suelen
introducir esquinas redondeadas en las estructuras que contienen dngulos rectos. Finalmente,
se han fabricado prototipos de estas estructuras para comparar los parametros reales con los
que proporciona la teoria desarrollada. El resultado ha sido excelente en cuanto a precision,
estabilidad numérica y velocidad computacional.
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4.8. Series relacionadas con el calculo de los elementos de
la GAM para puertos paralelos

5,6 o .
Para calcular los bloques Y;)(,q ) con § = 1,2,...,6, se deben sumar las siguientes series
analiticamente

2 2 ' 2
t=0 | (™ ST s
(&) + () + (&)
donde la longitud [, tiene los siguientes valores para los diferentes accesos () de la estruc-
tura bajo consideracion

L=, =c lL,=1,=a L=l =b

Usando las férmulas recogidas en [23], pueden deducirse las siguientes expresiones

analiticas para las series anteriores
9 511/2
coth | 1., [([—”) + (ls_ﬂ> } _
zs Ys

2 2
Irm + (&
() + ()]
2 2 1/2 2 2 1/2
L) () e oo () () e
2

1/2
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~1/2

oo 1 (8" (2 -0 )

() ()
e @ e (e ) (2)])
(i) ()

()" (i) - wne

>wlpe

<wipe

Con respecto al calculo de los bloques Y},{‘;H’é) e Yp(f;"sﬂ), cond = 1,3y 5, se deben

sumar las siguientes series

Después de usar las correspondientes férmulas de [23], las series mencionadas pueden
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sumarse analiticamente y expresarse de forma compacta como sigue
2 271/2 2 271/2
()" ()] e ([ () ()] ) -
2 2 1/2 2 9 1/2
— {(%) + (%) — wQ,ue] cosech (lzé {(%) + (%) — w%w] )
2 2
i)+ ()] = o

5
S (r,s) = b o
2 2 2 2
()" ()] o (1 ()" ()] ) -
) ,11/2 ) ,11/2
— [uﬂue - (;"—”) - <ls—”> } cosec | I, {aﬂua - ([’—”) - (;—”) }
£ Ys s Ys
2 2
I ST 2
| () (2] <o
( 2 2 —1/2 2 9 1/2
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_ 2 2
i)+ ()] > e
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2 97 —1/2 9 511/2
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Capitulo 5

Analisis y diseno de filtros inductivos en
guia rectangular con esquinas
redondeadas

5.1. Introduccion

Las actuales técnicas de fabricacién de dispositivos en guia rectangular! introducen in-
ternamente esquinas redondeadas cuando estos procesos son de bajo coste, debido a que en
la practica resulta complicado, y por tanto costoso econémicamente, realizar angulos rectos
[1]. Si este efecto de mecanizado pudiera considerarse de forma rigurosa en los programas
de analisis de las herramientas de disefio asistido por ordenador (en inglés Computer Aided
Design, CAD), la fabricacion de tales dispositivos podria mejorarse enormemente en térmi-
nos de precision, costes y tiempos de desarrollo. La presencia de esquinas redondeadas en
filtros de guias rectangulares ha sido un tema ampliamente estudiado en la literatura siguien-
do diferentes técnicas de andlisis. Asi pues, en [2] se propone una primera aproximacion con
adaptacion modal (en inglés mode-matching) que emplea un modelo escalonado para simu-
lar el efecto de la curvatura. Para mejorar la precision de tal aproximacion se pueden emplear
métodos hibridos que combinan de forma adecuada técnicas numéricas (discretizacion espa-
cial) y técnicas modales. Por ejemplo, son métodos hibridos el método riguroso que combina
adaptacién modal y elementos de contorno (en inglés Boundary Contour Mode-Matching,
BCMM) descrito en [3] o el método de integral de contorno y expansion modal resonante
(en inglés Boundary Integral-Resonant Mode Expansion, BI-RME) formulado inicialmente
en [4] para cavidades arbitrarias 3D y, tras algunas mejoras, particularizado en [5] al caso de
filtros con redondeces en el plano E.

En este capitulo se estudiaran filtros inductivos en guia rectangular con esquinas redon-

'Fresado controlado por ordenador (=computer controlled milling), electroerosién de bajo coste (=spark-
eroding), electroformado(=electro-forming) o troquelado(=die casting).
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Cavidad Resonante

Ventana de Acoplo
i Y

Figura 5.1. Filtro inductivo en guia rectangular con esquinas redondeadas en la seccién
transversal de las guias.

deadas en la seccion transversal de las guias (ver figura 5.1), que constituye un caso practico
de efectos de mecanizacion que todavia no ha sido considerado por la comunidad cientifica.
Para el andlisis de este tipo de dispositivos se ha implementado una técnica hibrida basada
en la técnica de la ecuacion integral descrita en el capitulo 3 y el método BI-RME propuesto
en [6] y [7] para contornos arbitrarios 2D. No obstante, se ha mejorado dicha versién ori-
ginal del método BI-RME como se explica en el capitulo 2 para asi obtener la carta modal
de las guias redondeadas de manera muy precisa y, por tanto, poder analizar de forma mas
rigurosa este tipo de estructuras. La nueva técnica de andlisis se ha verificado inicialmente
con el estudio de diferentes tipos de transiciones planares e iris que involucran esquinas re-
dondeadas. La siguiente etapa ha sido el estudio del efecto que supone variar el radio de las
esquinas redondeadas en la respuesta paso banda de un filtro inductivo. Finalmente, el méto-
do de anélisis propuesto ha sido integrado en una herramienta CAD, y se ha disefiado de
forma automatizada un filtro inductivo con esquinas redondeadas empleando la técnica del
mapeado espacial agresivo (en inglés Aggressive Space Mapping, ASM) propuesta en [8].

5.2. Principales métodos de fabricacion

De los métodos de bajo coste que se emplean actualmente para la fabricacion de filtros
inductivos en guia rectangular destacan principalmente dos de ellos, que denominaremos
“corte en plano H” y “corte en plano E”. La filosofia es en ambas técnicas la misma: dividir
la pieza en dos partes y asi poder erosionar y dar forma al interior del filtro con la mayor
comodidad posible. Si la produccion es de bajo coste, la forma interior del filtro se suele
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Plano de corte

Figura 5.2. Filtro inductivo en guia rectangular fabricado con la técnica de corte en plano
H.

obtener empleando una fresa, lo que supone la aparicién de esquinas redondeadas cuyo ta-
mafio depende del diametro de la fresa [2]. Veremos a continuacion las principales ventajas e
inconvenientes de cada uno de estos métodos de fabricacion, y finalmente se propondrd una
nueva técnica que supere las desventajas asociadas a los métodos actuales.

5.2.1. Corte en plano H

Este tipo de proceso de fabricacidn consiste en cortar la pieza en una ldmina superior que
después se atornillard a la otra pieza donde se habrd modelado el interior del filtro con las
dimensiones propuestas. En la figura 5.2 puede verse la estructura en dos piezas y como se
unen finalmente para dar forma al filtro. La principal ventaja de este proceso de fabricacion
es la facilidad del modelado del interior del filtro, asi como la posterior unioén de las dos
piezas resultantes.

Como puede observarse en la figura 5.2, esta técnica de fabricacion introduce esquinas
redondeadas en el plano H del filtro. Se ha comprobado que en este caso el radio de curvatura
(R) de las esquinas redondeadas tienen una fuerte influencia en la respuesta del dispositivo.

Otro problema de este método de fabricacion estd asociado a las altas pérdidas que nor-
malmente presenta la estructura las cuales son debidas a que el plano de corte interrumpe
completamente la continuidad de la corriente eléctrica presente en la pared superior del fil-
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Figura 5.3. Técnica de corte en plano E.

tro. Para minimizar este efecto la tapa superior debe atornillarse 1o mejor posible al cuerpo
del filtro.

Finalmente, la longitud de las ventanas de acoplo ¢ sefialadas en la figura 5.2 se aprove-
chan para colocar los tornillos que se encargan de sujetar la tapa al resto del filtro. Para que
dicha sujecion sea lo suficientemente efectiva (ver parrafo anterior), los tornillos de ajuste
deben tener un didmetro igual o superior a 3 mm. El problema radica en que a altas frecuen-
cias (por ejemplo en banda X: 8 — 12 GHz), las ventanas de acoplo obtenidas en el proceso
de disefio son de longitud menor (tipicamente 2 mm) y ello impide colocar con facilidad los
tornillos aprovechando ese espacio. Este problema se acrecienta a medida que se trabaja a
frecuencias mas elevadas, tendencia presente en la mayoria de aplicaciones practicas (por
ejemplo el sector espacial) donde se emplea esta tecnologia.

5.2.2. Corte en plano E

En la figura 5.3 se muestra este segundo método de fabricacion. Las principales ventajas
sobre el método anterior resultan obvias: las dos piezas son simétricas y el plano de corte no
produce efectos tan perniciosos en cuanto a pérdidas y respuesta en frecuencia del filtro.

Hasta hoy en dia este tipo de filtros es analizado en [5] usando el método BI-RME me-
jorado para cavidades. Este método de andlisis resulta complejo y, dependiendo de la es-
tructura, puede requerir un tiempo de computacion bastante elevado. En [9] se analiza esta
estructura con elementos finitos en 2D, pero hay que suponer una aproximacion escalona-
da de la curvatura de los filtros y aplicar los métodos adecuados (autovalores de matrices
tridiagonales y descomposiciones de Cholesky utilizando el algoritmo de minimo grado) re-
visados en [1]. Por tanto, la precision de los resultados de esta técnica vendrd determinada
por el nimero de discretizaciones que se realicen en la parte curva del filtro. En definitiva, el
andlisis de esta estructura requiere de métodos complejos y no excesivamente veloces, por
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Figura 5.4. Piezas individuales de un filtro inductivo.

lo que su disefio mediante herramientas CAD no parece muy factible en la actualidad.

5.2.3. Nueva técnica de fabricacion

Para superar los inconvenientes de las técnicas anteriores se propone una nueva técnica de
fabricacion modular. El filtro se construye a base de piezas individuales como las mostradas
en la figura 5.4.

El limite de las piezas se define justo el centro de cada cavidad del filtro, y por tanto
cada pieza consta de dos medias cavidades y una ventana de acoplo. La razén de cortar
las piezas en el centro de cada cavidad es la de minimizar posibles discontinuidades en las
corrientes superficiales de la estructura. Si cada cavidad del filtro se considera como una linea
de transmisién uniforme y las ventanas de acoplo como cortocircuitos virtuales?, tenemos
una linea de transmision terminada en paredes eléctricas. Suponemos pues una linea cuya
seccion transversal estd contenida en el plano XY y la direccion de propagacion es segun el
eje z. La tension en la linea de transmision viene dada por:

V(z)=Vte 7 + V¥ (5.1)
Si tenemos un cortocircuito en z = () obtenemos:
V(z:0)20:V++V_:>V_:—V+ 5.2)

Si ademas consideramos la presencia del cortocircuito en z = L (L longitud de la cavi-
dad), asi como que el modo fundamental se propaga por el interior de la cavidad (v = j[3),

2En un filtro las ventanas de acoplo son lo suficientemente estrechas para no dejar propagarse ningtin modo,
y por tanto todos los modos incluido el fundamental estan al corte.
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se tiene finalmente

V(iz=L) = VTe Pt VTPl = 2V gen(BL) = 0
A
= L= nEg neZ" (5.3)

En nuestro caso, para el modo fundamental, la longitud L de la cavidad debe ser igual a \,/2
(n = 1). Esto significa que el campo eléctrico transversal E; esnuloen z = 0yenz = L
(L = \,/2). Siguiendo el razonamiento de teoria de lineas de transmision, se concluye que
en la mitad de la cavidad (\,/4) se puede asumir una pared magnética (circuito abierto) sin
que se alteren las condiciones de contorno para los campos, pues en el interior de la cavidad
se tiene una onda estacionaria. En una pared magnética los campos magnéticos son normales
aella, y por tanto:

mxH=0 (5.4)

donde m es el vector normal a la pared magnética (en nuestro caso m tiene la direccién de
z). Asi pues, en los planos de corte que son definidos por cada pieza individual (z = A, /4),
el campo magnético tendrd siempre direccion normal a la pared magnética citada, y sera del
tipo H = H,z.

Seguidamente, se determinara el aspecto de las corrientes inducidas sobre el plano de
corte. Para ello se debe evaluar J;, = n x H donde 1 representa la normal a las paredes de
la guia, que en todo momento serd perpendicular a la direccion de propagacion (ver figura
5.5). Por ello, J;, = n x H nunca tendrd componente en z, y por tanto la corriente rodeard a
la guia (serd paralela al plano de corte pero nunca lo cruzard). Asi pues, el plano de corte no
provoca interrupcion alguna sobre las lineas de corriente, y por tanto las pérdidas debidas a
este hecho pueden considerarse despreciables?.

En la figura 5.6 se muestra un filtro inductivo de 4 cavidades con la ubicacién de sus
respectivos planos de corte. Como se puede observar en la figura 5.6, y debido al proceso de
fabricacion de las piezas mostradas en la figura 5.4, las esquinas redondeadas se producen
en este caso en la seccion transversal de las guias, es decir, ni en el plano E ni en el plano H
como en las anteriores técnicas de fabricacion.

Con esta técnica se producen pues esquinas redondeadas tanto en las cavidades como en
las ventanas de acoplo, pero se verd en los proximos apartados esto no supondrd un gran
problema durante el proceso de disefio de la estructura. Esto se debe a que durante dicho
proceso se mantendrd siempre constante el radio de curvatura de las ventanas y cavidades
(determinado por las tolerancias del proceso de mecanizado), y solamente se optimizaran las
longitudes de las cavidades y de las ventanas de acoplo inductivo.

3En la prictica, las ventanas de acoplo no son iguales a ambos lados de la cavidad, y ademads la longitud
de la cavidad no es exactamente A /2 (suele ser algo inferior debido al modelo de red ideal constituido por
inversores y resonadores). Por ello, en la realidad la pared magnética no estd ubicada fisicamente en el centro
de la cavidad, y al cortar en dichos planos no se estd haciendo donde se debiera (lo que supondrd en la realidad
la aparicién de pérdidas).
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Cortocircuito virtual

Figura 5.5. Plano de corte de una cavidad del filtro y distribucién de la corriente superficial
en dicho plano.

Figura 5.6. Planos de corte del filtro inductivo.



124 Analisis y diseiio de filtros con esquinas redondeadas

Tal como se explicard porteriormente, el punto clave que permite la utilidad practica de
esta técnica consiste en realizar un disefio previo en el que se tiene en cuenta una prime-
ra aproximacion del filtro considerando un radio de curvatura finito. Estos resultados pre-
liminares se utilizan seguidamente en un proceso de optimizaciéon que mantiene fijos los
pardmetros* que provocarian una simulaciones costosas si fueran alterados. De esta forma,
el procedimiento de disefo de estas estructuras puede implementarse eficientemente median-
te herramientas CAD.

5.3. Técnica de analisis

En esta seccion se va a tratar en tres apartados el proceso de andlisis de un filtro con
las caracteristicas mencionadas anteriormente. Para ello se tratard en primera instancia del
andlisis de guias con esquinas redondeadas, primer paso necesario para, seguidamente, ana-
lizar transiciones planares de diferentes guias con seccion transversal redondeada. El paso
final serd analizar el filtro completo formado por tramos de guias con esquinas redondeadas
unidas mediante las mencionadas transiciones planares.

5.3.1. Analisis de guias con esquinas redondeadas

Para el anélisis modal completo de las guias rectangulares con esquinas redondeadas, pre-
sentes en el tipo de filtro bajo anélisis, se ha implementado una versiéon mejorada del método
BI-RME propuesto en [6] para caracterizar guias con esquinas redondeadas. La novedad de
esta nueva version del método BI-RME, consiste en la adaptacion del método original adap-
tado a geometrias hibridas definidas por tramos rectos y curvos (porciones de circunferen-
cias). Tal y como se describe con detalle en el capitulo 2, esta nueva técnica permite utilizar
un sistema de coordenadas cilindricas para definir perturbaciones constituidas por arcos de
circunferencias. En la version original del método BI-RME, dichas perturbaciones se apro-
ximaban mediante la conexion de sucesivos tramos rectos. Asi pues, en el caso concreto que
nos ocupa, las esquinas redondeadas de las guias rectangulares se modelan mediante arcos
de circunferencias de amplitud angular igual a 90°.

La precision y eficiencia de esta nueva técnica se puso de manifiesto en [10], donde
también se mostrd una técnica eficiente para dibujar campos electromagnéticos en el interior
de guias de seccion transversal arbitraria.

5.3.2. Analisis de transiciones entre guias con esquinas redondeadas

Para el andlisis de un filtro del tipo que nos ocupa necesitamos, aparte de las frecuencias
de corte de los modos de las guias que lo integran, las integrales de acoplo entre secciones

“Estos pardmetros son aquellos que involucran a las dimensiones de las secciones transversales de los tramos
de guia que componen el filtro.



5.3 Técnica de analisis 125

de guias adyacentes.

En [7] se muestra una técnica muy rapida para resolver eficientemente estas integrales de
acoplo utilizando datos previos necesarios en el proceso de obtencién de las frecuencias de
corte de las guias con esquinas redondeadas. La salvedad es que dicho método sélo muestra
como calcular las integrales de acoplo entre los modos de una guia con seccidn transversal
arbitraria y los modos de la guia rectangular estandar que la rodea.

Seguidamente, se mostrard como utilizar los resultados de [7] para obtener las integrales
de acoplo entre modos de 2 guias con secciones transversales arbitrarias.

Sea el el modo m-ésimo correspondiente a la guia con seccién transversal arbitraria A
(guia grande), que estd normalizado respecto a su seccion transversal y es ademads ortogonal
al resto de modos de la misma guia:

// e . e ds =5, (5.5)
A

Este modo puede descomponerse como una serie de modos de la guia rectangular estandar
R que rodea a la guia arbitraria:

e =" apel™” (5.6)
=1

Qi = // eld) -eER)* ds = // eER) e ds (5.7)
A A

son las integrales de acoplo entre la guia arbitraria grande y la guia rectangular que la rodea.
Se ha tenido en cuenta la definicion extendida de las integrales de acoplo para el caso com-
plejo general dada en el capitulo 3. Dado que los modos involucrados en la integral anterior
son reales debido al desarrollo dado por el método BI-RME, se puede eliminar la conjuga-
cién compleja sin ninguna consecuencia. Obsérvese que la integral se define en el 4rea de la
guia arbitraria, pues fuera de la misma el vector e%‘ ) presenta un valor nulo.

Para la guia de seccion arbitraria menor tenemos unas expresiones andlogas. Sea eﬁ{l) el
modo n-€simo correspondiente a la guia con seccidn arbitraria a (guia pequefia), también

normalizado respecto a su seccion transversal y siendo ortogonal a los restantes modos de la

misma guia:
// e . el ds =4, (5.8)

Este modo puede descomponerse en este caso como una serie de modos de la guia rectangular
estandar r que rodea a la guia arbitraria pequefia:

donde

el =3 el (5.9)
j=1
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donde

By = / / e@ - e ds = / / el el ds (5.10)

son las integrales de acoplo entre la guia arbitraria pequefa y la guia rectangular que la rodea.

Por tanto la expresion para la integral de acoplo entre el modo m-ésimo de la guia de
mayor seccion transversal arbitraria (A) y el modo n-ésimo de la guia de menor seccién
transversal arbitraria (a) sera:

o = Y (Sent) (Ser) o
(G (B
™ \i=1 Jj=1

- / / i i mifnsel” - e ds

i=1 j=1

= D> ) miBy / / e el ds (5.11)

i=1 j=1

Asi pues, para calcular la integral de acoplo I, , entre el modo m-ésimo de la guia
arbitraria de mayor seccion transversal y el modo n-ésimo de la guia arbitraria de menor
seccion transversal se puede proceder como sigue:

Calcular las integrales de acoplo (5.7) entre los modos de la guia de mayor seccidén
transversal y la guia rectangular estdndar que la rodea por el método descrito en [7].

Proceder del mismo modo para calcular las integrales de acoplo recogidas en (5.10).

Calcular las integrales de acoplo entre las dos guias rectangulares, definidas como:

Vij = //egR) el Vi, (5.12)

y cuyas expresiones analiticas se pueden calcular ficilmente®.

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

presion (5.11):
L = / / el el ds = > amiyiiBu (5.13)

i=1 j=1

SRecientemente se han publicado en [11].
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Figura 5.7. Convergencia de la integral de acoplo I19526 (modo 196 de la guia grande y
modo 26 de la guia pequefia) para la transicion entre 2 guias de esquinas redondeadas.

Obviamente, para calcular las series que aparecen en las ecuaciones anteriores serd necesario
truncar las sumas en un valor tal que garantice resultados convergentes. En la figura 5.7 se
muestra el comportamiento tipico de este tipo de series para evaluar una integral de acoplo
entre modos pertenecientes a las siguientes 2 guias con esquinas redondeadas:

Guia 1: a; = 14,000mm , b; = 6,000mmy R; = 2,7 mm
Guia 2: a, = 15,799 mm , by = 7,899 mm y Ry, = 2,0 mm

Como puede observarse en la figura 5.7, la convergencia se alcanza tras haber sumado
cierta cantidad de términos que dependen del orden de los modos involucrados en las guias
arbitrarias. Cuanto mas elevado sea el orden de los modos considerados en las guias arbitra-
rias, mayor serd el nimero de términos necesarios para alcanzar la convergencia.

La comprobacién de la convergencia de las integrales de acoplo es necesaria para garan-
tizar la precision en la caracterizacion numérica de las transiciones. Una vez se obtiene todo
el conjunto de integrales de acoplo necesario para caracterizar la transicion planar, se genera
la matriz de impedancias generalizada (con las correspondientes admitancias asintdticas en
paralelo) siguiendo el método de la ecuacion integral descrito en el capitulo 3.

Conseguida la matriz de impedancias de la transicion, se pueden obtener facilmente los
parametros S de la estructura. En la figura 5.8 se puede observar la variacion de los parame-
tros S de una transicion entre dos guias rectangulares con esquinas redondeadas en funcién
del valor del radio de curvatura. Las dimensiones de las guias consideradas son:

Guia 1: a; = 10,52mm y b; = 9,525 mm.

Guia 2: a, = 19,05 mm y by = 9,525 mm.
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Figura 5.8. Parametros de scattering de una transicién entre dos guias rectangulares con
esquinas redondeadas.

Los datos para & = Omm coinciden con los recogidos en la literatura (ver [12]) para
este caso®. Como se puede observar, si el radio de curvatura es pequefio (R = 0,1 mm) el
efecto es despreciable. Para una sola transicion esta afirmacion es cierta, pero puede dejar de
serlo cuando aumenta el niimero de transiciones de una estructura. En dicho caso, los efectos
individuales asociados a cada transicién pueden acumularse y degradar de forma importante
la respuesta de la estructura global. Para radios de curvatura moderados (/2 = 2mm), tal y
como puede observarse en la figura 5.8, el efecto ya empieza a ser apreciable en una sola
transicion.

Para finalizar la validacion de este método de cdlculo de integrales de acoplo, se ha abor-
dado un caso limite: obtener los parametros de scattering de un iris en guia circular. Debido a
que una guia circular se puede considerar como una guia cuadrada de esquinas redondeadas
con radio de curvatura igual al de la guia circular, podemos utilizar la herramienta de anélisis
desarrollada para resolver este caso particular’. Las caracteristicas del iris son:

Guias grandes: R, = 12,74445 mm.

Iris: Ry = 9,525 mm.

®En la figura 5.8 se observa que una curva (pardmetro Sy1) estd en un margen de frecuencias por encima
de 0 dB. Esto se debe a que en dicho margen de frecuencias la guia menor estd al corte y por tanto dicho
pardmetro de scattering no tiene sentido fisico. No obstante, se ha preferido dejar la grafica entera para que
se pueda comparar con las gréficas similares que aparecen en [12], donde también se muestran pardmetros de
scattering mayores que la unidad.

"Remarcar aqui el hecho de que la guia circular produce el maximo error para guias de esquinas redondea-
das, porque se utiliza una guia rectangular como guia estdndar que rodea a la guia circular, y en este caso no
hay ninguna parte comun entre los contornos de ambas guias (véase [6]).
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Frecuencia de operacion: 9 GHz.

Los resultados obtenidos se muestran en la figura 5.9, donde se comparan con la técnica
de la Conservacion de la Potencia Compleja (en inglés Conservation of Complex Power
Technique, CCPT) desarrollada en [13]. Puede observarse la gran similitud entre los resul-
tados proporcionados por ambos métodos, a pesar de ser tan diferentes conceptualmente.
Esta ultima comparacion valida finalmente la técnica propuesta para obtener las integrales
de acoplamiento entre guias de seccion transversal arbitraria.
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Figura 5.9. Mddulo y fase de los parametros de scattering de un iris circular en funcion de
Su grosor.

5.3.3. Analisis de un filtro inductivo con esquinas redondeadas

Una vez comprobada la validez del método de anélisis propuesto, tanto con transiciones
como con iris, se estd en disposicion de analizar con la misma técnica un filtro inductivo



130 Analisis y diseiio de filtros con esquinas redondeadas

constituido por la conexidn en cascada de guias con esquinas redondeadas.

En la figura 5.10 se muestra la variacion de la respuesta en frecuencia de un filtro induc-
tivo cuando se varia el radio de curvatura de sus esquinas redondeadas. El filtro se disefi6 ini-
cialmente para guias rectangulares estandar, y tiene las siguientes caracteristicas:

Tipo de respuesta: Paso banda tipo Chebyshev con 4 cavidades (4 polos).
Frecuencia central: f, = 11 GHz.

Ancho de banda: BW = 300 MHz.

Guias: WR — 75 = a =19,06mm b = 9,525 mm.

Manteniendo las dimensiones iniciales del filtro, se ha ido variando el radio de curvatura
de las esquinas. El resultado se puede observar en la figura 5.10. Al aumentar el radio a
2mm la respuesta del filtro se ha degradado lo suficiente como para hacerlo inservible. Los
parametros para realizar todas las simulaciones han sido los siguientes:

» Numero de modos accesibles: 15.
= Numero de modos localizados: 250.
» Numero de funciones base: 50.

Debido al hecho de que para analizar rigurosamente este dispositivo se necesita consi-
derar un nimero muy elevado de modos por cada transicion, se han eliminado los modos
innecesarios que no se acoplan en la estructura debido a la simetria que presenta. Como la
estructura estd centrada con respecto al eje de propagacion, sélo es necesario considerar las
familias de modos TEs,,, 112, ¥ TMa,,112,. La justificacion de dicha eleccién puede encon-
trarse en el apéndice B. Esto hecho reduce en un factor 4 el nimero de modos a considerar,
lo que reduce considerablemente el tiempo requerido para la simulacion precisa de las es-
tructuras que nos ocupan.

5.4. Procedimiento de diseno

Como se puede comprobar en la seccidn anterior, si se quiere disefiar un filtro inductivo
con esquinas redondeadas, habrd que tener en cuenta el radio de curvatura en la etapa de
disefo si no se desea obtener una respuesta tan degradada como la que aparece en la figura
5.10.

La primera fase de todo procedimiento de disefio consiste en escoger una estrategia ade-
cuada a la que poder aplicar algoritmos de optimizacidn para alcanzar finalmente el mejor
diseio posible. Como estrategia de disefio se propone utilizar el método de segmentacion
mostrado en [14]. Dicho método consiste en disefiar el filtro cavidad por cavidad. Para ello,
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Figura 5.10. Efecto del radio de curvatura de las esquinas redondeadas en la respuesta paso
banda de un filtro inductivo realizado en guia WR-75.

se escoge primero una sola cavidad, se ajustan los parametros correspondientes (longitud de
la cavidad y de las ventanas de acoplo de entrada y salida®) luego se afiade la siguiente cavi-
dad y se optimizan sus parametros correspondientes, y asi se progresa sucesivamente hasta
terminar con el filtro completo.

El procedimiento que se ha escogido para optimizar los parametros de disefio del filtro
con esquinas redondeadas ha sido el ASM (en inglés Aggressive Space Mapping). El método
se describe con detalle en [8], pero basicamente consiste en un proceso de optimizacidn auto-
matizado que requiere dos modelos de andlisis, un modelo rdpido que tiene el inconveniente
de ser poco preciso, y otro muy preciso pero con el inconveniente de ser mas lento.

Cada modelo de andlisis genera su propio espacio: El modelo rdpido genera el espacio
llamado de optimizacién (OS) y el modelo preciso genera el espacio llamado de validacién
(VS).

Sea x,s € C™ un vector complejo en general del espacio de optimizacion. Sea x.,,, € C"
un vector en el espacio de validacién’. Se define una funcién P : C* — C™ llamada

8Para modificar el acoplo introducido por las ventanas de acoplo se puede variar la anchura de las ventanas
y/o su longitud. En este caso, se ha decidido modificar sélo la longitud de las ventanas para mantener constante
en el proceso de optimizacidn la seccidn transversal de cada guia.

En las referencias este espacio suele estar generado por un simulador electromagnético que requiere mucho
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comunmente mapeado, que es desconocida y que consigue transformar vectores del espacio
de validacion en vectores del espacio de optimizacion:

Xos = P (Xem) (514)

La idea del mapeado espacial radica en conseguir que la respuesta del simulador rapido a
un vector de pardmetros sea igual a la respuesta del simulador preciso a cierto vector de
parametros (no tienen porqué ser los mismos pardmetros en los dos espacios, si bien en
nuestro caso si lo seran). Es decir:

Ros (Xos) ~ Rem (Xem) (515)

donde las funciones R, y R.,, generan la respuesta del modelo de andlisis rdpido y preciso,
respectivamente, a partir de los correspondientes vectores. En el mapeado agresivo se marca
un objetivo ligeramente distinto. Para ello se define una funcién f como:

f (Xem) =P (zem) — X (5.16)

oS

y el objetivo serd conseguir que f (x.,,) = 0, para lo cual se debe resolver la ecuacién no
lineal anterior por un método iterativo quasi-Newton.

El algoritmo para encontrar nuestra solucion 6ptima por el método agresivo ASM, cuyo
esquema se recoge de forma grafica en la figura 5.11, es el siguiente:

1. Conseguir una solucién 6ptima x;;, con el simulador rdpido a partir de una estimacioén
o punto inicial x;,, que puede obtenerse mediante un modelo circuital.

., . 1 . . .,
2. Con la solucién anterior generamos una respuesta x4 en el espacio de validacion

1
(normalmente se toma X, = Z).).

3. Obtenemos x4 haciendo una extraccién de pardmetros'® x't = P <x§%>

4. Se calcula en el espacio de optimizacion la distancia al ptimo comprobando si hemos
alcanzado la condicién de terminacién del algoritmo:

x5 — x5 < n (5.17)

)

es decir, si para cierto x'm 1a distancia al Optimo no supera un cierto valor umbral 7).

tiempo de cdlculo para analizar una estructura. De ah{ las siglas EM para los subindices. En nuestro caso, se
utilizard la misma herramienta de andlisis modal para ambos espacios, si bien en el espacio OS se rebajaran
enormemente los requerimientos de precisiéon (menor niimero de modos).

10Esto requiere otros algoritmos de optimizacién preparados ex profeso para este paso. A partir de los
pardmetros del simulador preciso se debe obtener qué pardmetros del simulador rdpido nos proporcionarian
la misma respuesta que el simulador preciso. Esto se hace ajustando por etapas, como se describe en [14], las
longitudes de las cavidades y de las ventanas de acoplo. Los algoritmos de optimizacién empleados para estos
ajustes son una combinacién de buisqueda directa y método de gradiente, tal como se indica en [15].
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X.

Figura 5.11. Optimizacién con la técnica ASM. Las flechas continuas indican que a partir
de un cierto x| se obtiene, mediante un método de iteracion quasi-Newton, un cierto

x5 Las flechas en trazo discontinuo indican que a partir de un cierto x), se genera

por extraccion de parametros el correspondiente x%). En lineas de puntos se indica la

distancia de cada x' al Optimo x5 en el espacio de optimizacion, que se utiliza para

deducir ng{l).

5. Con un método quasi-Newton generamos, a partir del dato de la distancia al éptimo
recién definida, el nuevo punto x) (e.g. siguiendo el método de Broyden).

6. Volver al punto 3 calculando en este caso x'2 a partir de x2.

Este proceso (puntos 3 al 6) continuara hasta que se cumpla la condicién (5.17), y la
(m)

respuesta obtenida tras el proceso de optimizacién sera finalmente X,,,, = Xem -

Queda finalmente por resolver la obtencion del punto inicial. Es bien sabido que la con-
vergencia de un algoritmo de optimizacién depende de una buena eleccion del punto inicial,
asi como de la velocidad de convergencia del propio algoritmo. Si se elige un punto de par-
tida x;,, para el algoritmo que proporcione un valor de <) (recordemos que x = xE;;’)
proximo al 6ptimo en el espacio de validacion X.,,,, conseguiremos alcanzar este punto final
con un numero menor de iteraciones. Por ello, es importante encontrar un buen punto de par-
tida x;,, para todo el proceso. De todo ello es responsable el modelo circuital que se utilice
para representar el filtro cuya respuesta se pretende sintetizar.

Para ello se escoge como circuito ideal que proporciona respuestas paso banda, una red
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Figura 5.12. Red ideal para un filtro constituida por inversores de impedancia y tramos de
lineas de transmision.

basada en resonadores e inversores de impedancia tal y como se muestra en la figura 5.12.
La implementacion fisica de esta red ideal se realizara del siguiente modo:

= Ventanas de acoplo inductivo terminadas en guia para implementar los inversores de
impedancia. El objetivo de disefio de estas ventanas consiste en recuperar las constan-
tes de inversion Kj;; de la red ideal.

= Guias rectangulares con esquinas redondeadas para implementar los tramos de linea de
longitud préxima )\, /2 presentes en la red ideal. En este caso se utiliza como )\, el valor
correspondiente a una guia con esquinas redondeadas, que se determina utilizando el
citado método BI-RME.

5.5. Validacion experimental

Como validacién experimental de la teoria expuesta en las secciones anteriores, se plan-
tea el disefio de un filtro inductivo cuya respuesta en frecuencia tenga las siguientes carac-
teristicas:

Tipo de respuesta: Paso banda tipo Chebyshev con 4 cavidades (4 polos).
Frecuencia central: f, = 11 GHz.

Ancho de banda: BW = 300 MHz.

Guias: WR — 90 = ¢ =22.86mm b = 10,16 mm.

Como modelos de analisis se utilizara la misma herramienta de simulacion electromagnéti-
ca descrita en la seccién 5.3, si bien en cada modelo se empleard un nimero de modos di-
ferente. Asi por ejemplo, para el simulador rapido se escogerdn 5 modos accesibles y 60
localizados, mientras que para el simulador preciso se utilizaran 15 modos accesibles y 250
localizados. De esta forma se garantiza un buen compromiso entre eficiencia computacional
y precision numérica

Los pardmetros de disefio que se han escogido, tal y como se ha comentado previamente,
son las longitudes de las cavidades y de las ventanas de acoplo. El radio de curvatura de las
esquinas redondeadas de todas las guias se ha fijado igual a 2 mm. Durante todo el proceso
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Guia Anchura | Altura | Curvatura | Longitud
1* (Entrada) 22.86 10.16 0.0 10.000
2* (Redondeada) 22.86 10.16 2.0 4.000
32 (1* Ventana) 10.50 10.16 2.0 1.700
4* (1* Cavidad) 22.86 10.16 2.0 14.290
5% (2* Ventana) 6.70 10.16 2.0 1.770
6 (2* Cavidad) 22.86 10.16 2.0 15.844
7* (3* Ventana) 6.15 10.16 2.0 1.782

Cuadro 5.1. Dimensiones de las guias empleadas en el filtro. El filtro es simétrico y por
tanto no se dan los valores a partir de la mitad del filtro. Todas las dimensiones estan
expresadas en milimetros.

de optimizacion, se han mantenido constantes las secciones transversales de todas las guias
involucradas para de este modo tener tan s6lo que invocar el método BI-RME una sola vez
(por cada guia diferente que forma la estructura) al inicio del proceso de diseio. Asi pues,
para ambos simuladores (el rdpido y el preciso) la parte estdtica del algoritmo (que es la
mas costosa en recursos computacionales) se realiza una sola vez durante todo el proceso
de optimizacion. Por esta razén no se ha escogido como parametros de optimizacion las
anchuras de las ventanas de acoplo en lugar de las longitudes, ya que cambiar las anchuras
hubiera significado cambiar las secciones transversales de las gufas y por tanto se hubiera
tenido que invocar al método BI-RME varias veces por cada iteracién!' del procedimiento
ASM.

Aplicando pues el procedimiento de diseno ASM descrito en la seccién anterior, se
ha disefiado el filtro propuesto en un total de 4 iteraciones. La respuesta electromagnética
(parametros de scattering) del filtro disefiado se recoge en la figura 5.13. En dicha figura se
compara la respuesta que se ha obtenido del modelo ideal para el filtro de Chebyshev (cuyas
especificaciones se han indicado al principio de esta seccion) con la respuesta tras el proceso
de optimizacién dada por el simulador preciso. Como se puede observar, el proceso de op-
timizacién ha conseguido una gran similitud entre las curvas dentro de la banda de paso del
filtro.

En la tabla 5.1 se recogen todas las dimensiones geométricas del filtro disefiado. Los va-
lores recogidos para las longitudes de las cavidades y ventanas de acoplo son los proporcio-
nados por el algoritmo ASM descrito con anterioridad. En la figura 5.14 aparecen sefalados
los principales parametros de la geometria del filtro.

"E] simulador preciso hubiera llamado al método BI-RME una vez por cada guia diferente que forme la
estructura y el simulador rdpido hubiera llamado al método BI-RME n veces por cada guia diferente que forme
la estructura ya que para la extraccion de parametros se utiliza n veces el simulador rapido por cada iteracion,
siendo n el nimero de veces necesarias que se llamard al simulador rdpido para realizar correctamente la
extraccion de parametros.
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Figura 5.13. Comparacién de los parametros de scattering correspondientes a la solucién
Optima (x,) (color rojo) y a la respuesta del simulador preciso tras el proceso de
optimizacion (color azul).

Con objeto de validar experimentalmente el procedimiento de disefio seguido, asi como
la nueva técnica de fabricacion propuesta, se construyd un prototipo con las dimensiones
recogidas en la tabla 5.1. El proceso de fabricacion seguido se basé en la técnica descrita en
el apartado 5.2.3. En la figura 5.15 se puede observar el aspecto de las piezas individuales
que componen el filtro, asi como su proceso de ensamblaje para dar lugar finalmente al filtro
disenado.

En la figura 5.16 se recogen los parametros de scattering del filtro disefiado obtenidos
con la herramienta de simulacion descrita en la seccion 5.3, junto con medidas experimenta-
les del prototipo fabricado. Dichas medidas se han realizado con un analizador de redes de
la serie HP8510C que dispone el Grupo de Aplicaciones de Microondas (GAM) del Depar-
tamento de Comunicaciones, con capacidad de medida en tecnologia guiada hasta 20 GHz.
Para realizar dichas medidas se emple6 una calibracion TRL estandar en guia WR-90.

En la figura 5.17 se muestra una ampliacion de las pérdidas de insercion en la banda
de paso. Observando las medidas, se concluye que las pérdidas de insercion del dispositivo
fabricado son de aproximadamente 0,2 dB, valor relativamente bajo que convierte a la nueva
técnica de fabricacidn propuesta en este capitulo en una directa competidora de las otras
técnicas que se utilizan comercialmente en la actualidad (técnicas de corte en plano H y
plano E).
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Figura 5.14. Esquema del filtro con esquinas redondeadas donde aparecen sefialados al-
gunos pardmetros principales de su geometria (las longitudes de las cavidades /;, la
longitud de las ventanas de acoplo ¢; y las anchuras de las ventanas de acoplo w;)
asi como los planos de corte. La altura de las guias es constante igual a b.



138 Analisis y diseio de filtros con esquinas redondeadas

Figura 5.15. Filtro inductivo con esquinas redondeadas. Parte superior: aspecto de las pie-
zas individuales. Abajo a la izquierda: proceso de ensamblaje. Abajo a la derecha:
aspecto final del filtro.
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Figura 5.16. Comparacion entre los pardmetros de scattering del filtro disefiado obtenidos

mediante simulacién (azul) y medidas experimentales (rojo).
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Figura 5.17. Detalle de la respuesta electromagnética del filtro disefiado en la banda de paso.

En azul se representa la respuesta simulada y en rojo las medidas experimentales.



140 Analisis y diseiio de filtros con esquinas redondeadas

5.6. Conclusiones

En este capitulo se ha propuesto una técnica novedosa para la fabricacion a bajo coste de
filtros inductivos, en la que se tiene en cuenta uno de los efectos tipicos del mecanizado de
estos dispositivos (presencia de esquinas redondeadas en las guias).

Se ha desarrollado por completo una herramienta CAD que permite disefar filtros in-
ductivos en guia rectangular considerando esquinas redondeadas en dichas guias. El proce-
dimiento de disefio propuesto se ha automatizado por completo, y se ha aplicado con éxito
al disefio preciso y eficiente de un filtro inductivo de 4 polos con esquinas redondeadas en
cavidades y ventanas de acoplo.

Tanto la teoria descrita en el capitulo, como la herramienta CAD desarrollada y la nueva
técnica de fabricacion propuesta, se han validado con éxito mediante el disefio, fabricacién
y posterior medicion experimental de un prototipo real.
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Capitulo 6

Analisis eficiente de diplexores

6.1. Introduccion

En los ultimos tiempos los multiplexores han recibido considerable atencidn por parte de
la comunidad cientifica, ya sea en tecnologia microelectrénica para diplexores en banda K
[1], como en tecnologia guiada donde aparecen un gran nimero de referencias al respecto
(por ejemplo [2]-[11]). En las citadas referencias se enfatiza tanto la geometria de los dis-
positivos (con sus pros y sus contras) como el proceso de disefio optimizado. Las razones de
este interés son bastante obvias:

= Proliferacion de estos dispositivos en sistemas de telecomunicacion tales como satéli-
tes y estaciones terrenas en el sector espacio, asi como estaciones base de comunica-
ciones moviles. Estos sistemas requieren frecuentemente utilizar diversas bandas de
frecuencia simultdneamente y los multiplexores brindan dicha posibilidad.

= Permiten duplexar la sefal y utilizar la misma antena en transmisién y en recepcion
ahorrando espacio en el disefio (util sobretodo en satélites donde el espacio reservado
a la carga util es un bien escaso).

= Dificultad de disefio empleando dispositivos pasivos reciprocos. Los diplexores y mul-
tiplexores usan como divisores de potencia las uniones T [12] 6 Y [11] (que se disefian
para repartir la potencia por cada brazo del diplexor donde estdn situados los filtros
de alta selectividad). Estos multiplexores/diplexores requieren un gran esfuerzo de di-
sefo, ya que al montar los filtros al divisor de potencia el acoplo entre las diferentes
partes de la estructura altera la respuesta total del dispositivo, y se requiere en gene-
ral un alto nivel de precision para obtener los pardmetros de scattering deseados. Este
disefio se simplifica si se utilizan circuladores' con filtros muy selectivos. Este tipo de

'Un circulador es una red de tres accesos no reciproca (también existen de cuatro pero su uso es menos
frecuente). Su matriz de pardmetros S es no simétrica y unitaria. Se fabrica con ferritas (materiales cerdmicos
no conductores pero con propiedades magnéticas muy intensas) sometidas a la accion de un campo magnético
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multiplexores se utilizan como multiplexores de entrada en satélites (ver figura 6.1)
donde las pérdidas no son un parametro de disefo critico. Los inconvenientes de esta
técnica de fabricacién de multiplexores son varios [13]:

Pérdidas en los circuladores.

Aislamiento no perfecto entre los accesos.

Los circuladores son voluminosos y de masa relativamente grande.

Posibilidad de manejo de poca potencia.

A e

Problemas en el disefio de los filtros selectivos.

= Pueden emplearse para aplicaciones espaciales (sobre todo en estaciones terrenas)
multiplexores en etapas como los anteriormente expuestos formados por circuladores
y filtros, pero construidos con dispositivos reciprocos. Utilizando filtros y acoplado-
res direccionales se consigue un comportamiento de la estructura muy parecido [14].
Las ventajas en cuanto al disefio son las mismas que con circuladores: fécil realiza-
cién modular y facil extension adicional para nuevos servicios. Las mejoras también
son importantes: menores pérdidas de insercién y capacidad de manejo de mayor po-
tencia. Los inconvenientes a remarcar se derivan del esfuerzo de fabricacion de los
modulos. Cada médulo requiere dos acopladores direccionales y dos filtros. Esto con-
lleva una dificultad nada despreciable de sintonizacion del médulo asi como una gran
masa y tamafo, que hacen impracticable estos disefios para aplicaciones espaciales
embarcadas en satélites’.

= Los multiplexores formados por estructuras en guia se utilizan como multiplexores de
senal de salida en satélites [15], debido a que las pérdidas en esta etapa son criticas,
pues suponen una reduccién en el nivel de potencia de la sefial radiada. Se utilizan
filtros montados en una guia comun o colector (en inglés manifold) cuyo extremo
estd cortocircuitado (ver figura 6.2). Se realiza una division entre canales pares e im-
pares dejando una banda de guarda entre cada canal de cada grupo igual a un canal
de ancho de banda. Esto involucra restricciones menos severas en las especificacio-
nes de los multiplexores. El disefio y optimizacién de este tipo de multiplexores es
particularmente complicado, especialmente si se requiere una banda de guarda estre-
cha entre cada canal, lo cual es caracteristico en este tipo de aplicaciones. Ademas,
se requiere siempre insertar elementos de sintonia en el disefio para poder regular la
respuesta final, ya que sin dichos elementos no suele conseguirse la respuesta deseada
tras todo el proceso de disefo y fabricacion del dispositivo. Incluso se ha estudiado la
posibilidad de montar en satélites este tipo de dispositivos con motores accionados por
telecomando para alterar la frecuencia de cada canal del multiplexor [16].

estatico.
2Esta es la razon de que se utilice este tipo de multiplexores en equipamiento de alta potencia en estaciones
terrenas donde el tamafio y la masa no son parametros criticos.
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Figura 6.1. Multiplexor no reciproco utilizado como multiplexor de entrada en satélites.
Este multiplexor tiene una entrada y tres canales de salida.

Por todas estas razones recién expuestas, el estudio de multiplexores en guia es, hoy en
dia, un tema de enorme interés que estd generando mucha literatura al respecto. Parte de esta
literatura esta referida a las estrategias de disefio de estos dispositivos, que suelen requerir
de programas de optimizacion para resolver un problema de esta envergadura.

El proceso de disefio de un multiplexor/diplexor suele ser bastante automatizado. Se parte
de las especificaciones eléctricas y se disefian los filtros (disefio de banda estrecha); segui-
damente se hace una aproximacion de la parte del disefio referida a la banda ancha (disefio
del colector). Finalmente se analiza el multiplexor completo y se comprueba si éste cumple
con las especificaciones. Si no es asi, se inicia un algoritmo de optimizacién que a cada paso
analiza el multiplexor completo y comprueba el cumplimiento de las especificaciones. El
proceso de optimizacion continia hasta que se cumplen las citadas especificaciones.

En este capitulo se va a tratar andlisis eficiente de estos dispositivos, pues su diseflo
mediante cualquier método de optimizacién® requiere de muchas simulaciones. Estas simu-
laciones de estructuras tan complejas consumen un tiempo enorme de computacion. Es por
ello que disminuir dristicamente este tiempo aumentard enormemente la velocidad de di-
sefo, sea cual sea la estrategia que se siga durante el proceso de optimizacion.

En este capitulo se van a utilizar todas las técnicas de andlisis desarrolladas en esta tesis
para simular de manera rdpida y precisa dispositivos de este tipo. Como ejemplo de aplica-
cion se estudiard un caso particular de multiplexor: un diplexor real utilizado a bordo de un
satélite (el Hispasat 1-C). Se estudiard su respuesta en frecuencia, asi como el efecto que
supone la aparicién de “esquinas redondeadas” en ciertas partes del dispositivo debido a las
técnicas de fabricacion.

3Como por ejemplo el método de optimizacién utilizado para disefiar el filtro del capitulo 5, que puede
consultarse por ejemplo en [17].
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Filtro canal 2

/ Red de adaptacion

por debajo del canal 1

Filtro canal 4 — >

Colector en guia cortocircuitado |

. Cortocircuito
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Red de adaptacion Filtro canal 3
por encima del canal 4
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Figura 6.2. Multiplexor en guia con colector comun utilizado como multiplexor de salida
en satélites. La salida del multiplexor se conecta a la antena. Este multiplexor tiene 4
canales de entrada y una salida (aunque es reciproco). Tiene dos redes de adaptacion
para eliminar las frecuencias por debajo del canal inferior (canal 1) y por encima del
canal superior (canal 4).

6.2. Geometrias

El diplexor concreto que se va a analizar es un diplexor en tecnologia guiada. Las dife-
rentes geometrias existentes en la actualidad vienen dadas por las necesidades de espacio del
sistema en el que se integran estos diplexores. Existen, por ejemplo, diplexores cuyo divisor
de potencia es una bifurcacion en plano E [11] a la que se afaden los filtros paso alto y
paso bajo. La forma de la bifurcacion es la que suele forzar gran parte del disefio de estos
dispositivos. La forma de bifurcaciéon mas extendida es la que se utiliza en los diplexores en
colector comun, donde el colector puede simularse como un conjunto de uniones T en plano
H conectadas en cascada. En los accesos laterales del colector se emplazan los diferentes
filtros.

La geometria escogida para realizar el andlisis que se muestra en este capitulo es una
estructura en plano H con uniones T en ese mismo plano. Pueden verse diferentes configu-
raciones en la figura 6.3.

En concreto se va a utilizar la configuracién (a) de la figura 6.3, aunque segin [18] la
unién T estandar tiene unas pobres caracteristicas en cuanto a divisién de potencia que hace
que el disefo de tales diplexores presente problemas. En la citada referencia se propone una
union T con un reentrante lateral en la cavidad de la union para conseguir un mayor ancho
de banda en las respuestas de los filtros del diplexor, y relajando a su vez las tolerancias de
fabricacion. Esto también se puede conseguir con transiciones entre la unién T y los filtros.

En el caso de la geometria elegida en este capitulo se utilizard una unién T asimétrica,
que se conectard a los filtros a través de unas transiciones para adaptar las impedancias de
dichos filtros y de la unién T. La geometria de la unién T asimétrica puede verse en la figura
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Figura 6.3. Diferentes configuraciones para diplexores con la geometria en plano H.

6.4.

Los filtros que se conectan a ambos lados de la unién T son filtros inductivos de 6 cavi-
dades, cuya geometria se recoge en la figura 6.5.

El diplexor en su totalidad se ha construido en guia rectangular estindar WR-75 (a =
19,05 mm, b = 9,525 mm). Al ser totalmente inductivo, la dimension b se mantiene constante
en todo el dispositivo.

Este dispositivo se analizara en primer lugar como se ha descrito, considerando que todos
los tramos de linea que lo componen son guias rectangulares estdndar. Posteriormente, se

analizard el mismo dispositivo teniendo en cuenta un efecto de mecanizacién de esquinas
redondeadas en el acceso comun del diplexor.

6.3. Reduccion del tiempo de computacion

Unas consideraciones a tener en cuenta antes de analizar el diplexor son aquéllas que
pueden ahorrar tiempo de computacion. Al ser la estructura totalmente inductiva, se puede
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Figura 6.4. Geometria de la uniéon T asimétrica en plano H con adaptadores de impe-
dancia en los accesos laterales. Los filtros se conectan a los adaptadores de los la-
dos de la unién T. Las entradas/salidas son guias estindar WR-75 (¢ = 19,05 mm,
b = 9,525 mm). La dimension b es constante en todo el diplexor.
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Figura 6.5. Geometria de los filtros inductivos que se conectardn a la unién T asimétrica.
Aqui se ha representado un filtro de 4 cavidades que producird una respuesta con 4
polos. En realidad, los filtros utilizados en el diplexor son de 6 cavidades.
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puede hacer uso de las recomendaciones recogidas en el apéndice B. El dispositivo es induc-
tivo no centrado, por lo tanto si se excita con el modo fundamental (TEj,), sdlo se excitardn
modos TE; ; en toda la estructura. La eleccion de estos modos reduce en mucho el nimero
de modos a utilizar cuando se aplique la técnica de la ecuacién integral descrita en el capitulo
3 para caracterizar las transiciones del diplexor.

Para evitar inversiones innecesarias se ha segmentado el diplexor, y se ha representado
cada transicion por su matriz de impedancias generalizada (GIM) obtenida segun la técnica
descrita en el capitulo 3. La unién en T que hay dentro de la T asimétrica se ha caracterizado
a través de su matriz de admitancias generalizada (GAM) segtin se explicé en el capitulo 4.
Finalmente, se han unido todas las matrices con incégnitas hibridas siguiendo la técnica de
segmentacion explicada también en el capitulo 4.

Otra caracteristica que depende de la geometria del problema es la estructura del sistema
final a resolver para obtener los parametros de scattering. Si la estructura fuese un filtro en
linea, el sistema a resolver seria tridiagonal a bloques. En un diplexor esto ya no es asi.
La matriz de la T asimétrica que aparece en la figura 6.4 tiene un sistema de ecuaciones
asociado que, aunque sigue cierto patrén, provoca que el uso de una libreria estandar para
resolucion de sistemas tridiagonales no sea factible. Hay que implementar, por lo tanto, una
libreria de subrutinas que resuelva el sistema eficientemente, ya que la mayor parte de la
matriz asociada al sistema de ecuaciones estd formada por elementos (bloques) nulos.

Se ha implementado una libreria que utiliza la técnica descrita en [19], adecuadamente
modificada para manejar la estructura del sistema global a resolver. La matriz asociada al
sistema de ecuaciones que genera la T asimétrica tiene el aspecto mostrado en la figura 6.6.
Se ha representado en negro los bloques no nulos del sistema y en blanco los bloques nulos
del mismo. Para simplificar el sistema* se ha tomado el mismo nimero de modos accesibles
en todas las transiciones y en todos los accesos de la T.

De este modo, si se utiliza la mencionada libreria de subrutinas que aprovechan la dis-
tribucion de valores en la matriz asociada al sistema, la velocidad de todo el simulador se
incrementar4 en gran medida’.

Otra consideracién ya mencionada, que debe tenerse en cuenta es que se puede reducir
el nimero de modos a considerar en el andlisis si se hace uso de la simetria del sistema
(en este caso el diplexor es totalmente inductivo). Pero si se redondea el acceso comun de
la T asimétrica para simular este efecto de fabricacion, surge el problema de que ya no
se puede descartar ningiin modo. Ahora bien, en la unién T se excitardn todos los modos,
pero si los filtros siguen siendo estrictamente inductivos, los modos que no sean TE? ; se
atenuaran rapidamente dentro de la estructura de cada filtro. Es por ello que, tras realizar
un estudio preliminar, se puede identificar un punto en la geometria del diplexor a partir del
cual se pueden descartar modos que no sean de la forma TE;, ;. Se observo que la atenuacién

“El sistema global de este diplexor consiste en una matriz de 74 x 74 bloques. Cada bloque es una matriz
cuadrada de N x N elementos, siendo N el numero de modos accesibles tomados en la estructura.

SRecuérdese que habri que resolver un sistema por cada punto en frecuencia en el que se quiera simular el
dispositivo.
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Figura 6.6. Aspecto de la matriz asociada al sistema de ecuaciones generado por la T
asimétrica. El sistema ha sido reordenado para preservar la mayor simetria posible.
En negro se representan los bloques no nulos del sistema, y en blanco los bloques
nulos del mismo.

empezaba a ser muy importante a partir de la segunda cavidad de cada filtro. Por ello, a partir
de dicho punto los modos que no sean TE;, , son localizados, y de esta forma se reduce la
matriz a conectar.

Seguidamente, se va a estudiar como reducir los modos a conectar (que son los que
producen que el sistema sea de gran tamafio), teniendo en cuenta que todos los modos consi-
derados deben formar parte de la caracterizacion global de cada transicién y de cada unidn.
Como se han utilizado ambos tipos de matrices (GIM y GAM), se verd como reducir ambas
obteniéndose formulas de conversion para un tipo de matriz y su matriz dual.

6.3.1. Reduccion de matrices de admitancias e impedancias

Supongamos que se desea obtener una matriz de admitancias generalizada para conec-
tarla a otra matriz que puede ser, en general, de admitancias o impedancias generalizada.
Supongamos que partimos de una matriz de admitancias generalizada que relaciona corrien-
tes y tensiones en los accesos de cierta estructura, pero cuyo tamafio es excesivo para ser
conectada al resto de la red circuital que simula un dispositivo o conjunto de dispositivos.

El objetivo serd obtener otra matriz de admitancias de tamafio reducido que tenga un
comportamiento similar respecto a los modos que se pretenden conectar.

Sea Y la matriz GAM de tamafio (N1 + N2) x (N1 + N2), donde N1y N2 son el
nimero total de modos en los accesos (1) y (2), respectivamente. Se pretende reducir dicha
matriz a otra de tamafio (M1 + M2) x (M1 + M2) que se comporte de forma parecida
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Figura 6.7. Reduccién efectiva del tamafo de una matriz de admitancias o impedancias
cargando los modos localizados con la impedancia caracteristica de dichos modos.

respecto a los modos conectados. Siguiendo la nomenclatura del capitulo 3, llamaremos a
M1y M2 el nimero de modos accesibles en el puerto 1 y en el puerto 2 respectivamente®,
y llamaremos L1 y L2 al resto de modos en cada acceso, que serdn el nimero de modos
localizados en el puerto 1 y puerto 2 respectivamente.

La idea principal es cargar los L1 modos localizados en el puerto 1 (desde el M1 + 1
al N1) y cargar los L2 modos localizados en el puerto 2 (desde el M2 + 1 al N2) con la
impedancia caracteristica de cada modo’. Es decir, el modo i-ésimo perteneciente al grupo
de los modos localizados del puerto (J) se cargard con la impedancia modal caracteristica
simbolizada por Zéi) (ver figura 6.7).

Esta condicion de carga se puede expresar como

A-V=-27,-1 (6.1)

®Hay que resaltar que el niimero de puertos de la estructura representada por la matriz es irrelevante ya que
mads accesos s6lo implica mas bloques en el interior de la matriz general. Aqui se han escogido 2 puertos por
simplicidad en la exposicién.

"No es necesario que estos modos estén ordenados segtin su frecuencia de corte. Un posible criterio a seguir
es situar los modos que se supone que van a acoplarse menos al final del acceso.
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donde I es el vector de corrientes, que se puede descomponer en bloques para diferentes
accesos:

[T
Lo mismo se puede decir del vector de tensiones modales:
v

La matriz Z, es una matriz diagonal. Los elementos de la diagonal serdn O excepto en la
posicion de los modos que deben cargarse. Es decir:

Zo = diag (oMl, ZY, 0ne, zg2>) (6.4)

s
donde 0,1 es un vector de M1 ceros, 0ps2 es un vector de M2 ceros, y Z(() ) es un vector

de longitud LJ que contiene las impedancias caracteristicas con las que cargamos los modos
localizados del acceso ().
Finalmente, se define A en la ecuacién (6.1) como una matriz diagonal construida de la
siguiente manera:
A = diag (0411,1Y, 0415, 1?) (6.5)

donde 1) es un vector de longitud L& con todos sus elementos iguales a 1.
Se define ahora una matriz que sea complementaria de la matriz A, es decir:

A+B=U (6.6)

donde U es la matriz identidad de tamano (N1 4+ N2) x (N1 + N2).
Se partira de la siguiente relacion conocida:

I=Y-V (6.7)

donde Y es la matriz de admitancias generalizada que se desea reducir.
Teniendo en cuenta (6.6) se puede escribir:

I=Y-A-V+Y -B-V (6.8)
Si ahora se inserta la relacidn (6.1) en (6.8) se obtiene

I=-Y-Z,-I+Y-B-V (6.9)
y si se agrupan términos se llega a:

U+Y Z] I=Y -B-V (6.10)
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y despejando:
I=[U+Y -Z) ' Y-B-V (6.11)

Multiplicando por B en ambos lados de la igualdad:
B I=B-[U+Y -ZJ] ' Y-B-V (6.12)

Conviene observar que multiplicar un vector (ya sea V o I) por la matriz B equivale a poner a
cero las tensiones o las corrientes modales pertenecientes al conjunto de modos localizados.
Es decir:

V*l(l)_ [1(1)_
a :1
Virl I
0 0
0 0
B-V= B 1= 6.13
e e (6.13)
2 2
Viea Ith
0 0

Finalmente, la matriz B - [U + Y - Zo]_1 -'Y es una matriz tal que los intervalos de filas
[M1+41,...,N1]y[N14+ M2+1,..., N1+ N2] son filas de ceros. Por lo tanto, se puede
afirmar que la matriz B - [U +Y - Zo] " - Y estd estructurada de la siguiente manera:

Yg,n LSJ) Yg,z) ng)

0 0

Yg,n Lg,n Yg’Q) Lg,z)
0 0 0 0

o
o

B-[U+Y -Z) "' Y= (6.14)

Al multiplicar una matriz como ésta por un vector como el B - V no importaran ciertos
bloques de columnas de la matriz, concretamente aquellos que se multiplicarén por los ceros
del vector B - V.

Asi pues, los términos que nos interesan de la matriz mostrada en (6.14) son los bloques
Y € Myssxar(C) (8,7 = 1,2). Los bloques L") € M4, 1, (C) (6,7 = 1,2) de dicha
matriz son los bloques que serdn ignorados debido a la mencionada multiplicacién por el
vector B - V.
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Los términos que nos interesan los podemos agrupar en una matriz que sera la matriz
reducida que se pretende obtener:

1,1 1,2
Yo yh?

Y, =
R Yg,n Yga)

(6.15)

Se podria pensar que al ignorar los bloques Lg”) se estd eliminando la informacién
referente a la relacion entre los modos accesibles del puerto (§) con los modos localizados
del puerto (), y que la informacion referente a la relacion entre los modos localizados
del puerto (§) con todos los demas se ha eliminado anteriormente por los bloques nulos
que aparecen en (6.14). Esto no es asi, pues dicha informacién ha quedado contenida en el
término [U +7Y - Zo]_1 -'Y, donde estan involucrados todos los modos.

La reduccién de matrices de impedancia se consigue siguiendo el mismo razonamiento,
pero ahora cambiando las matrices de admitancia por las de impedancia y viceversa. Es decir:

B-V=B-[U+Z Y ' -Z-B-I (6.16)

En resumen, para reducir el tamafio de una matriz de admitancias generalizada Y, se
debe recortar la matriz:
Y, =[U+Y -Z) ' Y (6.17)

y si se quiere reducir el tamafio de una matriz de impedancias generalizada Z, se debe recortar
la matriz
R=U+Z-Y| " -Z (6.18)

Existe una pequena variacion en las formulas anteriores si se utiliza exactamente la no-
menclatura del capitulo 3, ya que en ese caso aparecen admitancias asintdticas en paralelo
para cada modo de la matriz de impedancias. Esto no implica mayor dificultad, ya que pode-
mos agrupar la admitancia asintética en paralelo con la admitancia caracteristica del modo
correspondiente. Es decir, se definird la matriz Y, de la ecuacién anterior como:

Y, = diag (oMl, Y& =M 0y, Y - Y@)) (6.19)

donde 0;;; es un vector de M1 ceros, 0;;0 es un vector de M2 ceros, Y(()é) es un vector
de longitud LJ que contiene las admitancias caracteristicas con las que cargamos los mo-
dos localizados del acceso (6) (YO((;\Z Satr ,Yo(j\), 5) € Y es un vector de longitud L§ que

contiene las admitancias asintéticas de los modos del acceso () (Yﬂ(jg 1 YJS,?)

6.3.2. Reduccion e inversion de matrices de admitancias e impedancias

Supodngase que se da el caso de que se dispone de una matriz de admitancias generali-
zada y se desea, por cualquier motivo, reducir el tamafo de la matriz y ademaés trabajar con
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la matriz reducida de impedancias®. Ambos objetivos pueden conseguirse simultdneamente
siguiendo una técnica similar a la descrita en el apartado anterior.
Sea la matriz de admitancias generalizada Y que cumple

I=Y. -V (6.20)

donde las definiciones de todas estas matrices son idénticas a las proporcionadas en el apar-
tado anterior. Se definen ahora las matrices A y B del mismo modo a como se definieron en
(6.5) y en (6.6), es decir de modo que cumplen:

A I+B-I=Y-V (6.21)
con la condicién de carga conocida:
A-I=-Yy 'V (6.22)

donde Y, se define nuevamente segtn (6.19). Combinando las dos ecuaciones anteriores
tenemos:
-Yy-V+B-I=Y -V (6.23)

Agrupando términos en la ecuacidn anterior se obtiene:
B-I=[Y+Y - V=V=[Y+Y] ' -B-I (6.24)

Finalmente, siguiendo el mismo razonamiento que en el apartado anterior, y tras multiplicar
por la matriz B se obtiene

B-V=B:[Y+Y, '-B-I (6.25)

Finalmente, para completar la operacion de reduccion e inversion se debe recortar adecuada-
mente, tal y como se ha explicado en el apartado anterior, la matriz Z'r definida como sigue:

Z'r=[Y+ Y ™" (6.26)

En definitiva, se puede conseguir un reduccion efectiva del tamafio del sistema de ecua-
ciones a resolver para obtener los pardmetros de scattering si cargamos adecuadamente los
modos que se supone van a acoplarse mas débilmente en la estructura. Obviamente, la uti-
lizacion de estas técnicas recién explicadas requiere inversiones matriciales. Por tanto, si es
posible excluir desde el principio del anélisis a estos modos que se van a acoplar mas débil-
mente’, el algoritmo de resolucién del problema serd més estable, y si ademds se utiliza la
técnica de conexion explicada en el capitulo 4 se evitard cualquier inversion intermedia.

8Un motivo puede ser, por ejemplo, trabajar solamente con un tipo de matrices.

La exclusién de estos modos se puede intuir de la simetria de la estructura, tal y como se explica en
el apéndice B. Métodos como BI-RME no proporcionan inicialmente una clasificacion de los modos por su
simetria tras obtener la carta modal, a menos que se represente a posteriori la distribucién de campo eléctrico o
magnético. Para excluir estos modos con el método BI-RME hay que modificar dicho método como se explica
en [20] para poder considerer simetrias en guias de seccidn arbitraria.
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Figura 6.8. Foto del diplexor analizado. Se aprecian los dos filtros a ambos lados de la unién
en T. En la parte superior de los filtros se aprecian tornillos que han sido colocados para
sintonizar adecuadamente la respuesta del dispositivo.

Siguiendo los mismos paso expuestos en este apartado para el caso dual (reducir e invertir
una matriz de impedancias generalizada), se obtiene la siguiente expresion para la matriz de
admitancias reducida

Y'r=Z+Z)" (6.27)

La expresion anterior es la dual de la ecuacion (6.26).

6.4. Analisis del diplexor

En esta seccion se considerara un diplexor con la configuracion (a) de la figura 6.3. Como
se observa consta de dos filtros y una unién en T a la que se han afiadido transiciones para
una correcta adaptacion de impedancias. La explicacion de la geometria elegida asi como de
los filtros, se recoge con detalle en la seccion 6.2. En la figura 6.4 de dicha seccién se puede
observar la geometria de la unién en T del diplexor con sus adaptadores de impedancia.

Se ha fabricado una maqueta de este diplexor, cuyo aspecto puede observarse en las
figuras 6.8 a 6.10. Hay que decir que aunque el anélisis y disefio del diplexor se ha realizado
sin considerar elementos de sintonia, en la implementacién préctica del diplexor ha sido
necesario incluir unos tornillos en la parte superior de los filtros para sintonizar mejor la
respuesta global del dispositivo. Los tornillos se han situado en la parte superior de los filtros,
en concreto hay un tornillo en cada cavidad en cada ventana de acoplo de cada uno de los
filtros.

Las caracteristicas para el disefio del diplexor se resumen a continuacion:

Banda de paso del Filtro 1 (F1): 13,00 — 13,25 GHz

Banda de paso del Filtro 2 (F2:) 13,75 — 14,00 GHz

Pérdidas de retorno: > 23 dB en ambas bandas

Rechazo fuera de banda F1: > 45dBVf < 12,75 GHzy Vf > 13,50 GHz

Rechazo fuera de banda F2: > 45dBVf < 13,50 GHzy Vf > 14,25 GHz
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Figura 6.9. Foto del diplexor analizado. Se aprecian los accesos laterales asi como los
tornillos superiores para la sintonizacion del dispositivo.
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Figura 6.10. Foto del diplexor analizado. En la parte trasera del mismo se ha puesto una
etiqueta de referencia para identificar los filtros.

Las especificaciones anteriores han supuesto tener que utilizar filtros paso banda de
Chebyshev de 6 polos.

Los resultados de las simulaciones comparados con las medidas llevadas a cabo en el
laboratorio pueden verse en las grificas que se muestran en las figuras 6.12-6.14.

Analisis del filtro 1 y del acceso comin

La medida de los pardmetros de scattering se ha realizado por pasos, terminando puer-
to a puerto con una carga adaptada y midiendo los pardmetros con el analizador entre los
puertos no cargados. En primer lugar, cargando el filtro 2 se pueden medir los parametros de
scattering del filtro 1 (reflexion y transmision hacia la puerta comiin), asi como la reflexion
de la puerta comun. En la figura 6.12 se muestran estos resultados comparados con los que
proporciona la herramienta de simulacion desarrollada.

Se observa una buena concordancia entre los resultados experimentales y las simulacio-
nes del dispositivo, si bien todos los resultados que se muestran no son exactamente idénticos
(ver por ejemplo la reflexion en la puerta comun). Esto se debe a las tolerancias de meca-
nizado que no se han tenido en cuenta en la simulacién, asi como los tornillos de sintonia
cuya profundidad de penetracion ha mejorado la respuesta del dispositivo real frente a la del
dispositivo simulado.
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Figura 6.11. Detalle de cada uno de los filtros separados del diplexor.

Analisis del filtro 2 y del acceso comin

Procediendo de igual manera, pero cargando ahora el filtro 1, se pueden medir los pardme-
tros relacionados con la puerta comun y el filtro 2. Los resultados se muestran en la figura
6.13.

Los resultados en cuanto a reflexion del filtro en la banda de paso no son tan exactos
como en el filtro 1 posiblemente debido a la mejora del comportamiento en frecuencia que
ha supuesto la inclusién de tornillos en el filtro. En cuanto al coeficiente de transmision, los
resultados siguen mostrando una buena concordancia entre los resultados de la simulacion y
las medidas realizadas.

Analisis del aislamiento

Una caracteristica importante de un diplexor es el factor de aislamiento, que indica cudnta
potencia de una puerta no comun se escapa a otro acceso no comun. En este caso, se ha
medido la transmision de sefial entre el acceso del filtro 1 y el del filtro 2, habiendo cargado la
puerta comun. Se ha medido también la reflexion hacia la puerta 1 y hacia la puerta 2. Todas
estas medidas, junto con sus correspondientes simulaciones, se muestran en la figura 6.14.

Como puede observarse en la figura 6.14, el desacoplo entre puertas medido es menor
que el valor simulado, debido a que dicho nivel (valor maximo en torno a 70-80 dB) se
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Figura 6.12. Parametros de scattering relacionados con el filtro 1. Arriba Izquierda: Coefi-
ciente de reflexion del filtro 1. Arriba Derecha: Coeficiente de transmision del filtro 1.
Abajo: Reflexion de la puerta comun.
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ciente de reflexion del filtro 2. Arriba Derecha: Coeficiente de transmision del filtro 2.
Abajo: Reflexion de la puerta comun.
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encuentra por debajo del fondo de ruido del analizador. De todas formas, este resultado sirve
para poder predecir un méximo de transferencia de potencia entre los puertos desacoplados, y
también para observar que este nivel estd ya proximo a la sensibilidad méxima del analizador
de redes.

Para obtener los resultados mostrados en las figuras anteriores, ha sido necesario emplear
los siguientes valores en los parametros del simulador:

Numero de modos accesibles: 4
Numero de funciones base: 25
Numero de modos localizados: 50

los cuales han proporcionado resultados muy estables en tiempos de computacién muy bajos
(velocidad de convergencia elevada). Como se ve, el nimero de modos necesario para co-
nectar las matrices ha sido muy bajo, asi como el nimero de funciones base y el nimero de
modos localizados. Practicamente se habrian obtenidos los mismos resultados si se hubieran
utilizado 250 modos localizados, 70 funciones base y 10 modos accesibles. Esto ha sido po-
sible gracias a la reduccion del nimero de modos considerados (eliminacién de modos no
acoplados) debido a la simetria de la estructura explicada en el apéndice B. La simulacién
ha requerido un tiempo menor de un minuto en toda la banda en un ordenador personal con
procesador Pentium II a 400 MHz con 128 MB de RAM.

Analisis del efecto de curvatura en el acceso comun

Para terminar, se ha realizado un analisis del efecto de la curvatura en el acceso comun
y en todo el iris que adapta la salida comin de la unién en T a la guia estdndar WR-75 de
salida, el cual puede surgir asociado al proceso de mecanizado del dispositivo. Para estudiar
este efecto se ha redondeado un acceso de la unién en T y un iris de diferente tamafio que
conecta la unién a la guia estdndar de salida. Esto significa redondear la seccién transversal
de las guias de longitud d; y ¢; mostradas en la figura 6.4, asi como la seccidn transversal
del puerto comun de la unién T.

Los resultados del andlisis del diplexor para diferentes radios de curvatura se muestran
en la figura 6.15.

En la figura 6.15 se observa que el filtro es muy sensible a las tolerancias de fabricacion
en el radio de curvatura de la salida comin. Es mds, se observa una mejora en la respuesta
del filtro 2 cuando aumenta el radio hasta 2,0 mm. Sin embargo, para un radio de 3,0 mm la
respuesta de este filtro comienza a empeorar. Todo este buen comportamiento del filtro 2 ha
sido, tal y como puede observarse en la figura 6.15, en detrimento de la respuesta en el filtro 1.
Este efecto de redondeo considerado podria tenerse en cuenta a la hora de disefiar el diplexor,
ya que una pequeiia alteracion respecto a los pardmetros de disefio durante la fabricacién
puede producir un dispositivo final de comportamiento muy alejado de las especificaciones
requeridas.
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Figura 6.15. Reflexion de la puerta comun considerando esquinas redondeadas a la salida
de Ia T en el acceso comiin. En rojo se ha simulado un radio de curvatura nulo, en azul
un radio de curvatura de 1,0 mm, en verde un radio de curvatura de 2,0 mm y en negro
un radio de curvatura de 3,0 mm.

6.5. Conclusiones

En este capitulo se ha presentado una forma eficiente de simular un dispositivo complejo
formado por elementos basicos estudiados en otros capitulos de la presente tesis. Se ha es-
cogido la forma m4s eficiente de representacion de cada uno de los bloques constitutivos del
diplexor para conseguir un c6digo muy eficiente que pueda simular su comportamiento de
forma rigurosa.

Finalmente, utilizando la teoria desarrollada en este capitulo, se ha conseguido disminuir
el nimero de modos a considerar en el anélisis. Esto ha sido necesario porque aparecen un
mayor nimero de modos acoplados si consideramos tolerancias de fabricacion en la estructu-
ra. Si se desea mantener la eficiencia del simulador, se requiere una estrategia que disminuya
el nimero de modos a conectar, y la técnica propuesta en este capitulo se ha revelado como
excelente para este tipo de estructuras en las que hay modos que por simetria van a atenuarse
rdpidamente en su interior.

La comparacién con las medidas del prototipo construido y embarcado en el satélite
Hispasat 1-C han sido satisfactorias, teniendo en cuenta las diferencias que existen entre el
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dispositivo mecanizado y el modelo simulado.
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Apéndice A

Aceleracion de la convergencia de series

A.1. Aceleracion de la funcion de Green

En este apéndice se va a mostrar una técnica de aceleracion de series lentamente con-
vergentes. Se ha aplicado el método para acelerar series dobles de convergencia lenta muy
empleadas en electromagnetismo. En particular se empezara por acelerar la funciéon de Green
de la ecuacion de Poisson para una guia rectangular, es decir la funcidén que satisface la si-
guiente ecuacion diferencial:

0? 0?
Py 0
or?  0y?

con las siguientes condiciones de contorno de Dirichlet homogéneas en los extremos del
intervalo de definicion:

g(z=0,0<y<b) =g(r=a,0<y<b) =0
g0<r<a,y=0)=9g0<xr<a, y=>b)=0

—0(x —2")o(y — ') (A.1)

(A.2)

La expresion de la funcion de Green en serie de autofunciones de una guia rectangular
que satisface (A.1) con las condiciones de contorno (A.2) es:

m7r /) nw, /

io: i sen —'—SG(T;E)Z; Yy ) sen (?x) sen <n_b7ry> (A.3)

m=1 n=1 b

%’~|4>

g(z,y; 2", y)

pudiéndose encontrar su deduccion en [1]. El problema de la expresion (A.3) radica en su
implementacién computacional, debido a la lenta convergencia que presenta la serie doble.
Para acelerar esta lenta convergencia puede utilizarse la suma de Poisson, que tal y como se
recoge en [2] y [3] consiste en:

> flan) :é > F<27:LT7T> (Ad)
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donde la funcién F' es la transformada de Fourier de f definida como sigue:
= / f(t)e dt (A.5)

Para poder aplicar la relacién anterior, la funcién f debe cumplir las siguientes condiciones:

= f tiene que ser no negativa.
. f j;o f(z)dz tiene que existir como integral de Riemann impropia.

= fcrece en | — 00, 0] y decrece en [0, +-00].

Todas estas condiciones se recogen en [4] asi como la demostracion de la expresion de la
suma de Poisson. En [2] y [3] aparece sin embargo otra version de la demostraciéon de la
suma de Poisson con condiciones mds relajadas para f. En la prictica se suele utilizar la
condicion asociada a esta segunda version, que se expresa como:

f € L*en |—o0, + oo (A.6)
y que significa que f es de clase de Lebesgue super-dos, o lo que es lo mismo, |f(z)|* es
integrable Riemann en el intervalo en cuestion. Esta condicién si que la cumple la funcién
que nos ocupa. La utilidad de la suma de Poisson se puede ver intuitivamente gracias a una
propiedad de las transformadas de Fourier. Si f(¢) es una funcién localizada cerca de ¢ = 0,
entonces su F'(w) estd “ensanchada”, es decir, tiene valores apreciables en un gran rango de
w. Por ejemplo, si f(¢) = d(t) entonces F'(w) = 1 Vw. Por el contrario, si f(t) estd “esparci-
da” alo largo del eje ¢, entonces F'(w) estd concentrada cerca de w = 0. Una serie lentamente
convergente con un término general f(an) es, por lo tanto, convertida en una serie rapida-
mente convergente con un término general F'(2n7m/«), ya que F serd pequeiia para grandes
valores de n cuando, por otra parte, f(an) decrezca lentamente con n creciente. Como se
observa en (A.4), el indice de la serie a sumar tiene que extenderse a todo m entero y no sélo
a sus valores positivos. Para evitar este problema vamos a extender la serie original (A.3)
gracias a las propiedades de la funcion seno. Extenderemos el indice m solamente, con eso

seré suficiente para nuestros propositos. De esta forma la serie original se expresard como:

o) = 30 SR e () () 0
b

m=—oo n=1

Veamos seguidamente algunas maneras de descomponer los senos de los términos de la
serie segiin m:

mm mi
sen | —x ) sen { — CL’ =
a a

1 [ea mE(eta)) 4 =i (ahal) _ T (e-al) e—j%(m—x/)} _

: =
—% {COS [% (v + 33/)] — cos [? (z — 33,)} } (A.8)
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Pensemos ahora en sumar una serie general que nos permita posteriormente sumar todos los
términos que aparecerdn en (A.7) cuando se haga uso de la ecuacién anterior. Vamos pues a
acelerar la siguiente serie:
o0 ,
eifn
D iy (A9)
ne + -y

n=—oo

Aplicamos (A.4) haciendo a = 1 y definimos

e A.10
f(n) = W2 (A.10)

La transformada de Fourier de la funcién anterior es
F(w) = eI+l (A.11)

Y
cuyo calculo detallado se recoge en el apartado A.4 de este apéndice.

Por lo tanto podemos escribir en virtud de (A.4):

Z pifn Z lgzmm _ T coshy (m — 3) (A.12)
= n2 +~2 = v senhym

La serie del segundo miembro de (A.12) estd formada por términos exponenciales que tien-
den a cero mas rapidamente que los términos de la serie del primer miembro, y por tanto
podemos asegurar que la velocidad de convergencia serd més elevada'. Vemos que el segun-
do miembro de (A.12) tiene todos sus términos reales, mientras que el primer miembro tiene
términos complejos en general. Separando pues partes reales e imaginarias, e identificando
términos obtenemos que:

i COS(ﬁn) _ Z 677\ﬂ+27rm\ (A.13a)

n=-—00 n? + 72 m=—o00
3 sen(fn) _ (A.13b)
= n2 + 72

Gracias a (A.13a) ya podemos acelerar las series en que se descompone (A.7) como
consecuencia de utilizar (A.8). Escogiendo una de estas series se obtiene que:

o0 oo
cos (x 4+ 2') ab I
§ |: i — § e nyg \a:er +2am| (A14)
mr nw nm
m=—00 (a) +(b> m=-00
! Aunque sabemos lo que vale la suma de (A.12), no nos conviene utilizar este valor sino una serie cuyo

término general sea sencillo y rdpidamente convergente, y asi poder sumar respecto a otro indice. Lo que se
consigue mediante la presente técnica es acelerar la serie respecto a un indice y sumar respecto al otro.
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Por lo tanto, (A.7) queda como sigue:

con ("7 ) sen x’)]—cos[m”(:c—x’)]:
2 () (o >§o S

nm nm _ / s —nlz—z’ s
= § : ~ sen (_y) sen <_y/> 2 e n|z+a’+2am|F _ e nlz—z'+2am|y _
s n b b &

1 i i cos y+y)} Cos[ (y — Z/)} <€_n|x+x/+2am|%

n

o e—n\x—x’—&-Qam\%)

n=1 m=—oc0

(A.15)

Para sumar sobre el indice n, no hace falta aplicar otra vez la suma de Poisson. Nos basta
calcular la suma de la siguiente serie general:

3 T_ (A.16)

que puede obtenerse facilmente con un simple truco aplicando la suma de una serie geométri-
ca:

OO edan—pn a © I
s jon—Bn g _ 4
Z o = J/jm;e da_j/jool—eja—ﬁda
= —In(1-e*7) (A.17)

Con la expresion (A.17) ya podemos sumar los términos del tipo:

n
n=1

e " cos(an) = edon=pn | oy
3 —— _g;e[nzl ] =R[-In(1-€&*7)] (A.18)

De variable compleja sabemos que:
In(z) =In|z| +jarg(z) = R[In(z)] =In|z| VzeC (A.19)

por lo tanto podemos escribir que los términos buscados tienen el siguiente valor:

00 —Bn
Ze cos om) = —ln|1—ejaB’——%ln}l—ejaﬂz
n=1

= o[- ) (1))

= —%ln(l—Ze_ﬁcosa—l—e_zﬁ)

= —% In [2¢7” (cosh 3 — cos )] (A.20)
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Particularizando para nuestra serie en concreto, aparecen en (A.15) cuatro términos de apa-
riencia similar:

00 6_n|x:i:a: +2am|F og [mT (y Ty )]

2 . -

n=1

1 s ! s !
_5 ln <1 o 2€—E|CL‘:‘:I +2am| COoS [% (y Zl: yl):| _|_ e—2g|:c:tx +2am|> (A21)

Finalmente la serie completa la podemos escribir de la siguiente manera:

1 oo
g(w, 2’ y) = — > T —WnT) —InT +InTp) (A.22)
m

m=—0o0

o de forma més compacta:

1 — , T
glw.yia'y) = D Inis (A.23)

donde los términos 777 se definen como sigue:

TPI =1 — 2¢l#= (1) +2amln/b COS% (y — (—1)7y') + e Ao (Dra’+2amin/b (A D4y

A.2. Aceleracion del gradiente de la funcion de Green

En algunas aplicaciones, como por ejemplo el cdlculo del campo producido por los mo-
dos TE en una guia con seccion arbitraria, es necesario calcular el gradiente de la funcién
de Green si utilizamos el método BI-RME. La expresion de la funcién de Green de la cual
vamos a calcular el gradiente es la recogida en (A.3). El objetivo es calcular el gradiente de la
funcién de Green definida por la expresion anterior. Podriamos intentar calcular el gradiente
a partir de la expresion de la funciéon de Green con convergencia acelerada, pero dado que
los términos son muy complejos vamos a intentar calcular el gradiente de la serie original y
posteriormente acelerar la convergencia del gradiente. La expresion del gradiente se calcula

del siguiente modo:

89 . Jg §
— A2
Vg = 0x X+ (9y (A25)

Calculamos primero la parcial respecto de x:
sen sen ( =y ) nm mm
= a2b Z Z ) N (M)2 sen <Ty> oS (7x> (A.26)
m=1n=1 b

Observando la expresion anterior nos damos cuenta de que cumple los requisitos necesa-
rios para poder aplicar la suma de Poisson. Ademas fijdndonos en que aparece el indice m
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multiplicando a la expresion, podemos asegurar que la convergencia de esta serie serd de un
orden mds lenta que la convergencia de la serie de partida cuya convergencia ya era, de por
si, bastante lenta. Veamos qué sucede al aplicar la suma de Poisson.

Primeramente se extiende el indice n a los enteros negativos y se agrupan los senos que
contienen a n:

sen (%y’) sen (%y) = % [cos %(y —y') — cos %(y + y’)] (A.27)

con lo que obtenemos:

mb? o= cos 2 (y —y') — cos 2 (y + ¢/')
8x a%z sen (—x)cos( a:) — n_zzoo b o (m_b)gb
‘ (A.28)

De (A.13a) sabemos que:
. cos +
3 —<y V) _ an g oty (A.29)
n=—oo n2 + ( a n——oo
y sustituyendo (A.29) en la expresion (A.28) se deduce:

Z Z sen (—x ) oS (%x) [e_%ly_y/””bl - e_%lyﬂ/l“”b'] (A.30)

m=1n=—o0

que podemos escribir de manera mas ttil como:

mm e, o,
g E [Sen— x+x)_sen_($_x/)} <e maly—y'+2nb| _ —mZly+y +2nb|>
83: 2a a

n=—oco m=1
(A.31)
El paso final consiste sumar la serie en m, y para ello necesitamos conocer lo que vale:

00 [ oo - ja—3
. Cx Jjma—mpB | _ e/
Ze Fsen(ma) = S Ze =S| as
m=1 Lm=1 -
_eja_ﬁ (1 — 6_.70‘_6)_
= 9
11— eja—5|2
Fo— - _ 28
_ g e "cosa—+jge "sena—e
| 1—2ePBcosa+e?8
B e Psen a
1 —2ePBcosa+ e 2
1 sen «

= = — A.32
2 cosh f — cos « ( )
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Por lo tanto:

[e.9]

Z e—mg\yiy’—anb\ sen [mz(x 4 fL‘/):| _
a
m=1
1 sen *(x + 2')
— & (A.33)
2 coshZ (y £y + 2nb) — cos Z(x + ')
Sustituyendo en (A.31) los cuatro términos de la forma (A.33) obtenemos:
09 _ 1 i clo4 oo cv_clt (A.34)
or  4a = " " " " ’
donde i 1Yo
sen* (x — (—1)Px
Pq — o (=1)"a") (A.35)

cosh = (y — (—=1)%y' + 2nb) — cos = (z — (—1)Pa’)

Siguiendo los mismos pasos, la derivada parcial respecto de y de la funcion de Green original
quedara como sigue:

0 1 =
0_524_1) S KW+ K - KY - KL (A.36)
donde )
pq _ sen (y — (=1)Py)

™ cosh T (z — (=1)92’ + 2am) — cos T (y — (—1)7y’) (A.37)
La rapidez en la convergencia la marcan principalmente las exponenciales que aparecen en
(A.35) y (A.37). Eso significa que cuanto mayor sea b/a en (A.34) o a/b en (A.36) menos
términos se necesitaran.
Para ilustrar las ventajas que supone utilizar las series aceleradas recién propuestas, se va
a considerar el siguiente ejemplo:
Sea una guia de dimensiones a = b = 1 para la cual se desea calcular la funcién de
E}reen y su gr;n)diente para el punto de campo (z = %,y = 2) y para el punto de fuente
=35y = 7).

Llamamos ahora

1 n TOI Tl()

G" = E n 00711 (A383.)
1 n

= " crP ot - coH (A.38b)
a
1 m

S = > KN+ KM - KX - K! (A.38¢)

r=—m
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con las 7', las C'y las K definidas segtn (A.24), (A.35) y (A.37), respectivamente. Sim-
plemente se estdn definiendo la funcién de Green y las componentes de su gradiente como
series truncadas. La funcién de Green la podemos aproximar truncando la serie original de
autofunciones (por ejemplo hasta 200 x 200 términos):

%%s n m” ’ sen ("b’ry’) (mw ) (mr )
g ~ sen (—ux ) sen ( —vy
m 1 n=1 ) + (n_l;r)2 a b
= 9,419235650468520-10 2 (A.39)

Si el doble sumatorio anterior se extiende con m desde 1 a 300 y con n desde 1 hasta 300
obtenemos g = 9,41923410923203 - 10~2. Se observa que el resultado sigue siendo pobre,
puesto que las cifras siguen variando bastante a partir del sexto decimal de la mantisa.

Calculando la funcién de Green truncando la serie acelerada obtenemos:

G' = 9,420138523705600 - 102
G? = 9,419235804289646 - 102
G = 9,419234118512832 - 102
G' = 9,419234115364742 - 1072
G5 = 9,419234115358862 - 102
G5 = 9,419234115358848 - 102
G"% = G (si trabajamos con reales de 8 bytes)

En conclusion, si el sumatorio va desde —6 hasta 6 alcanzamos la maxima precision que
es capaz de obtener un programa de calculo o un compilador que trabaje con reales de 8 bytes
(doble precision). Cuanto mayor sea a/b, mas rapido convergera la serie (A.23), debido a las
exponenciales presentes en (A.24) y por tanto necesitaremos menos términos para evaluar
correctamente (A.23). Si nos encontramos con que la guia rectangular no es cuadrada, y
ademds b > a (no suele ser el caso) se puede aprovechar la simetria de la funcién de Green
y obtener:

9(@, y; 7'y a,0) = g(y, z;9', 2's b, a) (A.40)
El resultado serd el mismo, pero la convergencia serd mas rdpida (se necesitardn menos
términos). Con el gradiente no podemos hacer lo mismo. El gradiente no tiene las propieda-
des de simetria de la funcién de Green, y si a # b la convergencia serd distinta para cada
componente del gradiente:

99 4S T4Di 99

a>b= 5, converge mas rapido que 57
(A.41)

a<b= ag ¢ converge mds rdpido que 3 ag
En el caso que estamos tratando, la velocidad de convergencia es la misma para las dos
parciales, y en este caso particular la velocidad de convergencia del gradiente es incluso
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mayor que la de la funcién de Green:
Vg =5;x+ 5y (A.42)
Veamos la velocidad de convergencia del gradiente:

S; = —2,073464549860328 - 10+ S; = —3,064783889429622 - 10—+
Sﬁ = —2,073464538663695 - 107! Sj = —3,064783866964869 - 10+
53 —2,073464538663656 - 10+ Sy = —3,064783866964791 - 10~*
Sn>3 53 Sm>3 53

Si utilizamos la ecuacién (A.26) para calcular la parcial respecto de z, y su andloga para
calcular la parcial respecto de y, obtendriamos:

dg g 20 200
- — Z Z mA,,y, sen <—y) cos
ox a’b ot

300 300

(

9 Am S mAysen (—y cos< mr > — _9.073421222176340 - 10~
(
(

mm

Q

> = —2,073463563830570 - 10~
a

Q

2
iy ab a
a m=1 n=1

200 200

)

dg 4 mm

By e Z Z A, sen (7510) cos
)

3
3

Q

y) — _3,078497655913245 - 10~
m=1 n=1
300 300

5y~ wp 2 D A sen (ZF) cos (S7y) = —3.064722608200819 - 10

3

|
2

a
m=1 n=1

Como se puede observar, la convergencia es muy lenta. Fijados los puntos de fuente y de
campo, el calcular un doble sumatorio de 1 a 300 para ambos indices supone sumar 90,000
términos para conseguir una precision poco razonable, mientras que la serie acelerada solo
requiere sumar 7 términos (desde —3 hasta 3).

Se puede mejorar la convergencia para la serie que converge mas lentamente (normal-
mente a > by por tanto converge mds lentamente la serie asociada a la parcial respecto de x)
con solo acelerar la serie respecto al otro indice considerando el desarrollo tedrico anterior
(es decir m) y sumar con respecto al indice no acelerado (es decir n). Con ello tendriamos
las siguientes expresiones para las parciales:

dg 1
D DI AR S L i (A.43)

donde ahora

TP = 8P

SP = sgn [g (x — (=1)P2") + 2m7r} (A.44)

m
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Si z = 2’ podemos decir que T° y T son cero para todos los m y no habria que
calcularlos en ese caso®. La expresion anterior converge mds rapidamente sia > b. Sib > a
entonces utilizamos la expresion deducida anteriormente para la parcial con respecto a x.
Esta nueva expresion recién propuesta para la parcial respecto de x es también valida para la
parcial con respecto a y cambiando x por y, 2’ por 3/’ y a por b.

Por altimo, conviene decir que para obtener (A.43) es necesario saber que:

. n sen(fn) > ] B 20|
Z m =T Z Sgn (ﬁ + 2n7T) e’ (A45)

n=—oo n=—oo

cuyo proceso de deduccion se explicard en el apartado A.3.2.

A.3. Aceleracion de la diadica VV'g

Para los modos TE en el método BI-RME necesitamos calcular 2 (—) donde g es la

ol \au
funcion de Green y [ y I’ son unas direcciones arbltrarlas cuyos vectores unitarios se re-
presentardn por t y t’ respectivamente. El célculo de 2 (%) se puede evitar si forzamos

la derivabilidad a trozos de las funciones base para poder integrar por partes el término
mencionado, y eliminar de esta forma la fuerte singularidad inherente en la primera de las
integrales de la expresion (2.10) (véase el capitulo 2). Caso de no poder forzar la citada de-
rivabilidad por utilizar funciones base con derivada discontinua (e.g. pulsos rectangulares)
sera ttil disponer de un método de cdlculo acelerado de la diadica VV’g ya que las derivadas
direccionales se calculan como

89 o 7 829 3 / Y
E—Vg-tﬁalal/—t-VVg-t (A.46)
donde o2 o2 o2 o
/ 9 .~ g 9 g
= A.47
vV Dror + 8x8y’ 8y8x 6@/6 vy ( )

Cada una de las cuatro componentes de esta diddica® tiene una velocidad de convergencia
menor que la propia funcién de Green dada por (A.3). De hecho, como hay dos derivaciones
sobre la funcién de Green (cuyo desarrollo involucra una serie doble) significa que apare-
ceran dos indices (mn, nm, m? 6 n? segtin la componente) multiplicando al término general.
La convergencia de la diadica serd mas o menos dos 6rdenes de magnitud mas lenta que la
de la citada funcion de Green.

El objetivo ahora consiste en acelerar cada una de las series que representan las compo-
nentes de la diadica.

2Esto es debido a que serdn cero los términos equivalentes con sen T (r — ') definidos en (A.31). Asf evi-
tamos la indeterminacién de la funcidn signo para argumento nulo.

3Los cuatro dobletes del tipo XX son las cuatro diddicas unitarias o diadas. En general en R? existen nueve
diadas. Cada una estd formada por un par de vectores unitarios cuya posiciéon no es conmutativa. Para mas
detalles se puede consultar [5].
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A.3.1. Componente xx

La componente xx se calcula a partir de la expresién (A.3) como:

d%g Z Z COS "”r ') sen (”b”y’) mm nm
- V) o (77, on () =
Oxox’ et i ) + (T) a b
. cos T —cos 2 (y +
= 3Zm cos( x)cos(mx’> Z v W—y) b Wty)
a L n? 4 ()
(A.48)
Recordando la expresion (A.13a) podemos reescribir (A.48) como:
g
dxdzr’
12 Z m COS (mx) CcoOS < > Z e W\y Yy +2nb| §|y+y'+2nb| —
a
Z Z [cos — (z +2") + cos = (- ml)] [efmglyfy/”"b' — e’ma“yl””b']
2CL2 n=—oco m=1 a
(A.49)
donde ahora necesitamos saber cémo se suman expresiones del tipo
i me—mﬂejma — i me™* — - iemz
dz
m=1 m=1 z=ja—pf m=1
_d > me e? B elo—h
= T U—ef (-
eja_ﬁ (1 — e_ja_B)Q
N |1 — ejo—b*
e P(cosa+jsen a) —2e72 + e (cosa — j sen «)
= 2
[(1 —efcosa)’ + (e Fsen oz)Q}
(e*ﬁ + e*”ﬁ) cosaw —2e7 0 (e*ﬁ — 6*35) sen «
(14 e 2 —2eFcosa) (1+e28 —2eBcosa)’
_ coshfcosa — 1 4 sen « senh( (A.50)

J
2 (cosh 3 — cos a)? 2 (cosh § — cos )’
donde hemos aplicado que la serie de una derivada de una funcién es la derivada de la serie
de funciones, porque la serie es geométrica y por ello uniformemente convergente®. Identifi-

4Si una serie de funciones es uniformemente convergente podemos permutar el orden del sumatorio y la
derivacion o el sumatorio y la integral o el sumatorio y el limite sin alterar el resultado. Véase [4].
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cando pues partes reales e imaginarias en la igualdad anterior obtenemos:

h -1
Z me ™ cos(ma) = —ospcosazl (A.51a)
2 (cosh # — cos «)

= h
me " sen(ma) = sen a senh 5 (A.51b)
2 (cosh 8 — cos «)

m=1

Finalmente obtenemos:

D?g
Tl(] Tll TOO TOl A.52
00z’ 4a? n_zoo * ( )
donde
o _ cosh [Z (y — (—1)% + 2nb)] cos [ (z — (—1)Pa’)] — 12 (A.53)
{cosh [Z (y — (=1)%y + 2nb)] — cos [Z (z — (—1)Pa’)] }
A.3.2. Componente Xy
La siguiente componente de la diddica a calcular es:
0%g sen m“ ’) cos (”b”y’) (mw ) <n7r
= — mn cos [ —x ) sen —y)
0x0y’ a2b2 mzlg v ) + (n_bﬂ)Q a b
_ _chos< )Sen<mx) ZnsenT(y+y)+Seﬂ (v —v)
L n? o+ (nt)°
(A.54)

El siguiente paso es poder acelerar la serie de indice n en (A.54) por medio de la suma
de Poisson:

neibn S ._senhy (7 — f3)
_ —y|B+2nm| __
ng_oo T ]an_oo sgn (6 + 2nm)e™” = Jﬁ—senh’m (A.55)
ya que
oo tellt jwt . —|B+w|
/_ m et dt = Jmsgn (6 + W) e’ (A56)

La transformada de Fourier anterior se calcula como se indica en la seccion A.4, utilizando
ademds el mismo circuito mostrado en dicha seccion. Por tanto, igualando partes reales e
imaginarias en (A.55) concluimos que:

n:Zoo %(5;1) = nzzoo sgn (8 4 2nm) e~ V18+2n7 (A.57a)
= ncos(fn)

n=—oo
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y utilizando (A.57a) en (A.54) obtenemos:
g
oxdy

Z Z mcos( )SGD(?I‘)

m=1n=—o0

[sgn (g(y + y’) + 2n7r> e~malvty bl gon (%(y —y)+ 2n7r) e—m%\y—y%?nbl}

2a2 Z [Sen ( (x +x )) — sen (?(m - x'))}

n=—oom

sen (g(y +y ) o+ 2n ) 2 gy (%(y — )+ 2n ) el 2]

(A.58)
En virtud de (A.51b) la componente xy de la diddica queda finalmente como:
329 Z Tll + TlO TOl TOO (A 59)
Oxdy’ 4a2 - '
donde
T — g0 sen [Z (z — (—1)Pz’)] senh [Z |y — (—1)%' + 2nb|] :
{cosh [T |y — (=1)%y + 2nb|] — cos [Z (z — (—1)ra’)] }
S? = sgn [% (y — (—1)%) + 2m] (A.60)

A.3.3. Calculo del resto de componentes de la diadica

Respecto a las expresiones de las demds componentes, podemos aprovechar las propie-
dades de simetria de la funcién de Green para obtenerlas a partir de las ya calculadas:

0%g 0% P9 oy
8y8 /(.’L‘ y,l' y CLb) - axa ,(yw]:y x ba) or a /(m,y,x,y,a,b)
82 829 . 62

aya /(l’ y,l’ y a b) - axaw,(y7x7yavava> - axa (y l‘ 'Y, Ty b a)

(A.61)

Para las componente cruzada elegiremos la mas conveniente dependiendo de la relacion
a/b, ya que de las posibilidades que tenemos para escoger s6lo una tendrd una mejor con-
vergencia para cierto valor de a/b. Para las componentes no cruzadas no hay solucién: una
convergerd mas rapida que la otra.
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Y, (@)=t te[fR, R] v, ()
7,()=R-¢" 1[0, ]

-R 7,0 R

Figura A.1. Circuito de integracion para el semiplano superior con la parametrizacién de
los caminos que lo componen.

A.4. Calculo de transformadas de Fourier

La transformada de Fourier de la funcion definida segun (A.10) se obtiene por integracion
en el plano complejo. Los conocimientos necesarios sobre teoria de variable compleja los
podemos encontrar en [6]. Para el cédlculo de transformadas y andlisis operacional puede
consultarse también [7]. La transformada a calcular tiene pues el siguiente aspecto:

+o00 6jozt

Como los polos del integrando estan situados en el eje imaginario (uno en el semiplano
superior y otro en el inferior) utilizaremos el circuito “normal” en estos casos: un semicirculo
en cada semiplano. Para el semiplano superior tenemos el circuito mostrado en la figura A.1,
donde aparecen parametrizados los caminos de integracion sobre el circuito.

La integral a lo largo del circuito vale pues:

/f(z)dz = / f(z)dz + / f(2)dz =27j ZRES (f;ax) (A.63)
v ga! V2 k

donde los ay, son los polos que estan encerrados dentro del circuito y RES(f; a) representa
el valor del residuo de la funcién f en el polo a. La integral a lo largo del camino ~; es la
integral que buscamos, y en cuanto a la integral sobre v, a continuacién se muestra coémo
obtener su valor.

Lema de Jordan

Sea S un sector del semiplano Im (z) > 0, f : S — C continua, y sea yg(t) = R -
et tela,p] Cl0, 7], v5 C S, tal que ll‘im f(z) = 0. Entonces, si a > 0 se verifica que

lim / f(2)e?**dz =0 (A.64)
R

R—o00
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Gracias al lema anterior sabemos que la integral a lo largo del arco 72, cuando hacemos
que el arco abarque todo el semiplano superior, vale cero. El lema se cumple igualmente si
a < 0, pero en ese caso tendremos que escoger el semicirculo invertido y, como siempre,
recorrerlo en sentido positivo (antihorario).

En nuestro caso tenemos que hacer un célculo de la integral sobre el circuito que hemos
visto, posteriormente sobre el circuito invertido y finalmente fundir los resultados. Nuestra
integral la podemos escribir pues como:

+R
1%220 _p t?+a?

e/ @F it = 2mj RES <— 2= ja) (A.65)

22 +a?’
ya que so6lo existe un polo en el semiplano superior. Todo esto es valido, como se ha dicho

anteriormente, para « + w > (. Posteriormente nos encargaremos del otro caso. Asi pues,
nos queda por evaluar el segundo término de (A.65):

J(otw)z _ iqa) ellatw)z —a(atw)
RES (62—2;2 =ja) S Tt ) i s (A.66)
22+a z—ja (2 — ja) (z + ja) 2ja

y por tanto la integral queda:

400 jot

e » ™

eItdt = —emalotw) A.67

/ o 1?2+ a? a ( )

El caso para o + w < 0 es andlogo, con la salvedad de que para obtener la integral

buscada hay que recorrer el circuito (semicirculo que ocupe el semiplano inferior) en sentido
negativo (horario), y por lo tanto la integral valdra:

1 o ! jlatw)t . ellote)z .
}%Erolo = aZe dt = =275 RES (m; z= —ja> (A.68)
y el residuo seré:
j(atw) : jlatw)z a(atw)
RES (o) = I et (A.69)
22+ a? z——ja (z — ja) (z + ja) —2ja
y la integral buscada tendra el siguiente valor:
+oo ejat - T
w _ " a(atw)
/Oo poR et dt = ae (A.70)

concluyéndose finalmente que:

F(w):{

Este resultado se puede expresar de forma compacta. La transformada de Fourier buscada
presenta pues la siguiente expresion final:

e~ ¥etw)  gia+w >0,

A71
evlotw) g4+ w <0 ( )

SNERXE]

F(w) = Zemolotel (A72)
a
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Apéndice B

Condiciones de contorno para
estructuras simeétricas

B.1. Introduccion

En este apéndice se va a utilizar las simetrias de una estructura para, a partir de una
porcién de la estructura, generar unas condiciones de contorno que produzcan soluciones
modales dentro de la citada porcion totalmente equivalentes a las soluciones que se obten-
drian si considerdramos el problema completo.

Primero se planteara el problema demostrandose la ortogonalidad de los modos con di-
ferente simetria (par o impar) dentro de una misma guia, e incluso se demostrard esta or-
togonalidad dentro de guias diferentes con una superficie comin con un eje de simetria (lo
cual sera util cuando tengamos que analizar estructuras compuestas por guias y uniones pla-
nares entre ellas). Posteriormente se demostraran las condiciones de contorno que hay que
aplicar al plano de simetria para conseguir una solucion equivalente del problema original.
Finalmente, se explicard como descartar familias de modos que no se van a acoplar en dis-
positivos con planos de simetria.

El objetivo final de este apéndice serd disminuir el nimero de modos a tener en cuenta
en una estructura con cierto grado de simetria, para asi poder reducir el tamafio del problema
si empleamos una técnica de anélisis modal.

B.2. Planteamiento del problema

Supongamos una guia de ondas hueca o rellena con un dieléctrico lineal y homogéneo
con contorno perfectamente conductor y con un plano de simetria (ver figura B.1). Esto
supone que la seccidn transversal es simétrica respecto a un eje. Supongamos, sin pérdida
de generalidad, que este eje coincide con el eje y. La direccién de propagacion coincide
con el eje z y con respecto al eje x no tenemos ningln tipo de simetria. Las coordenadas
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Figura B.1. Guia de ondas con seccién transversal arbitraria y con un plano de simetria
coincidente con el plano Y Z.

transversales serian las coordenadas (x, y), tal y como se muestra en la figura B.1. La seccién
transversal .S tendrd un contorno que llamaremos C' con un vector unitario normal n.
Sea una funcién potencial ¢,,(x,y) solucién de la ecuacién de Helmholtz homogénea

Vidm + kidm = 0 (B.1)

con las siguientes condiciones de contorno sobre C":

BE‘,LTT =0, para modos TE*

¢m =0, para modos TM? (B.2)

Una vez calculada la funcién escalar ¢,,, para modos TE* y TM?, los vectores de campo
transversales pueden calcularse como

| 2x V¢, paramodos TE®
o { —ViOm, para modos TM* (B.3)
hm =7 X en (B4)

El objetivo es obtener modos que tengan cierta simetria respecto al eje de simetria mos-
trado en la figura B.1.
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Supongamos que el modo que hemos obtenido no tiene simetria respecto al eje, es decir,
no es una funcién par ni impar con respecto a la coordenada x. Siempre podemos escribir:

om =05 + 01 (B.5)

donde:
8 = 3@ 9) + on(-2.)] (B.60)
8 = S lom(e.y) — bn(—2.y) (B.6b)

. . (P s (D)
Vemos de la ecuacioén anterior que la funcién ¢§n) es par y la funcién gb,(ﬂ) es impar, pues se
cumplen las condiciones:

oD (x,y) = ¢ (~a,y) (B.7a)
oD (z,y) = —¢P(—z,y) (B.7b)

Sabemos que si ¢,,(x, y) verifica (B.1) y (B.2) entonces ¢,,,(—x, y) también va a verificar
ambas ecuaciones por simetria. Por tanto ¢,,(—z, y) es solucién de la Ecuacién en Derivadas
Parciales (EDP) definida segun (B.1) y cuyas condiciones de contorno se recogen en (B.2).
Como (B.1) es homogénea, ésto significa que cualquier combinacidn lineal de soluciones de
(B.1) también es solucion de dicha ecuacidn y por tanto queda demostrado que (B.6) también
son soluciones de la EDP. Por ello se escogerdn estas funciones con propiedades de simetria
como conjunto de soluciones de (B.1) ya que generardn todo el espacio de soluciones y
ademads sus propiedades de simetria nos serdn ttiles en los siguientes apartados.

También se podria enfocar desde el punto de vista de que todas las soluciones de nuestro
problema (modos) se pueden descomponer en soluciones que pertenecen a una de las dos
familias consideradas (pares o impares), no quedandose ningiin modo original fuera de esta
posible descomposicion.

B.2.1. Ortogonalidad de las soluciones

De [1] y [2] se sabe que cualquier par de soluciones de (B.1) que cumpla las condiciones
de contorno son ortogonales. Pero si dos modos son degenerados! podemos conseguir que
sean ortogonales por el procedimiento citado en [1].

En nuestro caso los modos no hace falta ortogonalizarlos porque ya son de por si orto-
gonales. Sea Sy la superficie de la seccidn transversal de la guia que queda a la izquierda
del eje de simetria (v < 0) y sea Sp la superficie que queda a la derecha del eje de simetria
(x > 0). Sea f(z) la funcion que parametriza el contorno C' por encima del eje x en funcién

'Es decir que cumplen la misma EDP para el mismo valor de k,,.
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de z. Sea g(x) la funcion que parametriza el contorno C' por debajo del eje x en funcién de
x. Obviamente, las dos funciones son pares respecto al eje de simetria.

[ oo as -
S
/ ¢5f)(x,y)¢§i)(x,y)ds+/ o8 (2, 9)5 (2, y) ds (B.8)
Sy Sp

La integral en el recinto S la llamaremos [; y la integral en el recinto Sp la llamaremos /p.
La integral /; la podemos expresar como

/ ¢P)wy xy ds-/ / P)(x y)gbu (x,y) dzdy (B.9)
St y=g(x)

donde a es la maxima coordenada z del contorno C'. Hacemos el cambio de variable z =
—a', dr = —dz’ y obtenemos

/ / —2' ) (=2 y) da'dy (B.10)
z'= y=g(—z’)

y sabiendo las propiedades de paridad de las funciones del integrando (B.7) y ya que la
funcién f(x) es par y g(x) también, obtenemos:

r=a y=f(z)
—/ / P (2, ) (x,y) dzdy = —Ip (B.11)
=0 Jy=g(z)
por tanto podemos decir que:

// oD ds=1I;+Ip =0 (B.12)
S

Con este razonamiento se ha conseguido demostrar que las funciones escalares pares e im-
pares no se acoplan entre si.

B.2.2. Corolarios utiles

En la demostracion anterior no ha sido necesario suponer que las funciones modales pa-
res o impares pertenecieran a la misma guia. S6lo ha sido necesario suponer que el dominio
de integracion tiene un eje de simetria. Por ello, la demostracién anterior también demuestra
que funciones modales de diferente paridad pertenecientes a diferentes guias con una super-
ficie comun simétrica no se van a acoplar. Si las funciones escalares son ortogonales, las
funciones vectoriales modales que representan campo eléctrico y magnético también lo son
y la demostracién aparece en [1].

Esto es util para el célculo de integrales de acoplo entre dos guias de seccidn arbitraria
cuya unién planar es una superficie con un eje de simetria.

Todos estos hechos recién demostrados se pueden resumir en los siguientes corolarios:
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Corolario B.1 Si las funciones escalares son ortogonales, entonces las funciones vectoria-
les que representan a los campos también lo son.

Corolario B.2 Si dentro de una misma guia los modos tienen paridad distinta, entonces son
ortogonales.

Corolario B.3 Si tenemos una union entre dos guias que define una superficie comiin con
un eje de simetria, entonces los modos de una guia con cierta paridad no se acoplan con los
modos de paridad distinta en la otra guia.

B.3. Condiciones de contorno

Una vez sabemos que las soluciones pares e impares de la EDP junto con las condicio-
nes de contorno nos proporcionan un conjunto completo de soluciones, necesitamos saber
qué condiciones tenemos que imponer en el eje de simetria para analizar s6lo una parte del
problema. Distinguiremos dos casos: el TM* y el TE®.

B.3.1. Modos TM~

Si el modo TM? que estamos considerando es impar respecto al eje de simetria x = 0,
tenemos que en este eje:

1
D, 9)] g = 5 [6m(2 ) — Ol )], = 0 (B.13)
y por tanto la condicién de contorno sera:
¢§,{> =0 en el eje (pared eléctrica) (B.14)

Si el modo TM? que estamos considerando es par respecto al eje de simetria x = 0,
tenemos que en este eje:

1
¢$7ILD)(:E7 y) ‘x:O = 5 [¢m(x7 y) + ¢m(_x7 y)] |x:O = ¢m(07 y) (BIS)
El campo eléctrico en el eje se calcula como:
1
e sy = Vol (@.9)],_y = 5 [FVidm(y) = Vidm(=2,9)]l,—
Oom| .
_ _%ml (B.16)
8y x=0
El campo magnético se calcula pues como:
Oom|
h| =zxel)| = ¢ X (B.17)

ay =0
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es decir, campo eléctrico tangente al plano de simetria y campo magnético perpendicular
al plano de simetria. Esto son las condiciones de contorno para una pared magnética. La
variacion respecto a la normal al plano es nula:

do%
ox

=0 (B.18)

=0

B.3.2. Modos TE*

Si el modo TE* que estamos considerando es par respecto al eje de simetria x = 0,
tenemos que en este eje el campo eléctrico tiene la forma

o) = x VoD =2 x Lmg . Pmy (B.19)
dy dy
y el campo magnético es de la forma
O .
h) = 2 x elP) = —aiy (B.20)
)

El campo eléctrico es perpendicular al plano de simetria y el campo magnético es paralelo al
plano de simetria, por tanto el eje debe ser una pared eléctrica.
Si el modo TE® es impar respecto al eje, para el campo eléctrico tenemos

Obm . Obm
el = x Vo) =7 x I9m ¢ _ Iom (B.21)
ox Ox
y para el campo magnético:
O . Obm, ..
h'D =z x elD) =7 x omy . _Omy (B.22)
ox ox

El campo eléctrico es paralelo al plano de simetria y el campo magnético perpendicular al
plano de simetria. Son las condiciones de una pared magnética.

Estas condiciones de contorno para el plano de simetria se pueden resumir en una tabla
como la mostrada en B.1.

De ella podemos extraer también dos conclusiones directas:

= Si en una estructura consideramos una pared eléctrica en un eje de simetria sabemos
que, segun la tabla B.1, se excitardan modos TM”* impares respecto al eje de simetria
mientras que se excitardn modos TE® pares respecto al mismo eje.

= Si en una estructura consideramos una pared magnética en un eje de simetria sabemos
que, segln la tabla B.1, se excitardn modos TM* pares respecto al eje de simetria
mientras que los modos TE* que se excitaran seran los impares respecto al mismo eje.
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Cuadro B.1.

| T™M | TE |
PAR | PM | PE
IMPAR || PE | PM

Condiciones de contorno para estructuras simétricas respecto a un eje.
PE=condiciones de pared eléctrica. PM=condiciones de pared magnética.

No simetria | Simetria | Simetria | Simetria

eje x eje y ejesxrey

TEZ TEfnn TEfn 2n TEgm—l-l n TESm—i—l 2n
TM? ™, ™ o, | TM;,, tin ™3, 12n

Cuadro B.2. Tipos de modos a considerar en estructuras con diferentes tipos de simetria
bajo excitacion del modo fundamental TES,,.

B.4. Simetrias en dispositivos en guia rectangular

Se estudiardn a continuacion, para el caso de dispositivos implementados en guia rec-
tangular, las familias de modos que habra que considerar si excitamos con un determinado
modo fundamental. Se distinguirdn dos de los casos mas comunes en aplicaciones practicas:
el caso inductivo y el caso capacitivo.

En la tabla B.2 se resumen las diferentes familias de modos que deben considerarse
cuando se excita con el modo TE7], una estructura general que presenta simetrias.

B.4.1. Caso inductivo

Supongamos que estamos estudiando el caso de una unién planar de guias rectangulares
cuya altura b coincida para ambas guias, tal y como se muestra en la figura B.2.

._..j-/'.,
L’ x b ..,..,...._.,,...

Figura B.2. Union planar en guias rectangulares. Caso inductivo: la altura de las guias
coincide y se podra estudiar la estructura considerando un conjunto reducido de modos.
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Debido a la ortogonalidad de las funciones escalares escogidas como solucion de la ecua-
cién de Helmholtz (B.1) con las condiciones de contorno (B.2) en una guia rectangular, y
debido a que en la variable y las guias tienen exactamente la misma funcién de variacidn,
sucede que las integrales en la variable y entre dos modos serdn siempre nulas a menos que
coincida el indice que varia con la variable y.

Si el modo excitado es el TEj, se generardn modos que tengan el mismo indice segtin y,
es decir, modos TE? . No se excitan modos TM* porque no existen modos de este tipo con
subindice cero.

Si ademds centramos la estructura de manera que pasamos de guias rectangulares a otras
cuyos centros coinciden, podemos aplicar paridad respecto al eje y, y por tanto podemos
restringir los indices respecto a la variable x. Si el modo fundamental es el TEj,, se generardn
modos de la misma paridad en el interior de la estructura, es decir, de la forma TES,, .
Lo cual es una reduccién sustancial del tamafio del problema a resolver. Esto conduce a
soluciones mds precisas con menores esfuerzos computacionales.

En la tabla B.3 se resumen los tipos de modos que deben escogerse para analizar una
estructura inductiva ante excitacién del modo fundamental TES,.

B.4.2. Caso capacitivo

Supongamos ahora que la unién planar entre guias es como la mostrada en la figura B.3
(caso capacitivo). Ahora la anchura a coincide en las dos guias. Todo lo enunciado anterior-
mente para el caso inductivo es aplicable ahora al caso capacitivo, cambiando simplemente el
subindice que permanece fijo. La diferencia es que considerando de nuevo como excitacién
el modo TE], en este caso se generan en la estructura modos TE],, y también TM7),.

Si centramos la estructura y excitamos con el modo TE7, tendremos que considerar tan

s6lo los modos TE7,,, y los TM7,,,. Obviamente son mds modos que en el caso inductivo
centrado. Los dispositivos capacitivos no se estudian con este conjunto de soluciones por
esta razon. Se utilizan en lugar de modos TE* y TM*, modos TE® o también llamados LSE”
que son aquellos con £, = 0. Si fuera necesario imponer la condicién H, = 0, los modos
utilizados serian los TM* o también llamados LSM®. Estos modos (TE®) se suelen utilizar
por ejemplo para estudiar codos rectangulares en plano E. Las expresiones detalladas de
estos modos se recogen por ejemplo en [3].

De manera equivalente se puede estudiar una discontinuidad capacitiva usando los modos
de gufas de placas paralelas con excitacién TM, y considerando que los modos excitados®
son TM,,,. Para ver el aspecto de estos modos, asi como su utilizacién junto con la técnica de
la ecuacion integral para estudiar discontinuidades capacitivas, se recomienda consultar [3].
La expresion de estos modos puede encontrarse también en [2].

’En realidad en una guia de placas paralelas hay dos conductores y el modo fundamental excitado es un
TEM. Para conservar la notacién modal seguida en guias rectangulares se suele expresar como TMg por su
variacion espacial, aunque no sea la forma mads ortodoxa de expresarlo.
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Figura B.3. Union planar en guias rectangulares. Caso capacitivo: la anchura de las guias
coincide y se podra estudiar la estructura considerando un conjunto reducido de modos.

Inductivo | Inductivo | Capacitivo | Capacitivo
centrado centrado
TE® TE .o TEsm+10 TE: ., TE; 2,
T™* — — ™1, T™1 2,

Cuadro B.3. Tipos de modos a considerar en estructuras con diferentes tipos de simetria
bajo excitacién del modo fundamental TE7], en guia rectangular.

En la tabla B.3 se resumen los tipos de modos a considerar si excitamos con el modo
fundamental TE7], una estructura capacitiva.

B.5. Conclusiones

En este apéndice se ha mostrado como, gracias a la existencia de simetrias en una guia
con respecto a cierto plano, se puede reducir el problema bajo estudio a otro equivalente
con condiciones de contorno adecuadas sobre el citado plano de simetria. También se ha
demostrado que los modos con paridad distinta no se acoplan entre si, si el dominio de
integracion es el mismo. Por ello, si tenemos una transicion entre dos guias cuyas secciones
transversales tengan un eje de simetria comun, sabemos que la integral de acoplo entre modos
de paridad distinta siempre valdra cero. Esto es especialmente util si tenemos en cuenta que
un dispositivo con 2 ejes de simetria, cuando funcione a frecuencias de operacion en las que
se excita un tinico modo fundamental (e.g. TE7,), s6lo serd necesario considerar modos cuya
paridad coincida con la del fundamental (e.g. TES, 15, Yy TM5,, ,;,,). Si el dispositivo es
inductivo o capacitivo en guia rectangular, se ha estudiado como reducir més el nimero de
modos a considerar.
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Apéndice C

Teoremas sobre problemas de
autovalores

C.1. Introduccion

En este apéndice se van a enunciar algunos teoremas fundamentales sobre problemas
de autovalores. Estos teoremas serdn de utilidad para deducir ciertas propiedades sobre la
magnitud y distribucién de los autovalores en relacién a su dominio.

La referencia bésica de este apéndice ha sido [1], donde se trata con profundidad este
tipo de problemas. En dicha referencia, el desarrollo de toda la teoria aparece referido a
problemas de vibracion de membranas conectado con la aplicacion del cdlculo variacional.
Sin embargo, la formulacion matematica presentada es indistinguible de la relacionada con
un problema electromagnético [2]. De hecho, un problema electromagnético puede tratarse
como un problema de vibraciones, donde cada funcién solucién o vibracién asociada es un
“modo” tal y como lo conocemos en ondas guiadas [3].

Las demostraciones de los teoremas que se van a enunciar pueden verse en la referen-
cia basica [1]. Algunos nos pueden parecer obvios si los identificamos con un problema de
ondas guiadas, pero debe tenerse en cuenta que la formulacion se ha desarrollado para cual-
quier tipo de contorno y para ciertas condiciones de contorno bastante generales. Esto nos
servird para aplicar todos los teoremas que se van a enunciar a una guia de contorno arbi-
trario, cuyos autovalores estan directamente relacionados con la frecuencia de corte de los
modos. Recuérdese que la ecuacién de Helmholtz homogénea V2u + k*u = 0 es la ecuacién
que rige el comportamiento de los campos en el interior de una guia, y esta ecuacion es una
ecuacion tipica de autovalores donde el correspondiente n-€simo autovalor (\,,) es el nimero
de onda al cuadrado (k?2) del correspondiente modo (n-ésima autofuncion), y €ste nimero de
onda es proporcional a la frecuencia de corte del modo n-ésimo en cuestién'. Por lo tanto,

'El método BI-RME plantea un problema de autovalores matricial, pero ya que los autovalores incégnita
estan directamente relacionados con el nimero de onda que aparece en la ecuacién de Helmholtz, todo lo dicho
es aplicable también a este método.
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nos serd util poder saber el tipo de comportamiento y distribucion de los autovalores si el
contorno es arbitrario, asi como la variacion de la magnitud de los autovalores cuando hay
una perturbacion en el mismo.

C.2. Planteamiento del problema

Consideremos el problema de autovalores de una Ecuacién en Derivadas Parciales (EDP)
de segundo orden autoadjunta:

Llu| + Mpu = % (p%) + (% (pg—Z) —qu+Apu=0 (p>0,p>0) (C.1)
aqui = e y son variables independientes’ en el dominio fundamental G, cuyo contorno
estd formado por una o varias curvas continuas I' con tangentes continuas a trozos. Sea
una condicién de contorno de la forma u = 0, o en general Ju/0n + ou = 0, donde o de-
nota una funcién de posicion continua a trozos en el contorno I y 9/0n es la diferenciacion
en la direccion normal exterior. Las expresiones tipicas de los funcionales cuadraticos para
problemas variacionales de autovalores son:

Dly] = D[] + / pop® ds (C2)
I
con
o0\*  (02\° 2
Dly] ://p (8_> + (8—) dxdy—l—// qp” dxdy (C.3)
G x Y G
y
Hlp| = / /G py” drdy (C4)

Se requiere que la funcién ¢ sea continua en GG + I' y que tenga primera derivada continua
a trozos en (. Si se prescribe la condicién de contorno u = 0, entonces se asume que u es
continua en la region cerrada G + ' y se anulaen I'.

Obtenemos los autovalores )\, y las autofunciones asociadas u, de la ecuacién diferencial
(C.1) de las propiedades minimas siguientes: La funcion admisible que minimiza la expresion
D] bajo la condicion H|p] = 1 es una autofuncion u, para la ecuacion diferencial (C.1)
y satisface la condicion de contorno natural 0p/0n + op = 0; el minimo valor de ® es el
correspondiente autovalor.

Sutilezas referentes a ortogonalizacion entre diferentes autofunciones se pueden conse-
guir imponiendo restricciones adicionales que pueden consultarse en [1].

2Se supone que el problema es invariante con la coordenada z. La ecuacién de Helmholtz V2u + \u =
0 es un caso particular de este tipo de problema. El operador lineal L es un operador de Sturm-Liouville
bidimensional. La teoria del problema unidimensional general de Sturm-Liouville puede consultarse en [4].
Para ver aplicaciones a la cuerda vibrante y a problemas electromagnéticos véase [5].
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C.3. Principios fundamentales

Podemos extraer importantes conclusiones aplicando simples principios del célculo va-
riacional que nos ayuden a comprender el comportamiento de una estructura regida por las
ecuaciones y condiciones de contorno enunciadas. El primero de estos principios es:

Aumentando las condiciones en un problema de minimos no disminuimos el
valor del minimo; a la inversa, debilitando las condiciones el minimo decrece,
o por lo menos no aumenta.

El segundo principio establece:

Dados dos problemas de minimos con la misma clase de funciones admisibles
©, tal que para cada ¢ el funcional a ser minimizado es no menor en el primer
problema que en el segundo, entonces el minimo para el primer problema es
también no menor que el minimo para el segundo.

Establezcamos algunos teoremas utiles con estos principios:

Teorema C.1 Si un sistema que es capaz de vibrar es sujeto a condiciones restrictivas, el
tono fundamental y cada tono superior se vuelven mds altos (al menos no mds bajos). A la
inversa, si se eliminan condiciones restrictivas, el tono fundamental y cada tono superior se
vuelven menores (al menos no mayores).

Esto sucede por ejemplo si, aparte de una condicién de contorno, afadimos condiciones
en el interior de una guia, como por ejemplo una pequeiia ldmina metélica, una excitacioén
determinada, etc. Todo ello provocard una vibracién “forzada”, y por tanto la frecuencia de
corte aumentard respecto a la frecuencia de corte del problema original.

Teorema C.2 Supongamos que G', G”, G", ... son un niimero finito de subdominios de G
que no se solapan entre si. Sea A(\) que denota el niimero de autovalores menores que \ de
la ecuacion diferencial L{u]+Apu = 0 para G con la condicién de contorno v = 0. Entonces
el niimero total de autovalores menores que \ para todos los subdominios separados con la
misma condicion de contorno no excede A(\).

Por ejemplo, supongamos que tenemos una guia de onda de un cierto tamafo que tiene
por ejemplo 5 modos propagédndose (5 frecuencias de corte) por debajo de los 10 GHz. Si el
interior de la guia lo sustituimos por guias mas pequefias, entonces sabemos por este teorema
que en ninguna guia pequeiia tendremos mas de 5 modos propagandose por debajo de los
10 GHz.

Teorema C.3 Bajo la condicion de contorno u = (0 el n-ésimo autovalor para un dominio
G nunca excede al n-ésimo autovalor para un subdominio de G.
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Ejemplo: si una guia tiene una seccidn transversal que pueda estar contenida en otra guia,
entonces las frecuencias de corte de la guia mayor serdn menores que las de la guia menor.

Teorema C.4 Supongamos que G', G”, G", ... son un niimero finito de subdominios de G
que no se solapan entre si'y que reconstruyen completamente el dominio G. Sea B(k) que
denota el niimero de autovalores menores que k de la ecuacion diferencial L{u] + Apu = 0
para G con la condicién de contorno Ou/On = 0. Entonces el niimero total de autovalores
menores que r para todos los subdominios separados con la misma condicion de contorno
es al menos tan grande como B(k).

Este teorema se puede enunciar como sigue: Sea k., el n-ésimo niimero, dispuesto en
orden creciente de magnitud, en el conjunto combinado de autovalores pertenecientes a los
subdominios G, asociados a la condicién de contorno du /On = 0, donde cada autovalor
estd tomado con su correcta multiplicidad. Entonces, el n-ésimo autovalor k,, del dominio
G para la misma condicion de contorno es mayor o igual al niimero K,

Este es el correspondiente teorema para condiciones de contorno aplicadas a la derivada
de la funcién y no a la propia funcion. Esto es facil de probar ya que hemos dividido un domi-
nio en partes y en cada parte aplicamos un condicién de contorno que no exige continuidad
entre dominios. Estamos relajando las condiciones y por el principio primero sabemos que
el autovalor debe disminuir o, al menos, no aumentar.

Teorema C.5 Sea \, el n-ésimo autovalor de la ecuacion diferencial L{u] + Apu = 0 para
el dominio G bajo la condicion de contorno u = 0, y sea |1, el n-ésimo autovalor para la
condicion Ou/On + ou = 0, o0 mds generalmente para la condicion Ou/0On + ou = 0 en una
parte I'" del contorno T, uw = 0 en la parte restante I'" del contorno. Entonces ji, < \,.

A la vista de este teorema se observa que es mds restrictivo desde el punto de vista va-
riacional las condiciones de contorno homogéneas sobre la funcién que sobre su derivada.
Identificamos sin problemas que se habla de modos TE cuando se aplican condiciones de
contorno sobre derivadas y de modos TM si se aplican condiciones de contorno homogéneas
sobre las funciones. De este teorema se deduce que para una guia de seccion arbitraria ten-
dremos que el primer modo TE tendra una frecuencia de corte menor (o a lo sumo igual) que
el primer modo TM.

Teorema C.6 Si en la condicion de contorno Ou/on + ou = 0 en T, la funcion o se incre-
menta o disminuye en cada punto, entonces cada autovalor individual puede cambiar solo
en el mismo sentido.

Como se ha dicho anteriormente la condicion més restrictiva es la condicion de contorno
homogénea para la funcion, ya que si se hace variar mondtonamente o en cada punto desde
0 hasta oo, cada autovalor individual p se incrementa monétonamente desde el valor que
se obtendria aplicando tan sélo la condicion de contorno du/0n = 0 hasta el valor que se
tendria si aplicdramos Gnicamente la condicién de contorno u = 0.
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Teorema C.7 Si en la ecuacion diferencial L{u] + Apu = 0, el coeficiente p varia en cada
punto en el mismo sentido, entonces, para cada condicion de contorno, el n-ésimo autovalor
cambia en el sentido opuesto. Si el coeficiente p 6 q cambia en todos los puntos en el mismo
sentido, cada autovalor cambia en el mismo sentido. Si la condicion de contorno es Ou/On—+
ou = 0, asumimos que o > (.

C.4. Continuidad de los autovalores

Unas preguntas fundamentales cuando tratamos un problema como el de hallar las fre-
cuencias de corte de una guia de seccidn transversal arbitraria son:

= ;Qué sucede con las frecuencias de corte si deformamos ligeramente la guia en su
contorno?

= Sien una guia con reentrante (en inglés ridge waveguide), de la que hemos hallado sus
frecuencias de corte, aumentamos la profundidad de penetracién del reentrante, ;gue
sucederd con las frecuencias de corte?

= Si disminuimos la profundidad de penetracion del reentrante poco a poco hasta que
el contorno de la guia coincida con el contorno basico (rectangular o circular), /las
frecuencias de corte cambiardn bruscamente durante el proceso o lo hardn de forma
continua?

Veremos en primer lugar que no sucede nada inesperado cuando variamos la ecuacion de
forma continua:

Teorema C.8 Para todas las condiciones de contorno consideradas, el n-ésimo autovalor
de la ecuacion diferencial L{u] + Apu = 0 depende continuamente de los coeficientes de la
ecuacion.

De forma andloga tenemos para las condiciones de contorno:

Teorema C.9 El n-ésimo autovalor depende continuamente de la funcion o que aparece en
la condicion de contorno Ou/on + ou = 0.

Las propiedades de continuidad para el n-ésimo autovalor en funcién del dominio es lo
unico que resta por establecer. Si un dominio GG con un autovalor n-ésimo se aproxima a otro
domino G’ con otro n-ésimo autovalor diferente, tenemos que definir un concepto suficien-
temente fuerte de aproximacién de un dominio a otro® para evitar que los autovalores sufran
patologias extrafias cuyo estudio estd fuera de nuestro interés. En general, si la variacion es
continua y lo suficientemente suave, la variacion de los autovalores también lo es:

3Es suficiente que los dominios se aproximen punto a punto y ademds que las normales también se aproxi-
men.
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Teorema C.10 Para cualquiera de las condiciones de contorno consideradas, el n-ésimo
autovalor de la ecuacion diferencial L{u]+ Apu = 0 varia continuamente cuando el dominio
G se deforma continuamente en el sentido definido arriba.

Si las condiciones de contorno son homogéneas se puede ser mas preciso:

Teorema C.11 Para la condicion de contorno u = 0, el n-ésimo autovalor de la ecuacion
Llu] + Apu = 0 es una funcion continua del dominio G, incluso si las normales al contorno
no varian de forma continua cuando el dominio se deforme de forma continua.

C.5. Distribucion asintotica de autovalores

Alguna preguntas tipicas cuando tratamos problemas de autovalores para guias arbitrarias
son sencillas de formular, pero en esencia profundas y dificiles de responder. He aqui unos
ejemplos de preguntas que pueden asaltarnos al estudiar guias de seccidn transversal arbitra-
ria con métodos que plantean problemas de autovalores:

» ;Qué dependencia tienen los autovalores con la forma del dominio?

= [os autovalores que aparecen en una guia arbitraria, ;dependen de la forma de la guia
o0 solo del drea de la seccion transversal de la misma?

= Si los autovalores dependen de la seccion transversal de la guia (en forma y tamafo),
¢/la dependencia se mantiene para cualquier autovalor (a cualquier frecuencia)?

Responderemos en esta seccion a estas preguntas fundamentales que pueden englobarse en
un mismo tema: el comportamiento asintético de los autovalores.

Obviamente, si mantenemos el area constante no tenemos porqué obtener las mismas
frecuencias de corte o autovalores para problemas con guias de seccion transversal arbitra-
ria. Es suficiente analizar una guia rectangular y otra circular de la misma area de seccion
transversal para darnos cuenta de que no conseguimos la misma frecuencia de corte para el
modo fundamental®.

Resta por estudiar el comportamiento asintético de los autovalores cuando éstos aumen-
tan en magnitud. En dicho caso, ;seguirdn dependiendo del area de la guia asi como de su
forma? Es decir, ;las frecuencias de corte de los modos elevados dependerdn también de la
forma de la seccion transversal o s6lo del drea? Obtendremos un resultado significativo para
problemas fisicos:

El comportamiento asintdtico de los autovalores para ecuaciones diferenciales
con coeficientes constantes no depende de la forma, sino solamente del tamano
del dominio fundamental.

“Ejemplo: una guia WR-75 (¢ = 19,05 mm, b = 9,525 mm) tiene una frecuencia de corte para el modo
fundamental TE;( de valor f. = 7,87 GHz. El radio de la guia circular de la misma éarea es » = 7,6 mm. Esto
supone que el modo fundamental TE; de la guia circular tenga una frecuencia de corte de f. = 11,57 GHz.
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Es decir: las frecuencias de corte de modos suficientemente elevados seran independientes
de la forma de la seccidn transversal, y s6lo dependeran del drea de dicha seccion.

C.5.1. Laecuacién V?u + \u = 0 para una guia rectangular

La ecuacion de Helmholtz homogénea
Vu + X u=0 (C.5)

se trata ampliamente en el caso de dominios con plano de simetria en el apéndice B. Comunmen-
te se considera que A = k2, pero en este apéndice mantendremos la notacién con \ para pre-
servar uniformidad de criterios con las referencias donde se tratan problemas de autovalores

y funciones de Green (por ejemplo en [S]-[7]).

Supongamos el problema (C.5) en un dominio rectangular de lados con longitudes a y b
como hacemos de forma usual. Las autofunciones y autovalores son sobradamente conocidos
para las tipicas condiciones de contorno. Si obviamos los factores de normalizacion, tenemos
para la condicién de contorno v = 0 las siguientes autofunciones y autovalores:

2 2

B mmzx nmy o (m* n B
u = sen ——sen —=, A= <?+§) (m,n=1,2,3,...) (C.6)

y para la condicién de contorno® du/dn = 0 las expresiones de las autofunciones y autova-
lores son:

2 2
zcosmmjcos@, )\:W2<E+Z—2) (m,n=0,1,2,3,...) (C.7)
a

b a?

donde m y n no pueden ser cero simultineamente. Si el nimero de autovalores menor que
un limite A se denota en el primer caso por A(\) y en el segundo caso por B(\), entonces
A(X) y B()\) son iguales al nimero de soluciones enteras de la desigualdad

m? n? A

m.,n (C.8)

R PR
aqui m > 0, n > 0 para la condicién de contorno v = 0, y m > 0, n > 0 para la condicion
de contorno du/0n = 0. Ahora podemos deducir expresiones asintéticas simples para los
nimeros A(\) y B(\) para A grande. Por ejemplo, B(\) es precisamente igual al nimero de
puntos de la reticula con coordenadas enteras pertenecientes al sector de la elipse definida
por:

2 P A

$+b—2:F (C9)

>No confundamos aqui el indice n de los autovalores con la direccién n saliente y normal al contorno. Por
el contexto debe estar claro el significado pero si no es asi, se especificara.
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Figura C.1. Elipse cuya drea indica el nimero de autovalores menores o iguales que el limite
A. El nimero de cuadrados sombreados es R(\) y B(A) es el nimero de cuadrados
interiores a la elipse més el numero de cuadrados sombreados por los que pasa el arco
de la elipse.

y situada en el cuadrante x > 0, y > 0. Para ) suficientemente grande, el cociente entre
el area del sector y el nimero de puntos de la rejilla contenida en €l estd muy préximo a
1. Si un cuadrado unidad situado arriba y a la derecha de cada punto de la rejilla se asocia
con €l, entonces la regién formada por estos cuadrados contiene al sector de la elipse; sin
embargo, si omitimos los cuadrados a través de los cuales la elipse pasa—denominaremos a
ese numero de cuadrados R(\)—entonces la region que queda estd totalmente contenida en
el sector de la elipse (véase figura C.1). Tenemos entonces la relacion entre dreas dada por la
siguiente desigualdad:

B(\) — R(\) < Ag < B(\) (C.10)

El arco de la elipse contenido en dos cuadrados vecinos pertenecientes al contorno tiene,
para un \ suficientemente grande, al menos la longitud 1. Por lo tanto R(\) — 1 es a lo sumo
igual a dos veces la longitud del arco del cuarto de la elipse, y ésta se incrementa sélo como
V. Se puede concluir por tanto la siguiente férmula asintética:

B(A) ab
lim ——= = — A1
P W (©11)
o de forma equivalente:
ab

B(A\) ~ A\— C.12
(V) ~ AL C12)

Podemos escribir de forma mads precisa:

b

BO\) = A+ 0ev/X (C.13)

T 4r
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donde ¢ es una constante independiente de A, y || < 1. Esta féormula es vélida para las
dos condiciones de contorno consideradas; es decir, también se mantiene para A(\), ya que
el nimero de puntos de la rejilla situados en los limites rectos del sector de la elipse (que
debieran restarse al valor B(\) recién deducido) es asintGticamente igual a la suma de los dos
semiejes, es decir, (a 4 b)v/\/7. Si los autovalores estn escritos en una secuencia ordenada
A1, Ag, ... deacuerdo a su magnitud, podemos calcular asintéticamente el n-ésimo autovalor
asumiendo A(\,) = ny B()\,) = n. Obtenemos pues:

o también que:
A 4
lfm 2% = =~ (C.15)
n—oo M ab

El teorema que podemos extraer de todo este desarrollo se enuncia a continuacion:

Teorema C.12 Para todas las condiciones de contorno consideradas, el niimero A(\) de
autovalores menores que un valor limite \ de la ecuacion diferencial V*u + \u = 0 para un
dominio rectangular® de drea f es asintéticamente igual a f)\/4w; esto es:

A(N) 1
lim —— = — C.16
N W (C.16)
Mis exactamente, para todo A suficientemente grande se cumple la relacion:
AT A(N) ‘ C
— -1l < — (C.17)
fA VA

donde C' es una constante independiente de .
Si p,, denota el n-ésimo autovalor correspondiente a una de las condiciones de contorno
en cuestion, este teorema es equivalente a la siguiente ecuacién’:

4
= %n +fcy/n (C.18)

donde otra vez —1 < 6 < 1y c es una constante independiente de n.

C.5.2. Distribucion asintética de autovalores para un dominio arbitra-
rio
Hemos visto como se distribuyen los autovalores si el dominio es rectangular, pero ahora
la pregunta natural es: ; Qué sucede si el dominio tiene forma arbitraria?

0 también para un dominio compuesto por un nimero finito de rectdngulos.
"Para ver esto sé6lo hay que hacer A(p,,) = n en (C.17).
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Consideremos un dominio plano G arbitrario (seccion transversal de la guia arbitraria)
cuyo contorno tiene curvatura continua y consideremos la EDP VZu + Au = 0.

Por divisién del dominio G en cuadrados, y aplicando teoremas vistos anteriormente®,
podemos deducir el siguiente teorema referente al comportamiento asintético de autovalores
en dominios arbitrarios:

Teorema C.13 Bajo cualquiera de las condiciones de contorno consideradas, el niimero
A(N) de autovalores menores que un limite \ de la ecuacion diferencial V*u + \u = 0 para
el dominio G es asintéticamente igual a \f /4w; en otras palabras:

7 1 (C.19)

donde f denota el drea del dominio.

Hay que remarcar que en un principio se ha dicho que la curvatura debe ser continua, y esto
exige que no haya esquinas en el dominio GG. Sin embargo, el teorema se cumple en esencia
si se admiten un numero finito de vértices.

Se puede demostrar también que para cierto A suficientemente grande:

f
A(N) < 1

7

A+ CV X log A (C.20)

donde C' es una constante independiente de A\. La misma expresion se puede encontrar para el
limite inferior de A(\), con C negativo. Con esto establecemos el comportamiento asintético
de los autovalores para dominio arbitrario:

Teorema C.14 Bajo cualquiera de las condiciones de contorno consideradas, la diferencia
A(XN) — fA/47 es, para A — oo, de orden no mayor que VA log \.

En conclusion: para grandes autovalores (frecuencias de corte elevadas) la forma del
dominio no importa, sélo influye el 4rea de la seccién transversal®.

Ejemplo

Sea una guia WR-75 (¢ = 19,05mm y b = 9,525 mm). La férmula asintética para el
autovalor 700 y para la condicién de contorno du/0n = 0 (modos TE) nos da:

4
Arop ~ —7;700 — 4.8478 - 107 (C.21)
a

8El razonamiento puede verse en [1].

°Esta es la razén de porqué en el programa ANAPLAN-W (que implementa el método BI-RME con discre-
tizacién a tramos rectos) al discretizar una perturbacién siempre mantiene el drea constante, aunque el contorno
real de la perturbacién no esté formado por tramos rectos.
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donde se han obviado las unidades'®. El valor exacto se obtiene ordenando las soluciones
enteras que aparecen dentro de una elipse de la forma definida por (C.9) que contenga al
menos los 700 modos TE. El modo 700 es el TEy9 y por lo tanto el nimero de onda al
cuadrado (el autovalor de la ecuacién de Helmholtz) vale \7qy = 4,6234 - 107.

Veamos si estamos cerca o lejos del limite asintdtico expresado mediante (C.19):

47700

= 1,0486 C.22
ab)\700 ’ ( )

comprobando que en efecto ya estamos muy cerca del limite tedrico 1.

Para una guia circular de la misma area (r = 7,5999 mm) obtenemos, para la misma
condicion de contorno, el mismo valor asintético ya que el area no ha cambiado. El valor
real se obtiene calculando las raices de la primera derivada de la funcién de las funciones de
Bessel de orden entero. En nuestro caso, el modo 700 es el TE,; g asociado a la raiz octava
de la primera derivada de Jy;(x):

d 1,401365922 >
%Jﬂ(mmmo) =0= Ao = (ﬂ) = 4,5745 - 107 (C.23)

Este autovalor es similar al obtenido para la guia rectangular. Veamos si estamos cerca del
limite asintético definido en (C.19):

47700

= 1,0598 Cc24
7T7"2)\700 ’ ( )

observando que aqui también estamos cerca del limite, y por ello la aproximacion asintética
es también aceptable. Como se ve, la aproximacion asintética es lo suficientemente buena
para ambos dominios aunque su forma es muy distinta.

C.6. Nodos de autofunciones

En general, es posible hacer afirmaciones precisas con respecto al comportamiento de
los autovalores; sin embargo, la investigacion de propiedades generales de las autofunciones
ofrece mayores dificultades. Esto no es sorprendente a la vista del gran nimero de clases
de funciones definidas por medio de problemas de autovalores. Veamos algunas propiedades
generales de las autofunciones que nos pueden ser utiles.

Se llaman nodos a aquellas zonas del dominio fundamental GG en los cuales alguna auto-
funcién se anula. Tratando con problemas de una, dos, tres, ...dimensiones, hablamos de

ONo se debe confundir aqui A7g con el valor de la longitud de onda de corte de ese modo. Las unidades
del autovalor dependen del problema en concreto. En este caso serian unidades de nimero de onda al cuadrado
(m~—2).
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puntos nodales, curvas nodales, superficies nodales, respectivamente. En general se utili-
zard el término nodos'!.

Subrayar aqui que la primera autofuncién de un problema de autovalores puede no tener
nodos en el interior del dominio fundamental. Por lo tanto, debe tener el mismo signo en
todos los puntos, y por lo tanto cualquier otra autofuncién ortogonal a ella debe tener nodos.

Es posible hacer afirmaciones generales concernientes a la posicion y densidad de los
nodos. Por ejemplo, consideremos la ecuacién diferencial VZu + Au = 0 con la condicién
de contorno u = 0. Si G’ es un dominio contenido por completo en GG 'y no contiene puntos
nodales de u,,, consideremos a continuacion el menor subdominio G” de G que contiene a G’
y limitado por nodos de la funcién u,,. Para este dominio G” 1a funcién u,, debe ser la primera
autofuncién y A,, el menor autovalor. Por otra parte, de acuerdo con el teorema C.3 enunciado
previamente, el primer autovalor de G no puede ser mayor que el primer autovalor v de GG,
y por lo tanto v > \,,. Por ejemplo, si G’ es un circulo de radio a entonces v = 72, donde T es
la menor raiz de la ecuacién Jy(a7) = 0. Por lo tanto tenemos y = kg, /a®, donde kq; es el
primer cero de la funcién de Bessel de orden cero. Obtenemos por lo tanto que a? < k:g’l /Ans
esta relacion nos cuenta tanto de la densidad de la red de lineas nodales como, en general,
puede esperarse. Si tenemos en cuenta la relacion asintética \,, ~ 4wn/f, vemos que si n es
suficientemente grande cada circulo cuya drea sea mayor que f /cal /4n debe contener lineas
nodales de la n-ésima autofuncién. Si en lugar de una guia circular consideramos una guia
de seccion cuadrada de lado a, encontramos andlogamente a? < 272 /An.

Es posible probar el siguiente teorema general concerniente a los nodos de una autofun-
cién:

Teorema C.15 Dada la ecuacion diferencial de segundo orden autoadjunta L[u] + \pu =
0 (p > 0) para un dominio G con condiciones de contorno homogéneas arbitrarias; si sus
autofunciones se ordenan de acuerdo a autovalores crecientes, entonces los nodos de la n-
ésima autofuncion u,, dividen el dominio en no mds de n subdominios. No importa el niimero
de variables independientes del problema.

Este teorema se puede generalizar: Cualquier combinacion lineal de las primeras n auto-
funciones divide el dominio, por medio de sus nodos, en no mds de n subdominios.

La consecuencia de este teorema es importante: el que existan lineas nodales en cierto
dominio implica que se ha establecido una pared eléctrica en cierta regién de la guia. Es
decir, condiciones de contorno mas restrictivas. Esta pared se puede aprovechar (por ejemplo
si existe simetria) para obtener los autovalores del problema en cuestion analizando sélo un
subdominio. El aprovechamiento de las simetrias se estudia en el apéndice B.

"1Supondremos que para la ecuacion diferencial bajo consideracién los nodos son curvas o supetficies suaves
a trozos, y descomponen el dominio fundamental en subdominios con contornos suaves a trozos.
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Apéndice D

Publicaciones

En este apéndice se recogen las publicaciones de mayor importancia relacionadas con el
trabajo realizado en la presente tesis.

D.1.

El método BI-RME

Las publicaciones referidas al capitulo del método BI-RME han sido:

S. Cogollos, V. E. Boria, and B. Gimeno, “ROCOTEH v.1.00: A software tool for
the analysis of H- and E-plane T-junctions in rectangular waveguide with rounded
corners,” Tech. Rep. 12870/98/NL/MV, European Space Agency, 1999.

S. Cogollos, A. Vidal, H. Esteban, and V. E. Boria, “An efficient approach for the
computation of the modal spectrum of ridged rectangular waveguides,” Proceedings
of PIERS, vol. 3, p. 1181, July 1998.

S. Cogollos, H. Esteban, and V. E. Boria, “Efficient computation of field patterns in ar-
bitrary cross section waveguides,” IEEE AP-S International Symposium Digest, vol. 1,
p. 6, July 1999.

S. Marini, P. Soto, S. Cogollos, V. E. Boria, and B. Gimeno, “Efficient full-wave mo-
dal analysis of waveguides with arbitrary geometry defined by straight, circular and
elliptical segments,” Proceedings of PIERS 2002, vol.—, pp.—, July 2002.

donde la ultima publicacion referenciada ha sido aceptada pero no ha sido publicado
todavia (17 de julio de 2003) el libro de actas del congreso.
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Publicaciones

D.2. Teoria de cavidades

Las publicaciones referidas al capitulo de teoria de cavidades han sido:

V. E. Boria, S. Cogollos, H. Esteban, M. Guglielmi, and B. Gimeno, “Efficient analysis
of a cubic junction of rectangular waveguides using the admittance matrix representa-

tion,” IEE Proceedings on Microwaves, Antennas and Applications, vol. 147, pp. 417—
422, December 2000.

S. Cogollos, V. E. Boria, H. Esteban, B. Gimeno, and M. Guglielmi, “Efficient analysis
of general waveguide multiport junctions using a sementation technique and hybrid

matrix formulations,” Annales des Télécomunications, vol. 56, pp. 94—103, January-
February 2000.

S. Cogollos, V. E. Boria, and B. Gimeno, “Analysis of H-plane T-junctions in rectan-
gular waveguide with rounded corners,” Proceedings of the final presentation days of
the payload systems division, vol.—, p. 4, september 1999.

S. Cogollos, V. E. Boria, H. Esteban, M. Guglielmi, and B. Gimeno, “Efficient analysis
of multi-port junctions with arbitrarily shaped waveguide ports using a segmentation
technique and hybrid matrix formulations,” Proceedings of 3rd European Conference
on Numerical Methods in Electromagnetism, pp. 162—163, March 2000.

S. Cogollos, H. Esteban, V. E. Boria, and B. Gimeno, “Anélisis eficiente de una unién
cubica de guias rectangulares y aplicaciones,” Actas de congreso de la union cientifica
internacional de radio URSI, pp. 623-624, Septiembre 1998.

V. E. Boria, S. Cogollos, P. Soto, H. Esteban, y B. Gimeno, “Desarrollo de nuevos
componentes en las bandas de microondas y milimétricas para futuros sistemas de ra-

diocomunicaciones,” Actas del X congreso Jornadas de telecomunicacion I+D, pp. 7,
Noviembre 2000.

V. E. Boria, S. Cogollos, H. Esteban, A. A. San Blas, and B. Gimeno, “Efficient te-
chniques for the accurate analysis and design of passive waveguide components with
arbitrary geometry,” Proceedings of PIERS 2002, vol.—, pp.—, July 2002.

donde la ultima publicacion referenciada ha sido aceptada pero no ha sido publicado
todavia (17 de julio de 2003) el libro de actas del congreso.

La referencia titulada “Desarrollo de nuevos componentes en las bandas de microondas
y milimétricas para futuros sistemas de radiocomunicaciones”, obtuvo el Premio a la Mejor
Comunicacion en el Area de Sistemas y Tecnologias de Radiocomunicaciones.
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D.3. Analisis y diseno de filtros con esquinas redondeadas

Las publicaciones referidas al capitulo de andlisis y disefo de filtros con esquinas redon-
deadas han sido:

= S. Cogollos, V. E. Boria, P. Soto, B. Gimeno, and M. Guglielmi, “Efficient CAD tool
for inductively coupled rectangular waveguide filters with rounded corners,” Procee-
dings of the 31st European Microwave Conference, vol. 1, pp. 315-318, September
2001.

= S. Cogollos, P. Soto, A. A. San Blas, H. Esteban, y V. E. Boria, “Anélisis y disefio
de dispositivos en guia rectangular con seccion transversal arbitraria,” Actas del I1
Encuentro de electromagnetismo computacional, pp. 1, Diciembre 2001.

= V. E. Boria, M. Bozzi, F. Bruni, S. Cogollos, G. Conciauro, and L. Perregrini, “Effi-
cient analysis of waveguide filters by the integral equation technique and the BI-RME
method,” Proceedings of the International Microwave Symposium, vol.—, pp.—, June
2002.

donde la tltima publicacién referenciada han sido aceptada pero no ha sido publicado todavia
(17 de julio de 2003) el libro de actas del correspondiente congreso.

D.4. Analisis eficiente de diplexores

Las publicaciones referidas al capitulo de andlisis y disefio de filtros con esquinas redon-
deadas han sido:

= S. Cogollos, V. E. Boria, H. Esteban, A. A. San Blas, and B. Gimeno, “Efficient and
accurate analysis of waveguide diplexers using hybrid methods and integral equation
techniques,” Proceedings of the USNC/URSI National Radio Science Meeting, vol.—,
pp-—, June 2002.

donde la publicacidon referenciada ha sido aceptada pero no ha sido publicado todavia (17 de
julio de 2003) el libro de actas del congreso.

D.5. Analisis de uniones planares mediante ecuacion inte-
gral

Los articulos publicados referentes a este capitulo son los mismos que han sido recogidos
en las anteriores secciones ya que se ha utilizado esta técnica en la caracterizacion de todas
las transiciones que aparecen en los dispositivos objeto de estudio en los citados articulos.
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