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Capitulo 1

Introduccion

El andlisis de la dispersion electromagnética, tanto en sistemas guiados (proble-
mas cerrados) como en espacio libre (problemas abiertos), constituye un tema que
ha despertado tradicionalmente un enorme interés en la literatura; y que incluso
hoy en dia, debido a sus diversas y multiples aplicaciones, continta siendo obje-
to de nuevas investigaciones por parte de la comunidad cientifica internacional.
Asi por ejemplo, numerosas estructuras pasivas de microondas implementadas en
guia, tales como filtros paso banda para comunicaciones, filtros de banda elimi-
nada para aplicaciones de calentamiento por microondas, transductores ortomo-
dales, o incluso giradores de polarizacion, basan su funcionamiento en fenémenos
de dispersion generados en el interior de dichos dispositivos; mientras el compor-
tamiento de un gran numero de elementos radiantes en espacio libre, entre los
que se encuentran las antenas reflectoras o los sistemas multireflectores, se debe
a la dispersion electromagnética que producen en estos casos dichas estructuras.
A su vez, la determinacién de la seccion recta radar (RCS) de blancos, el andlisis
de estructuras semicerradas como las antenas bocina, e incluso el estudio de mo-
delos de propagacion en entornos urbanos para su aplicacién en comunicaciones
moviles, constituyen problemas abiertos que pueden solucionarse completamente
analizandolos como problemas de dispersion. Todas estas aplicaciones requieren
pues de una caracterizacion precisa, al tiempo que eficiente, de los diferentes pro-
blemas de dispersion electromagnética que surgen en cada caso; debiendo emplear
para ello el método que resulte mas adecuado.

De entre las diferentes y numerosas técnicas que permiten resolver problemas
de dispersion, tanto en sistemas guiados como en espacio libre, conviene consi-
derar aquéllas basadas en soluciones modales; cuyos principios generales ya se
encuentran recogidos con detalle en [1]. Los métodos modales resultan especial-
mente interesantes al analizar la dispersion producida por geometrias sencillas;
pues permiten obtener de manera relativamente simple soluciones analiticas exac-
tas a dichos problemas. Ahora bien, cuando la geometria del objeto dispersor es
arbitraria, no es posible obtener soluciones analiticas exactas para la dispersion
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producida por la estructura bajo andlisis; resultando necesario en estos casos
combinar las mencionadas técnicas de analisis modal con métodos numéricos, ta-
les como por ejemplo el Método de los Momentos o el Método de los Elementos
Finitos, que se ocupan de resolver las ecuaciones integrodiferenciales derivadas
de las correspondientes condiciones de contorno.

Los métodos modales recién mencionados vienen utilizandose tradicionalmen-
te en la resolucion de problemas de dispersion electromagnética en sistemas guia-
dos; pues ya a finales de la década de los 60 y comienzos de los 70, tal y como
se recoge en [2-5], se plantean dichos métodos (conocidos en inglés como mode-
matching) para caracterizar uniones planares entre guias con secciones trans-
versales diferentes. Estos métodos modales permiten caracterizar la dispersion
producida por las citadas discontinuidades, con bastante precision por cierto,
mediante matrices de dispersién (en inglés scattering) generalizadas; cuya combi-
nacién adecuada, empleando la teoria de circuitos desarrollada para tratar redes
de microondas, permite analizar numerosos dispositivos de microondas integra-
dos por la conexion en cascada de diferentes guias. Ahora bien, esta técnica
clasica de analisis presenta varios inconvenientes; destacando entre ellos la baja
eficiencia computacional asociada a su implementacion, debido a la complejidad
inherente al método en cuestion, asi como el problema de la convergencia relativa
expuesto en [6,7]. Con el objeto de evitar estos inconvenientes, en [8] se propone
recientemente un nuevo método de anélisis modal, basado en matrices de inmitan-
cias (admitancias o impedancias segin el caso) generalizadas, para caracterizar
discontinuidades en sistemas guiados; método que constituye una adaptacion de
una técnica clasica propuesta a finales de los anos 60 en [9], empleada en su mo-
mento para caracterizar uniones entre guias rectangulares en forma de T. Este
nuevo método permite caracterizar con una gran precision, al tiempo que eficien-
temente, las diversas discontinuidades que integran normalmente los dispositivos
pasivos de microondas; sin embargo, su eficiencia comienza a disminuir a medida
que se incrementa la complejidad del dispositivo bajo analisis, por lo que parece
interesante esforzarse en intentar mejorar la citada eficiencia del método.

Asi pues, como primer objetivo general de la tesis, se plantea el desarrollo de
técnicas que permitan mejorar la eficiencia de los métodos de analisis modal, en
concreto de aquellas versiones basadas en matrices de inmitancias generalizadas;
que, tal y como se termina de mencionar, permiten caracterizar la dispersion
causada por las discontinuidades presentes entre las guias integrantes de los dis-
positivos de microondas. Una vez alcanzado este primer objetivo, haciendo uso
de la nueva técnica optimizada, se plantea su aplicacion al analisis y al diseno
de estructuras pasivas de microondas complejas, empleadas de forma tradicio-
nal en diversos campos, que hasta el momento no habian podido caracterizarse
completamente debido a su complejidad, o requerian en su caracterizacion de im-
portantes esfuerzos computacionales. En concreto, entre otras muchas posibles
aplicaciones, se propone emplear la nueva técnica para analizar filtros de banda
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eliminada implementados con septums y cavidades de reaccion, de amplia utili-
dad en aplicaciones de calentamiento por microondas, para caracterizar el efecto
de los tornillos de sintonia empleados tradicionalmente en el ajuste fino de la
respuesta de los filtros paso banda, o para estudiar el comportamiento de nuevas
estructuras paso banda de modo dual en guia circular, de amplia utilizacién en la
carga util de los satélites de comunicaciones. En estas dos ultimas aplicaciones, al
tiempo que se pretende realizar su analisis electromagnético completo, constituye
también objetivo de esta tesis el desarrollo de estrategias que permitan el diseno
optimo de los mencionados dispositivos.

En cuanto a los problemas de dispersion electromagnética en espacio libre, su
resolucién mediante técnicas de analisis modal no se encuentra tan sistematiza-
da como en el caso de los problemas cerrados; no encontrando en la literatura
clasica referencias a matrices generalizadas como las utilizadas al resolver pro-
blemas de dispersiéon en sistemas guiados. En concreto, el analisis tradicional de
los mencionados problemas abiertos se ha realizado aplicando a cada problema
particular, y ante una determinada incidencia, la técnica que resulta mas apro-
piada; entre las que se encuentran por ejemplo las conocidas técnicas de alta
frecuencia, como Optlca Fisica, Optlca Geométrica, Teoria Fisica de la Difrac-
cién, Teoria Geométrica de la Difraccion, o los métodos catalogados clasicamente
como numeéricos, tales como el Método del Unimomento, el Método de los Ele-
mentos de Contorno, o el Método del Gradiente Conjugado con Transformada
Réapida de Fourier. La utilizacién de matrices generalizadas para resolver proble-
mas de dispersién en espacio abierto constituye un tema relativamente reciente;
encontrando una de las primeras referencias al respecto en [10], asi como pos-
teriores trabajos sobre el tema en [11,12]. En esta linea de investigacién, con-
viene destacar los avances recogidos en [13,14]; donde se propone caracterizar el
comportamiento dispersor de objetos en espacio libre mediante matrices de ca-
racterizacion individual, cuyo concepto es similar al de las matrices de dispersion
(en inglés scattering) generalizadas que se utilizan en sistemas guiados. Estas
nuevas matrices de caracterizacion, definidas en el dominio espectral, relacionan
de hecho espectros de campo dispersado por los objetos con espectros de campo
incidente; constituyendo dichas matrices verdaderas funciones de transferencia
asociadas respectivamente a cada objeto dispersor. La principal ventaja de este
método consiste en tener caracterizado, mediante una simple matriz, el compor-
tamiento dispersor de un objeto en espacio libre ante cualquier incidencia; lo que
permite sistematizar la resolucion de todos aquéllos problemas donde intervengan
uno o incluso varios de estos objetos dispersores.

Consecuentemente, un objetivo esencial de la presente tesis consiste en de-
sarrollar de forma adecuada el concepto de la citada matriz de caracterizacion;
asi como plantear una técnica general que permita el calculo de esta matriz para
cualquier objeto dispersor. Esta nueva técnica, con la intencién de poder ca-
racterizar cualquier objeto dispersor mediante su correspondiente matriz, debe
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complementarse con los métodos clasicos de alta frecuencia y con los métodos
numéricos tradicionales mencionados en el parrafo anterior; debiendo seleccionar
en cada problema concreto el procedimiento mas adecuado para obtener la citada
matriz de caracterizacion. Por tanto, resulta necesario comprobar como se com-
portan todos estos métodos en combinacién con la novedosa técnica de andlisis
modal propuesta; habiendo escogido para ello en este trabajo, a modo de ejem-
plo, la aproximacién de Optica Fisica y el Método de los Momentos. Aunque
esta comprobacién se ha realizado para problemas bidimensionales, por razones
de simplicidad, el concepto de la matriz de caracterizacion introducido resul-
ta igualmente valido para problemas tridimensionales; cuyo andlisis mediante la
nueva técnica tan sélo requerira de un mayor esfuerzo computacional. Una vez
caracterizado el comportamiento dispersor de un objeto en espacio libre, median-
te su correspondiente matriz de caracterizacion individual, es posible calcular la
dispersion producida por dicho objeto ante cualquier posible incidencia; lo que
permite pensar en la posible utilizacién de dichas matrices para resolver proble-
mas de acoplo electromagnético entre miiltiples objetos dispersores.

El analisis de problemas de dispersion electromagnética producida por multi-
ples objetos, debido al gran nimero de posibles aplicaciones donde es necesario
resolver este tipo de problemas, es un tema recogido ampliamente en la lite-
ratura; donde se proponen diversos algoritmos para la completa resolucién de
las multiples interacciones que tienen lugar entre los objetos dispersores. Entre
dichos algoritmos, se encuentran aquéllos no muy eficientes en términos com-
putacionales que se aproximan de forma iterativa a la solucion final buscada, o
aquéllos otros que emplean técnicas recursivas de gran complejidad, e incluso los
que utilizan teoria de grafos recomendados unicamente cuando el numero de ob-
jetos dispersores es bajo. Como otro gran objetivo del trabajo a desarrollar, se
plantea la deduccién de un nuevo algoritmo para resolver problemas de acoplo
entre multiples objetos; algoritmo que combina, gracias al empleo del concepto de
la matriz de caracterizacion individual introducido previamente, una estrategia
recursiva con teoria de grafos para sistemas realimentados. Este nuevo algoritmo,
eficiente y de gran sencillez conceptual, caracteriza finalmente el comportamiento
dispersor de cada objeto, teniendo en cuenta las interacciones multiples que se
producen entre todos los objetos del problema, mediante una nueva matriz de ca-
racterizacion conjunta; cuyo concepto es similar al de la matriz que caracterizaba
anteriormente el comportamiento dispersor aislado de ese mismo objeto.

A continuacién, una vez deducido el nuevo algoritmo de analisis de problemas
de dispersion producida por multiples objetos, se particulariza dicho algoritmo
al analisis de diversas situaciones practicas bidimensionales. Una primera si-
tuacion donde resulta interesante aplicar este nuevo algoritmo esta asociada al
analisis de objetos dispersores grandes en términos eléctricos; que tradicional-
mente, por razones de eficiencia computacional, se han caracterizado empleando
técnicas clasicas de alta frecuencia, a pesar de que el andlisis preciso de estas
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estructuras debiera realizarse empleando algiin método numérico. En estos pro-
blemas puede seguirse una estrategia de segmentacién del contorno del objeto
dispersor en elementos de menor tamano, cuya caracterizacién individual pue-
da implementarse con precision utilizando alguno de los mencionados métodos
numéricos, para posteriormente analizar el comportamiento de la estructura glo-
bal mediante el nuevo algoritmo recursivo propuesto. FEl analisis de sistemas
radiantes multireflectores, integrados normalmente por dos elementos reflectores
grandes en términos eléctricos, constituye sin duda otra posible aplicacion direc-
ta del nuevo algoritmo recursivo deducido en este trabajo; cuya implementacién
suele ir precedida también, tal y como se termina de mencionar para dispersores
individuales, de una adecuada segmentacién del contorno de los elementos que
integran la estructura multireflectora considerada. Finalmente, de entre el gran
numero de posibles aplicaciones que pueden resolverse con el nuevo algoritmo
recursivo, éste se aplica con éxito en la presente tesis al andlisis de una antena
bocina, que constituye una estructura radiante semicerrada, incluyendo en dicho
analisis la presencia de la guia alimentadora de la antena.

Con el objeto de presentar las soluciones propuestas para cumplir con los
diversos objetivos planteados, se ha dividido la tesis ofrecida a continuacién en
una serie de capitulos y apéndices; cuyo contenido se describe, con la mayor
brevedad posible, en los siguientes parrafos.

Comenzando con la aplicacién de los métodos modales para resolver proble-
mas de dispersion en sistemas guiados, en el capitulo 2 se describe una técnica que
permite acelerar enormemente el calculo de las matrices de inmitancias (admi-
tancias o impedancias segin el caso), empleadas recientemente para caracterizar
de manera precisa la dispersion que generan las discontinuidades presentes en
las estructuras pasivas de microondas. Dicha técnica, expuesta con detalle en el
mencionado capitulo 2, se basa simplemente en la extraccién de la dependencia
frecuencial asociada a cietas series infinitas; extraccion que requiere desarrollar
una determinada funcién en serie de Taylor, cuyos coeficientes se ofrecen con de-
talle en el apéndice A. Con el objeto de corroborar el buen funcionamiento de
esta nueva técnica, se ofrecen resultados correspondientes al analisis de septums
cortocircuitados en plano E, y de cavidades de reaccion integradas por dichos sep-
tums; concluyendo de estos resultados la posible aplicaciéon de los septums y de las
cavidades de reaccion como redes adaptadoras y como filtros de banda eliminada,
de gran interés en aplicaciones de calentamiento por microondas. Una vez acele-
rada la computacién de las matrices de inmitancias, se descubre que el principal
esfuerzo computacional asociado al analisis de dispositivos complejos, integrados
por la conexion en cascada de diferentes tramos uniformes de guia, se centra en
la resolucion del correspondiente sistema de ecuaciones lineales; cuya matriz de
coeficientes, al haber empleado matrices de inmitancias en la caracterizacion in-
dividual de las discontinuidades, presenta estructura en banda. En el intento de
reducir el tiempo que supone resolver este sistema de ecuaciones, se propone una
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nueva técnica recursiva muy eficiente que permite resolver el mencionado sistema;
explotando para ello su naturaleza en banda.

En el capitulo 3, se ofrecen ejemplos de analisis y diseno eficiente de dos ti-
pos de estructuras pasivas de microondas complejas; para lo cual se hace uso
de una herramienta de programacion especialmente optimizada, denominada co-
mercialmente DUMAS 3.0 y descrita brevemente en el apéndice B. Con esta
herramienta, que incorpora las dos nuevas técnicas propuestas en el capitulo 2
para analizar eficientemente problemas de dispersion en sistemas guiados, se ha
disenado en concreto una estructura basica de filtro paso banda en guia rectan-
gular, cuya respuesta puede sintonizarse empleando los tradicionales tornillos de
sintonia; asi como dos filtros paso banda de modo dual en guia circular, uno de
ellos implementado utilizando sélo iris elipticos, y el otro empleando iris elipticos
y nuevamente tornillos de sintonia. Junto a la descripcion de las estructuras di-
senadas, en el mencionado capitulo 3 se detallan también las estrategias seguidas
en el diseno de los mencionados dispositivos.

Por lo que respecta al analisis de problemas de dispersién en espacio libre,
el capitulo 4 describe con profundidad el concepto del nuevo tipo de matriz ge-
neralizada, denominada matriz de caracterizacion individual, con la que se pre-
tende caracterizar los citados problemas abiertos. Esta matriz, que se define en
el dominio espectral, debe relacionar pues los espectros asociados a los campos
incidentes y dispersados del problema bajo anélisis; detallando el concepto de
espectro asociado a una solucién electromagnética en el apéndice C. A su vez,
en el capitulo 4 se propone una estrategia genérica para obtener la matriz de
caracterizacion individual de un objeto dispersor; que consiste en el calculo de
dos nuevas matrices, denominadas respectivamente matriz de corrientes y matriz
de espectro, cuyo producto determina la matriz de caracterizaciéon buscada. Los
conceptos asociados a cada una de estas dos nuevas matrices se recogen también
en el citado capitulo 4; donde ademas se proponen diferentes técnicas para el
calculo de dichas matrices, particularizadas por motivos de sencillez al analisis de
objetos dispersores bidimensionales.

Una vez expuesto el concepto de la matriz de caracterizacion individual de un
objeto dispersor en espacio libre, asi como las posibles técnicas para implementar
el calculo de dicha matriz, en el capitulo 5 se caracteriza la dispersion electro-
magnética producida por dos objetos candnicos, como son el cilindro y la tira,
ambos metalicos e invariantes en una dimensién; con el objeto de corroborar pues
el buen comportamiento de esta nueva técnica propuesta, y de comprobar asimis-
mo algunas de las principales ventajas que presenta la nueva matriz definida. Fn
la caracterizacion de alguno de estos objetos dispersores, girado respecto de una
posicion original en la que previamente ya se habia caracterizado su comporta-
miento dispersor, se obtiene la nueva matriz asociada al objeto girado a partir
de aquélla deducida en la situacion original; empleando para ello las correspon-
dientes matrices de giro, cuyo concepto se detalla en el apéndice D, que evitan
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repetir para el mismo objeto girado todo el proceso de céalculo de su matriz de
caracterizacion individual descrito en el capitulo 4.

Haciendo uso del concepto de la matriz de caracterizacion individual asociada
a cada objeto dispersor, asi como de unas nuevas matrices que permiten trasla-
dar espectros cilindricos, expuestas con todo detalle en el apéndice E, se plantea
en el capitulo 6 un algoritmo recursivo basado en teoria de grafos para anali-
zar la dispersién producida por multiple objetos; cuya implementacion genera
una matriz de caracterizacién conjunta asociada a cada objeto del problema ba-
jo analisis, que determina su comportamiento dispersor teniendo en cuenta las
multiples realimentaciones entre todos los objetos. En el citado capitulo 6, se
exponen diferentes versiones del mismo algoritmo recursivo; cada una de las cua-
les permite resolver diferentes problemas de acoplo electromagnético, como por
ejemplo cuando la fuente generadora del campo incidente a los objetos es externa
a todos ellos, o cuando dicha fuente se encuentra situada entre dichos objetos.
A su vez, se plantean situaciones problematicas que pueden causar errores en la
aplicacion directa del correspondiente algoritmo recursivo; y se proponen cier-
tas acciones preventivas cuya observacion previa al empleo del algoritmo elimina
cualquier tipo de problema. Finalmente, una vez resuelto el problema de disper-
sion multiple, es necesario determinar el campo dispersado por todos los objetos
en cualquier region del espacio; para lo cual, en este capitulo 6 se divide el espacio
en tres regiones, y se determinan las expresiones a utilizar para evaluar el campo
dispersado total en cada una de estas tres regiones.

Tras deducir en el capitulo 6 un algoritmo recursivo, basado en teoria de gra-
fos, que permite analizar la dispersion electromagnética generada por multiples
objetos dispersores; dicho algoritmo, concretamente su versiéon mas adecuada
para cada caso, se particulariza en el capitulo 7 a situaciones problematicas bidi-
mensionales cuyo analisis requiere considerar interacciones entre diversos objetos
dispersores. En primer lugar, se ofrece un estudio de la eficiencia computacio-
nal asociada a la técnica de andlisis de objetos dispersores grandes en términos
eléctricos basada en segmentacion; revelando dicho estudio el importante ahorro
que introduce esta técnica, descrita anteriormente, frente a los métodos clasicos
de anélisis de la dispersion que produce el objeto original (sin segmentacion de
su contorno). Seguidamente, aplicando segmentacion, se analizan diversos pro-
blemas constituidos por varias tiras metdlicas grandes eléctricamente cuyas so-
luciones se conocen mediante otros métodos tradicionales; con la intencién de
comparar estos resultados conocidos con los proporcionados por la técnica basa-
da en segmentacién, y confirmar pues de esta manera la validez de dicha técnica.
A continuacion, tras comprobar que la segmentacion del contorno de un objeto
grande en términos eléctricos permite caracterizar su comportamiento disper-
sor con gran precisiéon y de manera eficiente, se muestran resultados obtenidos
con la citada técnica correspondientes a la dispersion electromagnética producida
por reflectores hiperbdlicos, por reflectores parabodlicos, y por antenas Cassegrain
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constituidas por ambos tipos de reflectores individuales; resultados que permiten
corroborar un gran numero de propiedades muy conocidas de los mencionados
elementos radiantes. Para finalizar, con el objeto de manifestar la potencia de
analisis del método propuesto, que emplea la citada técnica de segmentacion jun-
to con la version adecuada del algoritmo recursivo descrito en el capitulo 6, se
aplica con éxito dicho método a la caracterizacion del comportamiento de una
antena tipo bocina.

Por tltimo, en el capitulo 8 se ofrecen las conclusiones generales de la tesis, asi
como las futuras lineas de investigacion que sugiere el presente trabajo; mientras
que en el apéndice F se recogen algunas de las publicaciones mas representativas
fruto del trabajo desarrollado en esta tesis, concretamente aquéllas que en el
momento actual ya han sido publicadas (o aceptadas para su préoxima publicacién)
en revistas internacionales.



Capitulo 2

Analisis Eficiente de Estructuras
Pasivas de Microondas mediante
la Matriz de Admitancias
Generalizada

La Matriz de Admitancias Generalizada (MAQG), calculada empleando teoria de
lineas de transmision, se ha utilizado tradicionalmente en la caracterizacion elec-
tromagnética de uniones planares entre guias arbitrarias; ya que empleando dicha
matriz se obtienen resultados muy precisos con una gran eficiencia computacional.
A pesar de los esfuerzos realizados para desarrollar procedimientos que permitan
calcular, de manera sencilla y eficiente, los elementos de la MAG; todavia resulta
interesante esforzarse en reducir el tiempo de computacion requerido en el calculo
de dichas matrices, especialmente cuando se analizan dispositivos de microondas
complejos. Asimismo, utilizando la MAG para describir el comportamiento de
las uniones entre guias, se observa que el andlisis de dispositivos constituidos
por diferentes guias uniformes, conectadas en cascada, requiere de la resolucion
de sistemas de ecuaciones lineales en banda. Asi pues, tras haber optimizado
el calculo de la MAG, sera necesario encontrar también un método eficiente y
preciso que resuelva los mencionados sistemas de ecuaciones; para de esta forma
analizar eficientemente estructuras pasivas complejas.

En este capitulo, se introduce en primer lugar el procedimiento clasico de
calculo de los elementos de la MAG; para descubrir que el método requiere de un
mayor esfuerzo computacional en la implementacion de unas sumas infinitas aso-
ciadas a ciertos elementos de esta matriz. A continuacién, se describe un nuevo
procedimiento, simple y rapido, para calcular estos elementos de la MAG; que se
basa en extraer de las citadas sumas infinitas su dependencia frecuencial, y por
tanto implementar dichas sumas con muy pocos términos en cada frecuencia de
analisis. Una vez expuesta esta nueva técnica que acelera la computacion de las
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mencionadas series infinitas, y tras comprobar la mejora que supone en la efi-
ciencia computacional del calculo de la MAG; se ha utilizado dicha técnica en el
analisis electromagnético de septums cortocircuitados en plano E, y de cavidades
de reaccion en plano E implementadas con septums. Tras acelerar la computa-
cién de los elementos de la MAG para uniones planares entre guias arbitrarias, se
descubre que el principal esfuerzo computacional requerido en el analisis de dis-
positivos de microondas complejos, constituidos por diferentes guias uniformes
conectadas en cascada, esta ligado a la resolucién de los sistemas de ecuacio-
nes lineales en banda que aparecen al forzar las correspondientes condiciones de
contorno; sistemas cuyo tamano es mucho mayor, y por tanto su solucion mas
costosa, a medida que crece la complejidad del dispositivo. Por tanto, en el pre-
sente capitulo se ofrece también un procedimiento muy eficiente para resolver
este tipo de sistemas; empleando para ello una técnica recursiva que explota la
estructura en banda de la matriz de coeficientes asociada al sistema de ecuacio-
nes a resolver. Finalmente, se presenta un estudio comparativo, en términos de
eficiencia computacional, entre la técnica recursiva propuesta y otros métodos
clasicos de analisis de dispositivos integrados por guias conectadas en cascada;
revelando dicho anélisis que el método recursivo propuesto en el capitulo requiere
un menor esfuerzo computacional que las otras dos técnicas clasicas.

2.1 La Matriz de Admitancias Generalizada de

Uniones Planares entre Guias Arbitrarias

El analisis del comportamiento electromagnético de uniones planares entre guias
arbitrarias, como la mostrada en la figura 2.1 (apartado a), constituye un tema
que ha suscitado un enorme interés en el pasado. Asi por ejemplo, en [15] se
representa la citada union mediante una red equivalente; aunque dicha red sélo
tiene en cuenta las interacciones asociadas al modo fundamental, y por tanto no
resulta apropiada su utilizacion en el diseno de las actuales componentes de mi-
croondas. Debido a la complejidad de estos dispositivos, el analisis de las uniones
planares entre guias requiere de algoritmos de simulacién que permitan considerar
las interacciones entre modos de orden superior, y que ademas puedan implemen-
tarse eficientemente desde el punto de vista computacional. Tradicionalmente,
estas interacciones que se producen entre los modos de orden superior se caracte-
rizan mediante procedimientos basados en adaptacién modal [2-5], denominados
de manera genérica en la literatura como mode-matching; los cuales proporcionan
resultados bastante precisos, pero con un elevado coste computacional.
Recientemente, en [16] se plantea una red equivalente multimodal, basada en
la formulacién de una ecuaciéon integral, para representar las uniones planares
entre guias arbitrarias. Los elementos integrantes de la matriz de acoplamien-
to multimodal, que constituye la red equivalente, se calculan tras resolver la
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Figura 2.1: Unién planar entre dos guias arbitrarias en a); y representacién de dicha
uniéon mediante una red equivalente multimodal basada en la matriz de admitancias
generalizada en b).

correspondiente ecuacién integral obtenida al imponer las condiciones de contor-
no. Aunque este método puede implementarse computacionalmente de manera
eficiente, requiere de un trabajo analitico previo bastante arduo; por lo que se
impone buscar una técnica mas sencilla para calcular los elementos de la citada
matriz de acoplamiento.

En esta seccion, se describe un método simple para obtener la red equivalente
multimodal, en términos de la matriz de admitancias generalizada (MAG), de
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uniones planares entre guias arbitrarias. Este método, planteado originalmente
en [9] para caracterizar uniones entre guias rectangulares en forma de T, parte
de los resultados finales a obtener, es decir de la red equivalente multimodal
que representa la union planar, para evaluar los distintos elementos de la MAG
asociada a dicha unién. Este nuevo procedimiento, descrito de forma detallada
en [8], se basa en la teoria general de redes, y equivale a medir directamente el
valor de los elementos de la MAG; lo que conduce, como se recoge a continuacion,
a expresiones analiticas elegantes y simples que son validas para cualquier unién
planar entre guias arbitrarias.

La estructura a caracterizar consta de una union planar entre dos guias arbi-
trarias, tal y como se muestra en la figura 2.1 (apartado a). El primer paso del
método propuesto consiste en definir unos planos de referencia de entrada y salida
(ver apartado a en fig. 2.1), separados una distancia ls, y escribir formalmelnte
el resultado final buscado de la forma

D SRS ULN DRC e 2.)
n=1 n=1

donde 1) y V@) representan respectivamente corrientes y voltajes modales, y &
puede tomar un valor 1 para la region (1), o 2 para la region (2); tal y como
se muestra en la figura 2.1 (apartado a). Las corrientes y los voltajes modales
I©) v V() constituyen respectivamente las amplitudes de las funciones vectoria-
les modales normalizadas ]_1)7(2) y €(); funciones vectoriales asociadas a la seccién
transversal de la guia (6), y definidas por ejemplo en [15]. El sistema de ecuacio-
nes lineales planteado en (2.1) se puede representar graficamente mediante una
red equivalente multimodal, recogida en la figura 2.1 (apartado b), que puede
utilizarse para analizar estructuras pasivas de microondas constituidas por unio-
nes planares entre guias. Concretamente, en el analisis de dispositivos complejos
de microondas, integrados por un cierto nimero de uniones planares conectadas
por tramos de guias uniformes, tan sélo se requiere definir un sistema de ecua-
ciones lineales mas grande; cuya matriz de coeficientes, integrada por diversos
bloques, presenta una estructura en banda (ver detalles en seccién 2.3). En el
citado sistema de ecuaciones en banda, cada uno de los bloques que integran la
matriz de coeficientes representa bien la MAG asociada a una unién planar entre
guias, o bien la MAG de un tramo de guia que conecta uniones; bloques que se
distribuyen en la citada matriz de coeficientes de forma adecuada, como se indica
en la seccién 2.3, tras imponer las correspondientes condiciones de contorno.

El aspecto clave del método descrito en esta seccion consiste en observar que
es posible deducir, a partir del sistema de ecuaciones lineales recogido en (2.1),
la siguiente expresion formal para los elementos de la MAG

y ) — m : sz.(g) =0, cont#n,{£y (2.2)

m,n
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Figura 2.2: Estructura utilizada para evaluar los elementos Yﬂ(&}}) e Yﬂ%); que se

obtiene situando un cortocircuito en el puerto 2.

En (2.2), v y £ pueden tomar de nuevo un valor 1 para la region (1), o un valor
2 para la region (2), respectivamente. Asimismo, esta expresion recién deducida
en (2.2) constituye la definicién, en términos de teoria general de redes, de los
elementos Yé‘f;]) de la MAG; y puede utilizarse también para obtener de manera

directa, como se indica a continuacién, el valor de los citados elementos Y (¢)
?

—

HOWO]. h® s

y () — Zst) e (2.3)

donde H®) [VV)] representa el campo magnético transversal generado en el puerto
6 por el n-ésimo modo incidente, de amplitud V"), escogido como excitacién en
el puerto ~.

Para explicar con detalle como utilizar las ecuaciones (2.2) y (2.3) en la de-
duccién de los elementos de la MAG, seguidamente se expone como obtener los
elementos YTS;}) de dicha matriz. La obtencion de estos elementos requiere, segin
la definicién de los mismos recogida en (2.2), una excitaciéon en el puerto 1 asocia-
da al n-ésimo modo incidente (que corresponde a la condicién V) = 0 y resto de
voltajes en el puerto 1 iguales a cero), y un cortocircuito fisico situado en el puerto
2 (correspondiente a la condicién de que todos los voltajes en el puerto 2 deben
ser cero). Como consecuencia de imponer estas condiciones, la estructura resul-
tante que se obtiene para evaluar los elementos YTS;}) se muestra en la figura 2.2,
donde se observa que no existe discontinuidad alguna; permitiendo pues deducir
directamente, a partir de (2.3) y empleando teoria de lineas de transmisién [15],
la siguiente expresion para los mencionados elementos YTS’;})

YD = (=) Y5 - cot(BY - rer) < 6 (2.4)

donde ¢, , representa la delta de Kronecker; cuyo valor, sobradamente conocido,
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se determina del siguiente modo

1 para m =n
Omom = (2.5)
0 para m #n

Procediendo de igual manera con los elementos Yg;}) de la MAG, segin la
definicion de dichos elementos recogida en (2.2), se requiere un tinico modo inci-
dente (el n-ésimo) desde el puerto 1 y un cortocircuito fisico en el puerto 2; lo que
supone considerar de nuevo la misma estructura recogida en la figura 2.2, emplea-
da anteriormente al deducir los elementos YTQ;}). En esta ocasion, sin embargo,
para obtener los elementos YTﬁf;}) se necesita determinar la corriente inducida en
el puerto 2 por el modo incidente desde el puerto 1; para lo cual, se hara uso de
la propiedad de ortogonalidad que presentan las funciones vectoriales modales y
de la teoria de lineas de transmisién [15]. Una vez obtenida la citada corriente
en el puerto 2 (cortocircuito fisico), y tras sustituir su valor en (2.3); es posible
implementar el calculo de los citados elementos YTﬁf;}) de la siguiente manera

Yg;}) =7 ‘Yo(:b) -CSC(ﬂS) lret)- < ﬁg) ]_1)7(73) > (2.6)
expresion que también puede utilizarse para calcular los elementos YH(}T;?); pues
las uniones planares consideradas son reciprocas.

Finalmente, empleando de nuevo la definicion de los elementos de la MAG
ofrecida en (2.2), se deduce que para obtener los elementos YTﬁff) de la citada
matriz se necesita un solo modo incidente (el n-ésimo) desde el puerto 2, y un
cortocircuito fisico situado en esta ocasion en el puerto 1; condiciones que definen
una estructura como la mostrada en la figura 2.3. De acuerdo con la expresion
recogida en (2.3), para evaluar los elementos Yg;f) se requiere determinar la
corriente inducida en el puerto 2 por el modo incidente generado en dicho puerto.
El valor de esta corriente inducida se obtiene pues empleando teoria de lineas de
transmision [15], y continuidad del campo magnético transversal en el puerto 2;
deducidendo de esta manera, tras sustituir la mencionada corriente inducida en
(2.3), la siguiente expresion para los elementos Yg;f) de la MAG

V2D = (=) 3V cot(BY - L) < EWED > < BO RO > (2.7)
r=1

En las expresiones que permiten obtener los elementos de la MAG, deduci-
das anteriormente en (2.4), (2.6) y (2.7), YO(;) e YO(TI) representan respectivamente
la admitancia caracteristica del n-ésimo y del r-ésimo modo en la regién (1);
mientras 3V y 3 son respectivamente la constante de propagacién asociada al
n-ésimo y al r-ésimo modo de la region (1). Por lo que respecta al parametro [,
presente también en las mencionadas expresiones, éste representa la separacion
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Figura 2.3: Estructura utilizada para evaluar los elementos YT&}L
situando un cortocircuito en el puerto 1.

; que se obtiene

entre los planos de referencia de entrada y salida; tal y como se recoge de manera
grafica en la figura 2.1 (apartado a). Por tltimo, el simbolo <> que aparece
en (2.6) y (2.7) representa un producto interior; el cual se define normalmente
como la integral de acoplamiento, debido a condiciones de ortogonalidad, del pro-
ducto escalar de las funciones vectoriales modales normalizadas. Las expresiones
analiticas concretas de los citados productos interiores suelen ser bastante sim-
ples; aunque dependen, logicamente, de las guias especificas que definen la unién
planar bajo analisis.

Una vez deducidas las expresiones formales que permiten calcular los distin-
tos elementos de la MAG, resulta conveniente observar la estructura global de
dicha matriz; que puede subdividirse en cuatro bloques bien diferenciados. Uno
de estos bloques, concretamente el asociado a los elementos YTS’;}), consta tan sélo
de elementos en la diagonal principal; que se calculan de manera rapida imple-
mentando las operaciones descritas en (2.4). Existen también otros dos bloques,
aquéllos asociados respectivamente a los elementos Yg;}) e Yﬁf), cuyos elemen-
tos se deducen rapidamente a partir de la expresion recogida en (2.6); aunque en
este caso debe calcularse el valor de todos los elementos de dichos bloques (no
diagonales). Sin embargo, el célculo de los elementos YTﬁff) de la MAG, que cons-
tituyen el cuarto bloque de la citada matriz de admitancias, requiere determinar
segin (2.7) el valor de unos sumatorios; cuyos indices, que afectan tan sélo a los
modos de la regién (1), determinan la necesidad de sumar en prinicpio infinitos
términos. Logicamente, la implementaciéon computacional de estos sumatorios
requiere truncar el limite superior de los mismos en un valor finito; para lo cual,
al caracterizar cada unién planar entre guias mediante su correspondiente matriz
de admitancias, debe realizarse un estudio de la convergencia de los elementos
YTﬁff) que integran dicha matriz. Es interesante resenar que la convergencia de
estos elementos puede verse afectada por el valor escogido para el parametro [..;
aunque empiricamente se ha comprobado que un valor en torno a los 5mm re-
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sulta apropiado para la mayoria de las aplicaciones. Como resulta evidente de
los comentarios anteriores, el principal esfuerzo computacional requerido en la
obtencion de la MAG de una unién planar entre guias procede del céalculo de

los elementos Y(2:2):

s ya que implica sumatorios que deben realizarse para cada
frecuencia a la que se pretende caracterizar la union planar bajo estudio. Debido
a esta razon, en la proxima secciéon se describe una técnica eficiente que permite
acelerar enormemente el calculo de los citados elementos Yg;f).

Para concluir, simplemente comentar que el método expuesto en la presente
seccién permite obtener, de manera simple y elegante, la red equivalente mul-
timodal de una unién planar entre guias arbitrarias en términos de una matriz
de admitancias generalizada. Las expresiones derivadas para los elementos de la
MAG pueden emplearse para cualquier tipo de guias que integran la unién planar
bajo estudio; aunque resultan especialmente simples, y rapidas de implementar,
cuando los modos de la regién (1) se conocen de forma analitica. En el supuesto
caso de que dichos modos se definieran solo numéricamente, y que los modos de la
region (2) presentaran expresiones analiticas conocidas; resultaria mas eficiente,
desde el punto de vista computacional, caracterizar la union planar mediante una
red equivalente multimodal expresada en términos de la matriz de impedancias

generalizada, tal y como se recoge con detalle en [8].

2.2 Acelaracion del Calculo de la Matriz de Ad-
mitancias Generalizada de Uniones Plana-
res entre Guias Arbitrarias

La caracterizaciéon electromagnética de uniones planares entre guias arbitrarias
mediante una red equivalente multimodal, basada en la matriz de admitancias
generalizada (MAG), constituye un tema de enorme interés que ha sido objeto
de diversas publicaciones [8,9,17]. Como se puede comprobar en las expresiones
deducidas en la seccion anterior, el principal esfuerzo computacional requerido en
el calculo de la MAG de una unién planar entre guias, siguiendo la formulacion
expuesta en [8], se concentra en la evaluacion de unas series infinitas asociadas a

los elementos Y/(22) de la citada matriz de admitancias; proceso que debe repetirse

m,n
para cada frecuencia a la que se pretende caracterizar la unién planar bajo estudio.
Si fuera posible extraer la dependencia frecuencial de las mencionadas series, y se
pudieran evaluar por tanto fuera del bucle en frecuencia; se conseguiria reducir
sustancialmente el tiempo empleado en la determinacion de los elementos de la
MAG de una unién planar.

En la presente seccién, se describe un método muy eficiente que permite ace-
lerar el calculo de los elementos Yg;f) de la MAG de uniones planares entre guias

arbitrarias; extrayendo para ello la dependencia frecuencial de las series infinitas
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que deben evaluarse al calcular dichos elementos. Este nuevo procedimiento, re-
cogido de manera detallada en [18], conduce a unas expresiones finales para los
elementos Yg;f) que son muy generales; y en las que tan sélo se requiere sumar
muy pocos términos por cada frecuencia de analisis. Para determinar la mejora
que supone, en términos de eficiencia computacional, el empleo de la técnica de
aceleracién en el calculo de los elementos YTﬁff) de la MAG, se ofrece un estudio
comparativo entre esta nueva técnica y otros métodos clasicos que también pue-
den emplearse en la obtencién de los citados elementos; revelando dicho estudio
que la técnica propuesta en esta seccion resulta de hecho la mas eficiente. Final-
mente, con el objeto de validar el nuevo procedimiento expuesto para calcular la
MAG de uniones planares, éste se ha empleado en el analisis electromagnético
de septums cortocircuitados en plano E, y de cavidades de reaccién en plano E
integradas por septums; que pueden utilizarse como elementos basicos para el
diseno de redes adaptadoras y filtros de banda eliminada. Los resultados obte-
nidos al simular el comportamiento electromagnético de estos elementos basicos,
empleando en las simulaciones la nueva técnica de aceleracién propuesta, se com-
paran con otros resultados de los mismos dispositivos, recogidos en la literatura
y deducidos empleando adaptacion modal (mode-matching); concluyendo de esta
comparacion que el nuevo procedimiento de cédlculo de los elementos Yg;f) de la
citada MAG genera también resultados muy precisos.

2.2.1 Series Estatica y Dinamica

Con la intencion de presentar la nueva técnica que permite acelerar el calculo de
los elementos YTﬁff) de la MAG de uniones planares, se considerara la misma unién
planar entre guias arbitrarias (ver apartado a en fig. 2.1) utilizada en la seccién
anterior para exponer el concepto de la matriz de admitancias generalizada. FEl
comportamiento electromagnético de dicha uniéon planar puede definirse, tal y
como se ha explicado en la seccién 2.1, en términos de una matriz de admitancias
generalizada; que determina una red equivalente multimodal (ver apartado b en
fig. 2.1). Los elementos de la MAG de una unién planar entre guias arbitrarias
se calculan, siguiendo el procedimiento descrito en la seccion anterior, mediante
las expresiones (2.4), (2.6) y (2.7); que presentan el siguiente aspecto

YD = (=) Y5 - cot(BY - rer) < 6 (2.8)

Y& =y 0D = 5y ese(B0) - Lp) < ROV RD > (2.9)

V2 = (=) 3 VY ccot(BY) - L) < €M ED > < RWER > (2.10)
r=1

donde todos los parametros que intervienen se encuentran perfectamente descritos
en la mencionada seccién 2.1. Ademas, en (2.8), (2.9) y (2.10) los subindices m
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y n designan respectivamente modos TE y TM en los puertos 1 y 2; mientras
el indice r representa modos TE y TM en la region (1). Asimismo, conviene
resenar que los modos TE y TM, tanto los que se definen en los puertos de la
red equivalente multimodal como los que intervienen en el sumatorio presente
n (2.10), se encuentran ordenados segun el sentido creciente del valor de sus
respectivos numeros de onda de corte.

Como resulta evidente de las expresiones (2.8), (2.9) y (2.10), el principal
esfuerzo computacional requerido en la obtencién de los elementos de la MAG
procede del calculo de los elementos YTﬁff); que requiere la evaluacion de las
correspondientes series en cada frecuencia de interés. Con el objetivo de reducir
el coste computacional que supone evaluar las citadas series, puede llevarse a cabo
una primera accion consistente en extraer de cada una de dichas series una parte
independiente de la frecuencia [19,20]. Esta accién se implementa sumando y
restando en (2.10) una serie estatica; que se define del siguiente modo

—

22 = (=) -3 Ve ot (B ) < €W EPD > < RVRD > (2.11)

m7
r=1

obteniendo pues para el elemento Y/ (22 de la MAG la siguiente expresién

m,n

Y22 = y22) _ y(22) (2.12)

? ? ?
m,n m,n m,n

donde el segundo término en la parte derecha de esta tltima igualdad constituye
la denominada serie dinamica; cuyo aspecto se ofrece a continuacion

Nmz, 2 Z [ - cot (3 ( ). Let) — Yo(rl) 'COt(@(’l) ’ lref)]
r=1
< e—»T(l) e—;(LZ) S . < }_L)gﬂl) }_L)grzb) > (213)

En (2.11) y (2.13), los términos YO(TI) y Bﬁl) representan respectivamente el
comportamiento asintotico, para grandes valores del numero de onda de corte
transversal kﬁ,), de la admitancia caracteristica YO(TI) y de la constante de propa-
gacién B(; presentando dichas expresiones asintGticas los siguientes valores

(1)
(—J) - ]z}t; para modos TE
Yo(rl) — (2.14)
IE % para modos TM
kt,lr
Bﬁl) = (—J)- kﬁ) para modos TE y TM (2.15)

Siguiendo esta nueva formulacion recién descrita, para obtener los elementos
V(22 de la MAG segin (2.12), es necesario calcular el valor de las respectivas

my
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Regién (2) /

" Regi6n (1)

Offsetenx =c T
Offseteny = d ‘ ‘
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Figura 2.4: Geometria de una unién planar offset entre guias rectangulares.

A
v

contribuciones estaticas Yg;f) y dinamicas Y/Tgf). Por lo que respecta a las series
estaticas, tal y como se deduce de (2.11), (2.14) y (2.15), es posible calcular
sus valores una sola vez antes de comenzar el bucle en frecuencia; mientras que
las correspondientes series dindmicas, cuyo calculo se implementa segin (2.13),
deben computarse para cada valor de la frecuencia. Ahora bien, estas series
dinamicas convergen mucho mas rapidamente que las series originales asociadas

(2,2).

a los elementos Y, debido a que el término entre corchetes en (2.13) tiende a

mon
cero de manera muy rapida cuando el indice r del sumatorio crece, a diferencia
del término sin corchetes en (2.10) que tiende a cero mas lentamente.

Con el objeto de verificar la mejora que introduce la técnica presentada en este
apartado, se ofrece seguidamente un estudio tipico de la convergencia de algunos
de los elementos YTﬁff), asi como de las correspondientes series estaticas YTﬁff) y
dinamicas Y/Tﬁff), de la MAG de una unién planar offset entre una guia rectan-
gular grande (¢ = 19.050 mm, b = 9.525 mm) y una guia rectangular pequena
(¢ = 5.100 mm, b= 7.000 mm) con un offset (¢ =4.000 mm, d = 0.750 mm); ti-
po de unién cuyo aspecto genérico se recoge en la figura 2.4.

En primer lugar, se estudia la convergencia de algunos elementos YTﬁff) de
la MAG de la mencionada unién; calculados utilizando la expresion recogida en
(2.10). Los resultados correspondientes al estudio de la convergencia de los ele-
mentos Ygﬁ) (m =1,15,25,32) se ofrecen en la figura 2.5; donde m = 1,15, 25, 32
hacen referencia respectivamente a los modos TEqg;, TMay, TMsy v TMy5 de la
guia rectangular pequena. Como puede observarse en la figura 2.5, para que
los elementos YTﬁff) de la MAG presenten resultados numéricamente estables, en
el caso de la unién planar offset considerada, es necesario sumar al menos 400
términos en (2.10).

A continuacidn, se realiza un estudio de la convergencia de las series estaticas

7 (2.2) (m=1,15,25,32) de la MAG de la misma unién planar definida anterior-

m,m
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Figura 2.5: Convergencia de los elementos Yﬂ%) (m =1,15,25,32) de la MAG de una
unién planar entre una guia rectangular grande (¢ = 19.050 mm, b = 9.525 mm) y una

gufa rectangular pequenia (¢ = 5.100 mm, b = 7.000 mm) con un offset (¢ = 4.000 mm,
d =0.750 mm).
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Figura 2.6: Convergencia de las series estaticas Yﬁ}g) (m=1,15,25,32) de la
MAG de una unién planar entre una guia rectangular grande (a = 19.050 mm,
b=9.525 mm) y una guia rectangular pequeiia (¢ = 5.100 mm, b = 7.000 mm) con
un offset (¢ =4.000 mm, d = 0.750 mm).

mente; calculando dichas series segin (2.11). La evolucién del valor de las men-
cionadas series estdticas, en funcién del nimero de términos sumados en (2.11),
se muestra en la figura 2.6; donde los significados del subindice m son los mismos
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Figura 2.7: Convergencia de las series dindmicas 1777227}2) (m=1,15,25,32) de la
MAG de una unién planar entre una guia rectangular grande (a = 19.050 mm,
b=9.525 mm) y una guia rectangular pequeiia (¢ = 5.100 mm, b = 7.000 mm) con
un offset (¢ = 4.000 mm, d = 0.750 mm). En a) m =1,y en b) m = 15,25, 32.

que en el caso anterior. Observando la figura 2.6, se descubre que para obtener
resultados convergentes al evaluar las series estaticas YTﬁff) hacen falta sumar de
nuevo 400 términos; tal y como era previsible.

Por tltimo, se ofrece un analisis de la convergencia que presentan las series
dindmicas 3772272) (m =1,15,25,32) de la MAG de la misma unién planar offset
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considerada previamente; obteniendo los valores de las citadas series dinamicas
mediante la expresién deducida en (2.13). Los resultados obtenidos tras realizar
este estudio de convergencia se resumen en la figura 2.7 (m = 1 en apartado a y
m = 15,25,32 en apartado b); donde los modos asociados a los distintos valores
del subindice m son los mismos que en los dos casos anteriores. En la figura 2.7,
se descubre que tan sélo se requiere sumar 250 términos en (2.13) para que las
series dinamicas Y/Tﬁf;f) alcancen valores estables.

Del estudio de convergencia recién presentado, se deduce que la técnica pro-
puesta en este apartado para calcular los elementos YTﬁff) de la MAG de uniones
planares, basada en el concepto de las series estatica y dinamica, reduce de he-
cho el esfuerzo computacional que supone calcular los citados elementos YTﬁff);
pues en dicha técnica sélo es necesario evaluar por cada punto en frecuencia las
correspondientes series dinamicas, y éstas convergen mas rapidamente que las
expresiones originales recogidas en (2.10) para calcular los distintos elementos
YTﬁff). A pesar de la reduccién que introduce la técnica recién descrita en el coste
computacional asociado al calculo de los elementos YTﬁff), ésta no es su princi-
pal ventaja; pues la descomposicion de dichos elementos en sus respectivas series
estaticas y dinamicas permite, tal y como se demuestra en el préximo apartado
mediante una adecuada manipulacion de las series dinamicas, continuar reducien-
do el tiempo requerido para calcular los elementos Yg;f) de la MAG de uniones

planares entre guias arbitrarias.

2.2.2 Tratamiento Refinado de la Serie Dinamica

Aunque la técnica de extraccion en frecuencia, recién descrita en el apartado 2.2.1,
reduce el esfuerzo computacional asociado al calculo de los elementos Yg;f) de la
MAG de uniones planares; todavia es posible, mediante un tratamiento adecua-
do de las series dinamicas de los elementos YTﬁff), continuar reduciendo el coste
computacional que requiere la obtencién de dichos elementos. Asi pues, consi-

derando el elemento Y32 la primera accién a tomar sobre su correspondiente
?

serie dinamica 377227;3) consiste en dividirla en dos nuevos términos: uno de ellos, el
primero, que contiene las contribuciones proporcionadas a dicha serie por todos
los modos que se propagan en la regiéon (1) a la frecuencia de interés, y también
las contribuciones procedentes de los primeros modos que a la citada frecuencia
se encuentran al corte en dicha regién (1); mientras el segundo término en el que
se divide la serie dinamica 377227;3) contiene las contribuciones del resto de modos
en la region (1) que, a la frecuencia de analisis, se encuentran en corte. De esta
manera, la serie dinamica 377227;3) se expresa del siguiente modo
2 (2,2) 2 (2,2)

(22 =y 4y (2.16)

?
m,n m,n m,n

> (2,2) 2 (2,2)
En (2.16), Y, , e Y representan los dos términos descritos en el parrafo
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anterior; que se definen respectivamente mediante las siguientes expresiones

(2 2)
)3 [ cot(A ) = V- cot(B0) - )]
r=1
c<@Wed 5 R 5 (2.17)
2 (22) Y cot(BW - I,
Yo, 7 Z COt ) ' Zref) = AO(TI) — (@El) f)
r=R+1 1/OT : COt(ﬂT : ll“ef)
c<eMe® s < B R) (2.18)

donde el valor del indice de truncamiento R, que divide la serie dinamica original
en los dos términos recién expuestos, se escoge segun el criterio

klg,l]%-l—l > 2 : k |W:Wma.r (219)

Observando (2.19), se descubre que al determinar el valor de R el nimero de
onda k se evalia a la frecuencia maxima dentro de la banda de interés; pues de
esta forma se garantiza, a cualquier frecuencia en la que se pretende caracterizar
la unién planar bajo analisis, que todos los términos de la serie presente en (2.18)
corresponden a modos en corte en la regién (1).

En el intento de reducir el coste computacional que supone evaluar la serie
dindmica 377227;3) mediante (2.16), (2.17) y (2.18), conviene centrarse en el término
encerrado entre corchetes presente en la ultima de estas tres expresiones. Dicho
término, designado como f,(k), presenta pues el siguiente aspecto

f@ﬁzl—xﬂ'w“MUJM) (2.20)
1/0(7“1) : COt(ﬁﬁl) : lref)

donde YO(TI) y B representan respectivamente la admitancia caracteristica y la
constante de propagaciéon del r-ésimo modo en la regiéon (1); cuyas expresiones,
recogidas por ejemplo en [15], se ofrecen a continuacion

(K))2 (k)2

(—7) - ——— 5, para modos TE
A (2.21)
j—— para modos TM
(K52 =)
BV = (—j)- (kﬁ))Q — (k)? para modos TE y TM (2.22)

Sustituyendo pues en (2.20) Y, vy y B por sus respectivos valores recién mos-

trados en (2.21) y (2.22), asi como Y y ﬂ por las correspondientes expresiones
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asintéticas recogidas en (2.14) y (2.15), es posible escribir la funcién f,.(k) de la
siguiente manera

2 2
1—(k/k§}r>) ~Coth(c~ 1—(k/k§}r>) )

coth(c)

fi(k) = 2 (2.23)

1 —

para modos TE

para modos TM

2
1-— (k/kg}r)) - coth(c)

donde la constante ¢ se define como ¢ = (kﬁ) - Iref). Con el objeto de observar
el comportamiento de la funcién f,(k), tanto para modos TE como para modos
TM, en funcién de la variable normalizada k/kﬁ); se han evaluado las expresiones
recogidas en (2.23) para un valor tipico de la constante ¢, como puede ser ¢ = 10,
en unos valores de la variable normalizada k/ kﬁ) comprendidos entre 0 y 1. Los
resultados obtenidos se encuentran representados en la figura 2.8 (caso TE en
apartado a y caso TM en apartado b); donde se observa que para valores pequenos
de la variable normalizada k/kﬁ) (cuando r — oo = k/kﬁ) — 0) estas dos
curvas presentan una evolucion muy suave. Debido a este comportamiento de
la funcién f,(k) en la zona correspondiente a valores de la variable normalizada
k/kﬁ) proximos a 0, es posible aproximar en dicha zona la citada funcién f, (k)

por un simple desarrollo en serie de Taylor centrado en k/ kﬁ) = 0; que se expresa
tal y como se indica a continuacion

fr(k) = ibpﬂ“ ) (%) (2.24)

t,r

En (2.24), debe tenerse en cuenta que el desarrollo en serie de Taylor consta
de dos posibles conjuntos de coeficientes (b, ,); que corresponden respectivamente
al caso en el que r hace referencia a un modo TE, y al caso en el que r se refiere
a un modo TM. Estudiando asimismo la expresiéon original de la funcién f,.(k),
recogida en (2.23), se descubre que dicha funcién tiene un comportamiento par
tanto para modos TE como para modos TM, y que ademas presenta un valor
igual a cero cuando k/kﬁ) = 0. De estas propiedades que presenta la funciéon
fr(k), es posible deducir de antemano que los coeficientes b, . en (2.24) deben ser
iguales a cero para valores impares del indice p y cuando p = 0. Las expresiones
explicitas de los coeficientes b, . no nulos del desarrollo en serie de Taylor de la
citada funcién f,.(k) pueden encontrarse en el apéndice A.

Utilizando pues en (2.18) el desarrollo en serie de Taylor de la funcién f, (k)
presentado en (2.24), y haciendo uso de las consideraciones recién expuestas sobre
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Figura 2.8: Evolucién de la funcién f,.(k) frente a la variable normalizada k/k;l?ﬂ) para
modos TE en a); y para modos TM en b).

2 (2,2)
los coeficientes de dicho desarrollo, el término Y, . se reescribe como

2 (2,2) ] 0 (2p) 0 prﬂ« ) (1) A(l)
Ym,n =(—J) Z k : Z W Yo, - cot( By - lret)
p=1 r=R+1 (k
(157)
c<eMe® s < B R) (2.25)

Las series asociadas al indice r en (2.25) ya no dependen de la frecuencia de
analisis; y por tanto se pueden calcular, al igual que la serie estdtica (recordar
apartado 2.2.1), una sola vez antes de iniciar el bucle en frecuencia. Por esta
razén, a dichas series se las denominara partes estaticas de la serie dinamica. En
cuanto a la primera serie que aparece en (2.25), con indice p, ésta debe calcularse
sin embargo para cada posible valor de la frecuencia. No obstante, debido a
la elecciéon del valor del indice de truncamiento R siguiendo el criterio definido

n (2.19), dicha serie asociada en (2.25) al indice p puede calcularse sumando
tan solo 4 términos; ya que este truncamiento del nimero de términos a sumar
para calcular la citada serie, a causa de la aproximaciéon de la funcién f, (k)
por su correspondiente desarrollo en serie de Taylor mostrado en (2.24), supone
cometer un error maximo al evaluar dicha funcién f,(k) de un orden de magnitud

O (0.5-1077).
2 (2,2)
Asf pues, el término Y, =~ se expresa finalmente, tras implementar en (2.25)

la operacion de truncamiento recién descrita, del siguiente modo

2 (272) 4 oo b A A
Ym,n = (_]) : Z k(2p) ) S ' COt(ﬂ : ref)
p=1 r= R—I—l ( )
c<eWe® s < BB S (2.26)
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Para estudiar la convergencia de las partes estaticas de la serie dinamica que
aparecen en (2.26), se considera el mismo tipo de unién planar offset emplea-
da en los analisis de convergencia realizados en el apartado 2.2.1; es decir, una
union planar como la mostrada en la figura 2.4 entre una guia rectangular grande
(¢ = 19.050 mm, b = 9.525 mm) y una guia rectangular pequena (¢ = 5.100 mm,
b = 7.000 mm) con un offset (¢ =4.000 mm, d = 0.750 mm). Los resultados de
este estudio de convergencia de las partes estaticas (p = 1) de algunos términos
descritos segun (2.26) se muestran en la figura 2.9; donde, nuevamente, los valo-
res m = 1,15,25,32 determinan respectivamente los modos TEgy, TMgy, TM3,
y TMys de la guia rectangular pequena. De estos resultados recogidos en la fi-
gura 2.9, se concluye que para obtener valores numéricamente estables en las
mencionadas partes estaticas (p = 1) de las series dinamicas, en el caso de la
union planar offset considerada, tan sélo es necesario sumar unos 250 términos
en (2.26). Tal y como era de esperar, este nimero de términos es basicamente
idéntico al que se dedujo en el apartado 2.2.1 para las series dinamicas originales;
aunque, en el caso de las partes estaticas de dichas series dinamicas, el calculo
de sus respectivos valores puede implementarse una sola vez y fuera del bucle
en frecuencia, a diferencia de lo que ocurre con las series dinamicas. Por lo que
respecta a la convergencia del resto de partes estéticas (p = 2,3,4) de las series
dinamicas, presentes también en (2.26), es mas rapida que la asociada a la parte
estatica (p = 1); v por tanto, para no extender en demasia el contenido de este
trabajo, no se ha considerado interesante incluir los correspondientes estudios de
convergencia de las mencionadas partes estaticas (p = 2,3,4).

El estudio de convergencia recién expuesto revela la conveniencia de calcular
las series dinamicas, asociadas a los elementos YTﬁff) de la MAG de uniones pla-
nares, mediante la técnica descrita en el presente apartado; puesto que la nueva
técnica propuesta, complementada con el procedimiento descrito en el aparta-
do 2.2.1 para calcular las series estaticas de los citados elementos Yg;f), reduce
considerablemente el esfuerzo computacional requerido en el calculo de dichos
elementos. Asi pues, combinando las relaciones recogidas en (2.12) y (2.16), se
obtiene la siguiente expresién final que permite calcular los elementos YTﬁff) de la
MAG de una union planar

2 (2,2)  x(2.2)

v —yey _y oy (2.27)

?
m,n m,n m,n m,n

donde las series Yg;ﬁ?),
asociadas a los términos descritos mediante (2.26), representan contribuciones
estaticas al valor de los elementos YTﬁff); ya que dichas series deben calcularse una
sola vez antes de iniciar el bucle de frecuencias de analisis de la unién planar bajo
estudio. El tnico esfuerzo computacional que debe realizarse en cada frecuencia

de analisis estd asociado a la evaluacién de los sumatorios finitos presentes en los

definidas segin (2.11), y las series con indice r, que estan

términos obtenidos segin (2.26), vy a la obtencién de los términos de las series
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Figura 2.9: Convergencia de las partes estaticas (p = 1) de Y, (m = 1,15,25,32)
de la MAG de una unién planar entre una guia rectangular grande (¢ = 19.050 mm,

b =9.525 mm) y una guia rectangular pequenia (¢ = 5.100 mm, b = 7.000 mm) con un
offset (¢ =4.000 mm, d = 0.750 mm). En a) m =1, y en b) m = 15,25,32.

dinamicas expresados mediante (2.17). No obstante, estos calculos que deben
implementarse en cada frecuencia de analisis requieren sumar, como maximo,
10 términos; lo que reduce enormemente el coste computacional requerido al
caracterizar en frecuencia a la union planar.
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Para concluir, conviene observar que esta técnica recién expuesta para carac-
terizar uniones planares mediante su correspondiente MAG es realmente indepen-
diente del tipo de guias que integran la union bajo analisis; y que por tanto dicha
técnica puede utilizarse en la caracterizacion electromagnética de uniones plana-
res entre guias cuyos modos s6lo pueden obtenerse numéricamente. Asimismo,
comparando esta nueva técnica acelerada del calculo de la MAG con el método
basado en adaptacién modal [2-5], se descubre que esta técnica clasica de andlisis
conocida también como mode-matching requiere realizar una inversién matricial
en cada frecuencia; mientras la nueva técnica propuesta en este apartado evalia
las correspondientes series infinitas fuera del bucle en frecuencia, resultando pues
mucho mas eficiente desde el punto de vista computacional que el procedimiento
de analisis basado en adaptacion modal.

2.2.3 Eficiencia Computacional de la Técnica de Acelera-
cién
Para demostrar la mejora que representa, en términos de eficiencia computa-
cional, el empleo de la técnica propuesta en el apartado 2.2.2 para calcular los
elementos YTﬁff) de la MAG de uniones planares, en este apartado se presenta
un estudio comparativo del coste temporal que supone analizar una estructura
tipica de microondas; empleando en dicho anélisis la nueva técnica descrita, asi
como los otros dos procedimientos de calculo de los elementos YTﬁff) expuestos
en la seccion 2.1 y en el apartado 2.2.1. La estructura escogida para realizar el
mencionado estudio comparativo se muestra en la figura 2.10; donde las guias
de entrada y salida corresponden a guias normalizadas WR-75 (¢ = 19.050 mm,
b =9.525 mm), las ventanas de acoplo de entrada y salida presentan una sec-
cién transversal rectangular (¢ = 8.700 mm, b = 9.525 mm) con una profundidad
de 2.000 mm, los elementos de sintonia situados en ambas ventanas de acoplo
tienen seccion transversal cuadrada (2.000 mm x 2.000 mm) y una penetraciéon
igual a 3.650 mm, y finalmente la cavidad resonante corresponde de nuevo a una
guia normalizada WR-75 de longitud 13.886 mm. El analisis electromagnético
de la estructura propuesta requiere pues, tras observar detalladamente la figu-
ra 2.10, la caracterizacién previa de diversas uniones planares centradas entre
guias rectangulares con diferentes dimensiones, asi como la caracterizacion de va-
rias transiciones entre guias rectangulares y guias reentrantes (en inglés ridge).
En el estudio de estas tltimas transiciones se precisa tener conocimiento del es-
pectro modal de las guias reentrantes, asi como de las integrales de acoplamiento
entre los modos de dichas guias y los modos de las correspondientes guias rectan-
gulares; modos e integrales que se han obtenido de forma numérica empleando el
método propuesto en [21] y [22], resumido en el apartado 3.1.1 del capitulo 3.
Con el objeto de implementar el estudio comparativo recién descrito, se han
calculado los elementos YTﬁff) de las MAGs de las distintas uniones planares que
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Figura 2.10: Estructura guiada constituida por uniones planares centradas entre gufas
rectangulares de diferentes dimensiones, y por transiciones entre guias rectangulares y
gufas reentrantes.

integran la estructura bajo estudio (ver figura 2.10) de tres maneras diferen-
tes: la primera de ellas consiste en calcular los elementos Yg;f) de cada unién
empleando la definicién original de dichos elementos recogida en (2.7), la segun-
da manera consiste en calcular los citados elementos YTﬁff) descomponiendo su
célculo en las series estaticas y dinamicas definidas segin (2.11) y (2.13), y la
(22) mediante la técnica pro-
puesta en el apartado 2.2.2 que utiliza las expresiones (2.11), (2.17) y (2.26). Los

parametros eléctricos calculados, siguiendo las tres estrategias expuestas, han sido

tercera manera se basa en calcular los elementos Y,
?

los parametros de dispersion (en inglés scattering) asociados al modo fundamen-
tal que presenta la estructura escogida (recordar fig. 2.10). Estos parametros de
dispersiéon se obtienen tras resolver un sistema lineal en banda; el cual surge al
conectar en cascada, como se indica en la seccion 2.3, las correspondientes MAGs
individuales de las distintas uniones y tramos de guia que integran el dispositivo
a caracterizar. En cuanto a la inversion del sistema en banda, se ha utilizado
la técnica de eliminacién Gaussiana con retrosustitucién [23], v se ha tenido en
cuenta ademads la naturaleza en banda del sistema a invertir; lo que reduce el
coste computacional de la citada técnica de inversion de sistemas. Asi pues, el
analisis de la respuesta electromagnética de la estructura mostrada en la figu-
ra 2.10 se ha realizado para 100 valores de la frecuencia en la banda comprendida
entre 10.80 GHz y 11.20 GHz; habiendo realizado las diferentes simulaciones en
una plataforma IBM Risc-6000. En la tabla 2.1, se ofrecen los diferentes tiempos
totales (divididos por el nimero de frecuencias de analisis) empleados por cada
método en el analisis de la estructura mostrada en la figura 2.10, incluyendo en
dicho tiempo las diversas computaciones estaticas realizadas, cuando se conside-
ran 20 y 32 modos de orden superior en todas las redes equivalentes multimodales
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Método implementado Niumero de modos
para calcular Y %2 20 32

1. Calculo directo de las series | 5.713 seg | 16.590 seg
2. Series estaticas y dinamicas | 2.558 seg | 6.824 seg

3. Nueva técnica de aceleracion | 0.536 seg | 1.666 seg

Tabla 2.1: Tiempo total de cdlculo que requiere el anélisis de la estructura mostrada
en la figura 2.10 dividido por el nimero (100) de frecuencias consideradas.

de la estrucutra analizada. En dicha tabla, los métodos designados como 1, 2y 3
hacen referencia a los tres procedimientos seguidos en la computacion de los ele-
mentos YTﬁff) de las distintas MAGs; procedimientos que se encuentran descritos
respectivamente en la seccién 2.1, en el apartado 2.2.1, y en el apartado 2.2.2. Ob-
servando pues los resultados mostrados en la tabla 2.1, se comprueba que la nueva
técnica propuesta en el apartado 2.2.2 precisa de un menor esfuerzo computacio-
nal, tal y como era previsible, al analizar el comportamiento electromagnético del
dispositivo seleccionado.

En el intento de cuantificar con mayor claridad los resultados recogidos en la
tabla 2.1, se define un factor de mejora entre los diferentes métodos empleados
al caracterizar la estructura mostrada en la figura 2.10; que se obtiene dividiendo
entre si los distintos tiempos empleados por dichos métodos en la caracterizacién
electromagnética de la citada estructura. Los resultados correspondientes a este
analisis comparativo de los distintos métodos propuestos, en funcién del recien-
temente definido factor de mejora, se muestran en la tabla 2.2; concluyendo, a
partir de estos resultados, que la técnica propuesta en el apartado 2.2.2 para
(22) de la MAG de uniones planares introduce, en el caso
de la estructura considerada (recordar fig. 2.10), un factor de mejora de valor 10
con respecto a la técnica clasica descrita en la seccion 2.1 para obtener los citados
elementos Yg;ﬁ?). Conviene resaltar que este importante ahorro computacional,
en un factor de valor 10, se ha obtenido en el analisis electromagnético de una

calcular los elementos Y,

estructura pasiva de microondas como la mostrada en la figura 2.10; que tan
solo consta de 8 uniones planares. Consecuentemente, si esta misma técnica de
calculo de los elementos YTﬁff) de uniones planares se aplica a estructuras mas
complejas, como por ejemplo al analisis de un filtro completo de microondas o a
una red conformadora de haces, el citado factor de mejora aumentara en conso-
nancia con la complejidad del dispositivo a caracterizar; lo que permite pensar
pues, empleando la mencionada técnica, en el analisis e incluso en el diseno de
dispositivos en la banda de microondas realmente complejos.

Asi pues, tras el estudio de eficiencia computacional recién presentado, es po-
sible concluir que el procedimiento descrito en el apartado 2.2.2 para acelerar el
calculo de los elementos YTﬁff) reduce, de manera sustancial, el tiempo empleado
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Factor de Mejora Ntmero de modos
20 32
Iy 2.233 2.431
Fs 4.772 4.096
Fsq 10.659 9.958

Tabla 2.2: Factor de mejora entre los diferentes métodos; definido como el cociente de
los tiempos de calculo requeridos por los diversos métodos propuestos en el analisis de
la estructura mostrada en la figura 2.10.

por el método original (ver seccién 2.1) en la obtencién de dichos elementos de
la MAG de uniones planares; resultando por tanto muy interesante la incorpora-
cién de este procedimiento de célculo acelerado a herramientas de programacion,
basadas en el concepto de la matriz de admitancias generalizada, que permiten
analizar y disenar estructuras pasivas de microondas.

2.2.4 Analisis de Septums Cortocircuitados y Cavidades
de Reacciéon mediante la Técnica de Aceleracién

Tras haber comprobado la mejora que supone, en términos de eficiencia compu-
tacional, la aplicacién de la técnica descrita en el apartado 2.2.2 para calcular
los elementos Yg;f) de la MAG de uniones planares, en el presente apartado se
pretende validar dicha técnica mediante su aplicacion al anélisis electromagnético
de septums cortocircuitados en plano E, y de cavidades de reaccién en plano E
integradas por los mencionados septums; elementos que se emplean en el diseno
de redes adaptadoras y filtros de banda eliminada. La respuesta electromagnética
de estas dos estructuras ya se ha determinado en la literatura empleando otras
técnicas clasicas de anélisis, tales como por ejemplo adaptacion modal (mode-
matching) en [24]; permitiendo pues, mediante una simple comparacién de los
resultados ofrecidos en este apartado con los recogidos en [24], comprobar la
precision numérica que se obtiene al analizar estructuras pasivas de microondas
utilizando la técnica de aceleracion presentada anteriormente.

La primera estructura a analizar corresponde a un septum cortocircuitado en
plano E; cuyo aspecto puede observarse en la figura 2.11 (vista en perspectiva en
apartado a). Observando la seccién longitudinal de dicho septum (ver apartado
b en fig. 2.11), se descubre que consta de dos discontinuidades basicas: una
de ellas consistente en una bifurcacién en plano E de la guia de entrada (con
dimensiones A; y By) en dos guias intermedias (de dimensiones Ay y By, A1y Bs,
respectivamente), y una segunda discontinuidad constituida por un simple cambio
de altura entre una guia intermedia (aquélla con dimensiones A; y Bs) y la guia de
salida del septum (nuevamente de dimensiones A; y B;). Adicionalmente a estas
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Figura 2.11: Septum cortocircuitado en plano E. Vista en perspectiva en a), y seccién
longitudinal en b).

dos discontinuidades, para completar la estructura a caracterizar, es necesario
considerar (ver de nuevo apartado b en fig. 2.11) dos tramos de guia uniforme: uno
de ellos, de longitud L y terminado en un cortocircuito fisico, que esta asociado
a una de las guias intermedias de la estructura (en concreto a la de dimensiones
Ay y Bz); v un segundo tramo, en este caso de longitud L + T, y asociado a la
segunda de las guias intermedias (aquélla con dimensiones A; y Bs), que conecta
las dos discontinuidades de la estructura descritas previamente.

Para determinar la respuesta electromagnética del septum bajo analisis, se
requiere en primer lugar construir las redes equivalentes multimodales, expre-
sadas mediante las correspondientes matrices de admitancias generalizadas, que
corresponden a los elementos (discontinuidades y tramos de guia) integrantes del
septum. Comenzando pues por la primera de las discontinuidades (o transiciones)
descritas en el parrafo anterior, concretamente con aquélla asociada a la bifur-
cacion en plano E de la guia de entrada, se obtienen las siguientes expresiones
(recordar seccién 2.1) para los elementos Y, 11 de su MAG

Y = (=) - Yal - cot(BW - let) - mn (2.28)
YD =y 02— 5 v D ese(BY ) < RV AP > (2.29)
YO =y =5 v Y ese(BY - ) < R RD) > (2.30)
V3 = (=) 3 Y ot (B ) < €M EP > < RO RD > (2.31)
r=1
VD =V =(=5) S Ve cot(BY - ) < 2P > < AP > (2.32)
r=1

vy @3 _ (=) 3 Y, ccot(BN ) < EWEB) > L < B RG) 5 (2.33)
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En (2.28)—(2.33), los términos YO(:L), YO(TI), By B representan las admitan-
cias caracteristicas y las constantes de propagacién asociadas respectivamente al
n-ésimo y r-ésimo modo de la guia de entrada del septum (ver fig. 2.11); mien-
tras la longitud /¢ determina la separacion entre dos planos de referencia, situado
uno de ellos en la mencionada guia de entrada, y el otro en el plano donde se
produce la bifurcaciéon en plano E de dicha guia. En cuanto al término 6, ,,, que
tan s6lo aparece en (2.28), representa la funcién delta de Kronecker; cuyo valor
se encuentra recogido en (2.5). Por lo que respecta a las funciones vectoriales
modales normalizadas 525) y e_'q(‘s) (p=m,n,r, ¢ =n,ry 6=1,2,3) presen-
tes en (2.28)—(2.33), definidas por ejemplo en [15], determinan respectivamente
los campos magnético y eléctrico transversales asociados a los correspondientes
modos (p o ¢ segin el caso), normalizados en potencia, que pertenecen a la guia
6 (6 = 1 para la guia de entrada con dimensiones A; y By, 6 = 2 para la guia
intermedia de dimensiones A; y By, y 6 = 3 para la guia intermedia de dimensio-
nes A; y Bs). Finalmente, los simbolos < > en (2.29)—(2.33) designan productos
interiores entre las anteriores funciones vectoriales normalizadas; cuyas expresio-
nes analiticas definitivas son bastante simples, las integrales de acoplamiento se
reducen a integrar productos de funciones seno y funciones coseno, y por tanto
no se incluyen en el presente trabajo para no extenderlo en demasia.

Esta primera discontinuidad del septum, a diferencia de las uniones planares
consideradas en la seccion 2.1, se caracteriza mediante una MAG constituida
por nueve bloques; ya que dicha discontinuidad implica tres puertos o regiones.
El calculo de los elementos YTSJZLIQI, Y;j;}gl, YTSJZ?QI, YTS;}QI e Yﬁft)l, al igual que
ocurria con los elementos YTS;}), Yg;}) e YTg{f) de la MAG de uniones planares
entre dos guias arbitrarias, se realiza de manera muy rapida implementando en
esta ocasion las operaciones descritas en (2.28)—(2.30). Sin embargo, para calcular

(272) Y(372) Y(273) Y(373)

los elementos Y, al igual que sucedia con los elementos

m,ntly *mmnitl) fmnitl m,ntly
YTﬁff) de la MAG de uniones planares entre dos guias, resulta necesario evaluar
unos sumatorios que en este caso se definen mediante las expresiones recogidas
en (2.31)—(2.33); operacion que, tal y como se menciond en la secciéon 2.1, supone
un importante coste computacional en la determinacién de los citados elementos
de la MAG. Ahora bien, debido a la similitud de las expresiones (2.31)—(2.33)
con aquélla mostrada en (2.7) para los elementos YTﬁff) de la MAG de uniones

planares entre dos guias, es posible aplicar la técnica de aceleracién descrita en el
apartado 2.2.2 al célculo de los citados elementos Y2y 32 328 368,

m,ntly *mmitly *mntl m,n t1
que reducira enormemente el coste computacional asociado al analisis del septum,
cuya parte mas costosa resulta precisamente la caracterizacion de esta primera
discontinuidad. De esta manera, aplicando la mencionada técnica de aceleracion,
se ha obtenido la MAG asociada a la primera de las dos transiciones que integran
el septum a caracterizar.
Una vez obtenidos los elementos de la MAG asociada a la primera discon-

tinuidad del septum bajo analisis, observando detalladamente la figura 2.11, se
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descubre que es posible obtener la MAG de la segunda discontinuidad (o transi-
cién) de dicho septum, correspondiente al cambio de altura entre una de las guias
intermedias (aquélla con dimensiones A; y Bs) y la guia de salida del septum (de
dimensiones Ay y By), a partir de los elementos obtenidos previamente para la
MAG de la primera transicién. Asi pues, considerando en esta segunda transicion
la guia intermedia como regién (1) de esta unién planar y la guia de salida como
region (2), se deducen las siguientes expresiones para los elementos de la MAG
de esta segunda discontinuidad

le,}blt)z = Yrﬁft)1 (2 . 34)
Yrgz,hlt)z = Yn( ,177%222 = Yﬂg% (2 . 35)
Yrgit)z = Yﬂ(f,;ft)l (2 . 36)

Por lo que respecta al primero de los dos tramos de guia uniforme que integran
el septum en plano E bajo estudio, concretamente aquél de longitud L constituido
por una guia intermedia (de dimensiones A; y Bz) terminada en cortocircuito, los
elementos de la MAG que definen su correspondiente red equivalente multimodal
se construyen [25] de la siguiente manera

D = vED = ()Y ot (B 1) - (2.37)
vy = v iy D ese(BD) ) b (2.38)

donde YO(TIL) y B hacen referencia a la admitancia caracteristica y a la constante
de propagacién del n-ésimo modo en el tramo de guia considerado (aquél con
dimensiones Ay y Bs), el término é,,,, designa nuevamente una funcién delta de
Kronecker definida segin (2.5), y el parametro [,; corresponde a la longitud (L)
de dicho tramo de guia uniforme del septum.

Para concluir con las redes equivalentes multimodales de los diferentes elemen-
tos (transiciones y tramos de guia) que integran el septum a analizar, se requiere
determinar los elementos de la MAG del segundo tramo de guia de dicho septum,
de longitud L + T3 y asociado a la segunda de las guias intermedias (aquélla con
dimensiones Ay y Bs); cuyas expresiones, muy similares a las recién mostradas
en (2.37) y (2.38), presentan el siguiente aspecto

v = v = (=) Y ot (B ) - (2.39)
vy — v iy ese(BD) 1) - by (2.40)

donde el significado de Yo(:b) y B es idéntico al atribuido a estos mismos pardame-
tros en (2.37) y (2.38), aunque en este caso se refieren a los modos de la segunda
guia intermedia del septum (de dimensiones A; y Bs), v de nuevo los posibles
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valores de la funcién 6., , (delta de Kronecker) se resumen en (2.5). En cuanto al
parametro [z, en este segundo tramo de guia uniforme representa precisamente
la longitud (L 4+ T3) de dicho tramo.

Tras caracterizar el comportamiento de los distintos elementos (transiciones y
tramos de guia) del septum bajo andlisis, mediante sus correspondientes matrices
de admitancias generalizadas, para determinar la respuesta electromagnética del
septum es necesario conectar estas redes equivalentes multimodales tal y como se
indica en la figura 2.12; conexiones que surgen al imponer las correspondientes
condiciones de continuidad, resumidas a continuaciéon en términos de los voltajes
y corrientes modales, de los campos eléctricos y magnéticos transversales definidos
en los puertos de las diferentes redes equivalentes multimodales

Vi = V) (2.41)
1§ = -1 (2.42)
v =vy (2.43)
1§ = -1y (2.44)
v =0 (2.45)
vy = v (2.46)
18 = —15) (2.47)

donde los diferentes términos V' e [ que aparecen en las condiciones de contorno
recién expuestas representan vectores columna, constituidos respectivamente por
voltajes o corrientes modales, cuyas dimensiones dependen del nimero de modos
escogidos para representar los campos eléctricos y magnéticos en las diferentes
guias del septum; mientras O designa un vector columnanulo (todos los elementos
iguales a 0), de dimensién igual al nimero de modos considerados para describir
los campos eléctrico y magnético existentes en la primera de las guias intermedias
(con dimensiones Ay y By).

Con el objeto de plantear un conjunto de ecuaciones cuya resolucion permita
determinar el comportamiento electromagnético del septum, es necesario selec-
cionar inicialmente una serie de incognitas; que en este caso se corresponden
con los voltajes modales (vectores columna) Vt(ll), Vt(f), Vt(f), Vg(;) y Vt(zz) asocia-
dos a distintos puertos de las redes equivalentes multimodales (ver fig. 2.12). Al
pretender resolver 5 incégnitas, sera necesario plantear el mismo nimero de ecua-
ciones; debiendo utilizar para ello las condiciones de continuidad planteadas en
(2.42), (2.44) y (2.47) en funcién de las respectivas corrientes modales (vectores
columna). Ahora bien, dichas condiciones permiten obtener tan sélo 3 de las
5 ecuaciones matriciales requeridas; deduciendo las 2 restantes de las relaciones
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Figura 2.12: Conexién de las redes equivalentes multimodales, definidas mediante
las correspondientes matrices de admitancias generalizadas, que corresponden a los

elementos integrantes de un septum cortocircuitado en plano E como el mostrado en
la figura 2.11.

entre voltajes y corrientes modales (ambos vectores columna) que determinan las
matrices Yy, ,1 € Yo, 2. Utilizando pues las mencionadas relaciones matriciales,
asi como las condiciones de continuidad expuestas mediante las expresiones (2.41),



2.2 Acelaracién del Calculo de la Matriz de Admitancias 37

(2.43), (2.45) y (2.46) en términos de los voltajes modales (vectores columna), es
posible deducir el siguiente conjunto de ecuaciones que definen el comportamiento
del septum a analizar

i = v v 4y Vi@ 4y v (2.48)
0 = v v+ (v v ) v v BT v (249)
0 = Y Ve Vv 4 (VY v ) v

+yLPov (2.50)
0 = viV v+ (V3P + v v v v (2sn)
1 = v v v vy (2.52)

Para determinar la respuesta electromagnética del septum considerado, se
ha calculado el parametro de dispersion Sy; asociado al modo fundamental que
presenta dicho septum. El célculo de este parametro de dispersion requiere cargar
en la figura 2.12, con la admitancia caracteristica del modo apropiado en cada
caso, todos los accesos libres de las redes equivalentes multimodales asociadas
a las guias de entrada y salida del septum; a excepcion claro esta del acceso
correspondiente en la red multimodal de la guia de entrada al modo fundamental,
que representa la excitacion del dispositivo. Al imponer esta condicién de carga en
el conjunto de ecuaciones recogidas en (2.48)-(2.52), de manera similar a como se
describe con detalle en la seccion 2.3 (apartados 2.3.2 y 2.3.3), se obtiene un nuevo
sistema de 5 ecuaciones con 5 incognitas; donde las 5 incégnitas representan ahora
vectores columna integrados por unos elementos denominados autoimpedancia y
transimpedancias, que se definen (ver concepto en apartado 2.3.2) como cocientes
entre voltajes modales y la corriente asociada al modo fundamental. En cuanto
a la naturaleza de este sistema de ecuaciones lineales a resolver para analizar
el septum, debido al tipo de elementos (discontinuidades y tramos de guia) que
integran dicho dispositivo y a su disposicién, el mencionado sistema de ecuaciones
presenta una estructura en banda; empleando por tanto en su resolucién una
técnica basada en eliminaciéon Gausssiana con retrosustitucion [23] que tiene en
cuenta la citada estructura en banda del sistema.

Los resultados correspondientes al médulo del parametro de dispersion Sy,
respecto del modo fundamental (TE1g) en la guia de entrada del septum, se
recogen en la figura 2.13 para diferentes valores en la dimension B (Bs = 0.5 mm,
0.8 mm, 1.2 mm, 1.6 mm, 2.4 mm) de un septum cortocircuitado en plano E
(A; = 22.86 mm, B; = 10.16 mm, 77 = T, = 0.035 mm, L = 9.00 mm). En dicha
figura, se observa que para una longitud fija (L) del septum cortocircuitado, a
medida que la altura (B;) del septum crece, la frecuencia de resonancia en los
resultados (aquélla a la que |S11| = 0 dB) disminuye. De estos resultados (ver
fig. 2.13), puede concluirse que el septum cortocircuitado en plano E se comporta
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Figura 2.13: Médulo del pardmetro S7; para diferentes valores (en mm) de la dimen-
sion By de un septum cortocircuitado en plano E (4; = 22.86 mm, By = 10.16 mm,
Ty =15 =0.035 mm, L = 9.00 mm).

como un tramo de linea (en inglés stub) terminado en cortocircuito; el cual se
encuentra situado en serie con la linea de transmisién equivalente [15] asociada
al modo fundamental de la guia de entrada del septum analizado. Légicamente,
toda la senal que incide sobre el septum se refleja (|511] = 0 dB) a un valor de la
frecuencia tal que la longitud (L) del septum es aproximadamente igual a A, /4;
donde Ay representa la longitud de onda asociada al modo fundamental en el
tramo de gufa cortocircuitado (con dimensiones A; y By). Debido a este tipo de
comportamiento electromagnético del septum en plano E cortorcircuitado, esta
estructura puede utilizarse como elemento integrante de redes adaptadoras en
circuitos pasivos o incluso activos de microondas.

Con el objeto de comprobar la precisiéon conseguida en los resultados de la
figura 2.13, calculados empleando matrices de admitancias generalizadas en al-
gunas de las cuales ciertos elementos se han obtenido siguiendo el procedimiento
expuesto en el apartado 2.2.2, dichos resultados se comparan con aquéllos pre-
sentados en [24, pag. 3]; que corresponden a los mismos septums analizados
anteriormente, pero deducidos empleando matrices de dispersion generalizadas
obtenidas mediante adaptacion modal. De esta comparacion, se observa que am-
bos resultados son exdactamente idénticos; lo que permite concluir que la técnica
propuesta en el apartado 2.2.2 para calcular de manera acelerada algunos de los
elementos de la MAG de uniones planares genera resultados, no sélo con un menor
coste computacional que la técnica clasica descrita en la seccion 2.1 para obtener
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dichos elementos, sino con la misma precision que otros métodos tradicionales
de analisis de discontinuidades en guias (como por ejemplo el método basado en
matrices de dispersién genealizadas deducidas empleando adaptacion modal). En
cuanto al coste computacional asociado a la generacion de los resultados de la
figura 2.13, habiendo realizado las simulaciones en una plataforma HP-9000/735,
éste ha sido de aproximadamente unos 5 seg para cada frecuencia de andlisis.
Este tiempo de célculo, siendo atin relativamente bajo en comparacién con el
coste computacional que hubiera supuesto emplear la técnica original descrita
en la seccion 2.1, presenta este valor al haber empleado en las simulaciones 40
modos en todos los puertos de las diferentes redes equivalente multimodales que
integran la estructura analizada (recordar fig. 2.12); niumero de modos relativa-
mente alto, pero requerido para obtener resultados convergentes. Una posible
explicacion a este elevado nimero de modos requeridos para obtener resultados
convergentes procede del tipo de modos escogidos, TE? y TM”, para representar
los campos eléctricos y magnéticos en el septum; que se han elegido para poder
incluir dicha estructura en dispositivos pasivos de microondas que excitan todos
los modos, tanto los TE* como los TM?”. Realmente, si se pretendiera analizar
el comportamiento de septums aislados o incluidos en estructuras que tan sélo
presentan discontinuidades en plano E, tal y como se recoge en [24], deberian con-
siderarse uinicamente aquellos modos (TEX ) que se excitan ante la incidencia del
modo fundamental (TE?,); lo que reduciria, al haber escogido el juego de modos
optimos que se excitan en la estructura, el nimero de dichos modos necesarios
para obtener resultados convergentes. Aunque [24] no presenta tiempos de com-
putacion con los que poder comparar los obtenidos empleando el método descrito
en el apartado 2.2.2, debido a las diversas inversiones que debe realizar el método
expuesto en [24] para cada frecuencia de andlisis, parece l6gico pensar que el coste
computacional de esta técnica sera superior al asociado a la técnica de aceleracion
empleada al generar los resultados mostrados en la figura 2.13. Adicionalmente,
otro inconveniente asociado al analisis de discontinuidades empleando la matriz
de dispersiéon generalizada calculada mediante adaptaciéon modal es el conocido
fenémeno de la convergencia relativa [6, 7]; que requiere, para obtener resultados
convergentes en el analisis de las discontinuidades, unas combinaciones de mo-
dos en las distintas redes equivalentes multimodales con las mismas relaciones de
proporcionalidad que presentan las dimensiones de las guias implicadas en dichas
discontinuidades. La técnica de analisis propuesta en este capitulo, basada en la
caracterizacion de las discontinuidades mediante matrices de admitancias gene-
ralizadas, no presenta el problema de la convergencia relativa; es decir, alcanzado
un numero de modos suficiente en cada uno de los puertos de las redes equivalen-
tes multimodales, cualquier posible combinaciéon de nimeros de modos en dichos
puertos genera resultados igualmente correctos.

A continuacion, tras haber analizado la respuesta de un septum cortocircui-
tado en plano E (recordar fig. 2.11), se pretende caracterizar el comportamiento



40 Analisis Eficiente mediante la Matriz de Admitancias

\ N
Ty > B NQBZ

2
! Yy R ‘ T,
[ g B ) S—
L1 i L2 1\

T
B
By 1

<
SRS E— I

a) b)

Figura 2.14: Cavidad de reaccién en plano E situada dentro de la guia rectangular en
a), y cavidad de reaccién en plano E situada fuera de la guia rectangular en b).

electromagnético de dos tipos de cavidades de reaccion mostradas en la figura 2.14;
una de ellas situada dentro de la guia rectangular (ver apartado a en fig. 2.14),
y la otra situada fuera de la guia rectangular (ver apartado b en fig. 2.14). Con-
siderando inicialmente la primera de las dos cavidades de reaccién, se descrubre
que dicha estructura consta de dos septums cortocircuitados en plano E como los
analizados anteriormente, situados en direcciones opuestas, que se conectan entre
sT mediante una guia intermedia (con dimensiones A; y By) de longitud W.

Asi pues, para analizar la cavidad de reaccion considerada inicialmente (apar-
tado a en fig. 2.14), es necesario conectar las redes equivalentes multimodales de
los elementos (discontinuidades y tramos de guia) que integran los dos septums
de la cavidad de reaccion. En cuanto a las redes multimodales asociadas a los ele-
mentos de cada septum, éstas se conectan de igual manera que en la figura 2.12;
mientras estos dos conjuntos de redes, que se corresponden respectivamente con
cada uno de los dos septums, deben conectarse entre si en cascada haciendo uso
de la red equivalente multimodal del tramo de guia situado entre dichos septums.
Los elementos de la matriz de admitancias, asociada a esta tltima red equivalente
multimodal del tramo de guia que conecta los dos septums, se calculan utilizando
por ejemplo las mismas expresiones recogidas en (2.37) y (2.38) para el primer
tramo de guia de los septums; teniendo en cuenta que en este caso las admitancias
caracteristicas y las constantes de propagacion hacen referencia a los modos del
tramo de guia intermedio de la cavidad (aquél con dimensiones Ay y By), y que
la longitud a utilizar para este tramo de guia se obtiene sustrayendo a la longitud
fisica W del tramo de guia original las longitudes l.ef, escogidas para separar los
planos de referencia utilizados en el analisis de la primera discontinuidad de los
dos septums que integran la cavidad (recordar fig. 2.1).

La respuesta electromagnética de esta primera cavidad de reaccién se obtiene
calculando el pardmetro de dispersion Siq, asociado al modo fundamental (TEZ,),
que presenta dicha cavidad. La obtencion de este parametro requiere, de igual ma-
nera que en el caso del septum analizado previamente, cargar todos los accesos de
las redes multimodales asociadas a las guias de entrada y salida de la cavidad con
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Figura 2.15: Médulo del pardmetro Sy; para diferentes valores de las dimensiones
Ly v Ly de una cavidad de reaccién en plano E situada dentro de la guia rectangular
(A7 = 22.86 mm, B; = 10.16 mm, By = 2.06 mm, W = 0.10 mm, 77 = 75 = 0.10 mm,

las admitancias caracteristicas de los respectivos modos; a excepcion del acceso
asociado al modo fundamental en la guia de entrada, que constituye la excitacion
del dispositivo a caracterizar. De esta manera, se plantea un sistema de ecuacio-
nes matriciales, con un mayor numero de ecuaciones e incégnitas que el plantea-
do anteriormente para el caso del septum, cuya resolucién permite encontrar el
parametro de dispersion buscado. La resolucion de este sistema de ecuaciones, al
presentar de nuevo una estructura en banda, se implementa utilizando un método
basado en eliminacién Gaussiana con retrosustitucién [23] que tiene en cuenta la
naturaleza en banda del sistema. En la figura 2.15, se representa el modulo del
parametro Sq1, calculado respecto del modo fundamental (TE?,) de la guia de en-
trada de la cavidad, que presenta una cavidad de reacciéon en plano E situada den-
tro de la guia (A; = 22.86 mm, By = 10.16 mm, By = 2.06 mm, W = 0.10 mm,
Ty =T, = 0.10 mm) para diferentes combinaciones en los valores de las longitudes
LiyLy(Li=L;=9mm, L; =10 mmy Ly =8 mm, [; = 12 mmy Ly =6 mm,
Ly =14 mmy Ly =4 mm); observando en dicha figura que para la misma longi-
tud total de la cavidad (L; + Ly + W = 18.10 mm), la frecuencia de resonancia
depende fuertemente de la posicion en la cavidad del tramo de guia intermedio
que conecta los dos septums de la cavidad. Es interesante observar ademas como,
para el caso en el que este tramo de guia intermedio esta situado en el centro de
la cavidad de reaccion (L1 = Lz = 9 mm), la respuesta de la cavidad no presenta
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ningin tipo de selectividad con la frecuencia; debido a que en dicha situacién no
se produce acoplo entre las guias de entrada y salida y la propia cavidad. Para el
resto de casos considerados en la figura 2.15, la respuesta en frecuencia permite
concluir que esta primera cavidad de reaccién puede emplearse en el diseno de
filtros de banda eliminada; los cuales, debido a la ubicacion de la cavidad dentro
de la guia, presentaran un tamano pequeno, un peso bajo, y consecuentemente
un coste reducido.

Los resultados mostrados en la figura 2.15 se han obtenido, tal y como se
ha descrito con anterioridad, utilizando redes equivalentes multimodales de los
elementos integrantes de la cavidad basadas en las correspondientes matrices de
admitancias generalizadas; en algunas de las cuales ciertos elementos se han ob-
tenido empleando el procedimiento descrito en el apartado 2.2.2. Para validar
nuevamente este método, es posible comparar los resultados ofrecidos en la figu-
ra 2.15 con aquéllos recogidos en [24, pag. 4] para los mismos casos considerados
en dicha figura; aunque el procedimiento seguido en [24] para obtener los resulta-
dos emplea matrices de dispersion generalizadas, obtenidas mediante adaptaciéon
modal. Comparando pues ambos resultados, se observa que son idénticos; lo que
refuerza la conclusion de que el método de calculo acelerado de algunos elementos
de la MAG, no solo ahorra tiempo de célculo, sino que también genera resultados
tan precisos como los obtenidos siguiendo otros métodos clasicos (por ejemplo el
método basado en adaptacién modal empleado en [24]). En el analisis de esta
primera cavidad de reaccion, para definir los campos eléctricos y magnéticos en
los diferentes elementos que integran dicha cavidad, se han vuelto a emplear mo-
dos TE” y modos TM?; pensando principalmente en la posible utilizacion de la
cavidad de reaccion en circuitos con discontinuidades que puedan excitar dichos
modos. Concretamente, en la simulacién de los resultados recogidos en la figu-
ra 2.15, se han empleado 55 modos en las guias de entrada, salida, y en la guia
intermedia de la cavidad que conecta los dos septums; mientras en los tramos de
guia cortocircuitados (con dimensiones A; y Bz), asi como en los otros tramos
de guia (con dimensiones A; y Bs), se han utilizado tan sélo 35 modos. Estos
numeros de modos se escogen, logicamente, tras realizar los correspondientes es-
tudios de convergencia absoluta de los resultados a obtener; habiendo supuesto un
coste computacional de las diferentes simulaciones, realizadas en una plataforma
HP-9000/735, de aproximadamente 6.7 seg por cada frecuencia de analisis.

Una vez analizada la primera de las dos posibles cavidades de reacciéon consi-
deradas (recordar fig. 2.14), conviene caracterizar la segunda configuracién mos-
trada en la figura 2.14 (apartado b); que corresponde al caso en el que la cavidad
de reaccion esta situada fuera de la guia rectangular. Observando esta nueva
estructura, se descubre que consta nuevamente de dos septums cortocircuitados
en plano E situados en direcciones opuestas; los cuales estan conectados por una
guia intermedia (con dimensiones Ay y By + 11 + Bz) de longitud W. Ahora
bien, los septums que integran esta segunda cavidad de reaccién presentan un
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Figura 2.16: Seccién longitudinal de un septum cortorcircuitado en plano E que cons-
tituye el elemento basico de las cavidades de reaccién situadas fuera de la guia.

aspecto (ver seccion longitudinal en figura 2.16) ligeramente diferente al que tie-
nen los septums de la primera cavidad de reaccién (recordar fig. 2.11). Siguiendo
pues la misma estrategia de analisis empleada con la primera cavidad de reac-
cién, para analizar esta segunda cavidad se requiere caracterizar en principio el
comportamiento de los septums que integran dicha cavidad.

Asi pues, el septum a caracterizar (ver fig. 2.16) esta constituido por una sola
discontinuidad; que consiste en una bifurcaciéon en plano E de la guia de entrada
(de dimensiones Ay y By 4+ T1 + Bz) en dos guias intermedias (cuyas dimensiones
son Ay y By, A1y By, respectivamente). De manera adicional, la estructura de
este tipo de septum se compone (ver de nuevo fig. 2.16) de dos tramos de guia
uniforme: el primero, de longitud L y terminado en un cortocircuito fisico, que se
encuentra asociado a una de las guias intermedias del septum (concretamente a la
de dimensiones A; y Bs); v el segundo, de longitud igual a la del anterior tramo
y asociado a la segunda guia intermedia del septum (aquélla con dimensiones A,
v Bi), que se introduce para trasladar el plano de referencia de salida del septum
al mismo plano fisico donde esta situado el cortocircuito fisico.

La caracterizacion del septum bajo analisis requiere construir en primer lugar
las redes equivalentes multimodales, basadas en las correspondientes matrices de
admitancias generalizadas, que definen el comportamiento electromagnético de
los diferentes elementos (bifurcacion en plano E y tramos de guia) integrantes del
septum. Por tanto, empezando por la tnica discontinuidad o transicién (bifur-
caciéon en plano E) de la que consta el septum considerado, se descubre que es
idéntica a la primera de las discontinuidades del septum analizado previamente;
razén por la cual pueden emplearse las expresiones recogidas en (2.28)—(2.33)
para obtener los elementos de la MAG de la bifurcacién en plano E. Todos los
parametros presentes en dichas expresiones tienen los mismos significados reco-
gidos anteriormente para la primera bifurcaciéon en plano E analizada; aunque
debe tenerse en cuenta que en esta ocasion el puerto 1 de la nueva red equiva-
lente multimodal, asociada a la nueva bifurcacion en plano E, corresponde a la
guia de entrada del septum (con dimensiones Ay y By + 11 + Bz), el puerto 2 de
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la citada red se corresponde con la primera guia intermedia del septum (aquélla
de dimensiones A; y Bsy), y finalmente el tercer puerto de dicha red se refiere
a la segunda guia intermedia del septum (de dimensiones A; y By). Por lo que
respecta a los productos interiores que aparecen también en (2.28)—(2.33), al igual
que en el caso de la anterior bifurcacién en plano E, presentan de nuevo expresio-
nes bastante simples; que corresponden a las mismas integrales de productos de
funciones seno y coseno resueltas en el caso anterior, no incluyéndose por tanto
en el presente trabajo. FEn cuanto al calculo de los elementos de la MAG asociada
a la discontinuidad considerada (matriz que denominaremos Y, ,,+1), al presentar
dicha matriz el mismo aspecto que aquélla deducida para la misma discontinuidad
en el primer septum analizado, la estrategia seguida en el calculo de los citados
elementos es exactamente idéntica a la descrita con anterioridad; haciendo uso
por tanto del metodo propuesto en el apartado 2.2.2 para calcular los elementos
Y;jfgl, YTSHQQI, Ym nﬂ fnﬂ de la mencionada MAG.

En lo referente a los dos tramos de guia uniforme que forman parte del sep-
tum a caracterizar, ambos de igual longitud L, para obtener los elementos de
sus correspondientes matrices de admitancias generalizadas (designadas respec-
tivamente como Y, .51 € Yiung2), que definen las respectivas redes equivalentes
multimodales, pueden utilizarse las mismas expresiones recogidas en (2.37) y
(2.38); las cuales se dedujeron para los elementos de la MAG del primer tramo
de guia del septum caracterizado anteriormente, aunque pueden emplearse para
cualquier tramo de guia uniforme. Légicamente, en dichas expresiones (2.37) y
(2.38), las admitancias caracteristicas que aparecen, asi como las constantes de
propagacion, deben hacer referencia a los modos del correspondiente tramo de
guia; y el parametro ;1 debe sustituirse por la longitud fisica de cada tramo de
guia uniforme, en este caso de igual valor (L) en los dos tramos a caracterizar.

Después de caracterizar el comportamiento electromagnético de los diferentes
elementos (bifurcacién en plano E y tramos de guia uniforme) que constituyen
el septum bajo estudio, para determinar su respuesta es necesario conectar de
forma adecuada, tal y como se recoge en la figura 2.17, las redes equivalentes
multimodales asociadas a cada uno de los mencionados elementos del septum:;
conexiones que surgen de forzar las correspondientes condiciones de continuidad
de los campos eléctricos y magnéticos transversales en distintos puertos de las
citadas redes equivalentes. Estas condiciones de continuidad, de igual manera
que aquéllas recogidas en (2.41)—(2.47), pueden expresarse en funcion de voltajes
y corrientes modales (ambos vectores columna); permitiendo obtener, tras reali-
zar las sustituciones correspondientes en dichas condiciones de continuidad, un
conjunto de ecuaciones matriciales cuya resolucion determina el comportamiento
del septum que se pretende analizar. Escogiendo pues como incognitas del sis-
tema a plantear los voltajes modales (vectores columna) Vt(ll), Vt(f ) Vt(f) y Vg(;)
asociados a diferentes puertos de las redes equivalentes multimodales mostradas
en la figura 2.17, y haciendo uso asimismo de las mencionadas condiciones de
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Figura 2.17: Conexién de las diferentes redes equivalentes multimodales, definidas
mediante las correspondientes matrices de admitancias generalizadas, que integran un
septum cortocircuitado en plano F como el mostrado en la figura 2.16.

continuidad y de algunas relaciones entre voltajes y corrientes modales (ambos
vectores columna) que definen las matrices Y,, .11 € Yy, 0 2, se deduce el siguiente
conjunto de ecuaciones matriciales a resolver para caracterizar el comportamiento
del septum considerado

J I A AL G AT G AR (2.53)
0 = v v+ (v v ) v v vP (25

0 = ¥ vl v v (v 4y Y) Y

Ly 0Dy (2.55)
19— @yl yea e (2.56)

La respuesta electromagnética del septum que integra la segunda cavidad de
reaccion a estudiar, expresada en términos de los correspondientes parametros
de dispersion, se obtendria tras cargar adecuadamente todos los accesos de las
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guias de entrada y salida del septum, excepto el acceso donde se define la exci-
tacion del dispositivo, con las respectivas admitancias caracteristicas; y resolver
posteriormente el nuevo sistema de ecuaciones matriciales que surgiria al imponer
dichas condiciones de carga en (2.53)—(2.56). Ahora bien, retornando al andlisis
del segundo tipo de cavidad de reacciéon (recordar apartado b en fig. 2.14), su
caracterizacion requiere conectar previamente entre si los dos conjuntos de redes
equivalentes multimodales correspondientes a cada uno de los dos septums de esta
segunda cavidad; cuyas redes equivalentes, asociadas a los elementos integrantes
de dichos septums, se conectan como se indica en la figura 2.17. La conexion
en cascada de estos dos conjuntos de redes se realiza mediante la red equivalen-
te multimodal asociada al tramo de guia uniforme que conecta los mencionados
septums de la cavidad; cuya matriz de admitancias generalizada se deduce utili-
zando por ejemplo las mismas expresiones recogidas en (2.37) y (2.38). En dichas
expresiones, logicamente, las admitancias caracteristicas y las constantes de pro-
gacién que aparecen estan asociadas en este caso al tramo de guia intermedio
de esta segunda cavidad (aquél de dimensiones A; y By + Ty + Bs); mientras la
longitud a emplear para este tramo de guia se obtiene sustrayendo a la longitud
fisica W del tramo de guia original las longitudes [..f, que se escogen para separar
los planos de referencia utilizados en el analisis de la inica discontinuidad de los
dos septums que integran esta segunda cavidad (recordar fig. 2.1).

El comportamiento de la segunda cavidad de reaccién se determina nueva-
mente calculando el parametro de dispersién 511, asociado al modo fundamental
(TE%,) de la guia de entrada, que presenta dicha cavidad. El calculo de este
parametro, al igual que en el andlisis del septum integrante de esta segunda cavi-
dad, se implementa cargando en primer lugar los accesos de las redes equivalentes
multimodales de las guias de entrada y salida de la cavidad, exceptuando el primer
acceso de la guia de entrada que constituye la excitacion de la estructura; y resol-
viendo a continuacion el sistema de ecuaciones que resulta de imponer las mencio-
nadas condiciones de carga. Este sistema de ecuaciones asociado a la cavidad bajo
analisis, que consta de un mayor niumero de ecuaciones e incégnitas que los siste-
mas asociados a los septums de dicha cavidad, presenta también una estructura
en banda; aplicando por tanto en su resolucién una técnica basada en eliminacién
Gaussiana con retrosustitucion [23] que tiene en cuenta la estructura en banda del
sistema. En la figura 2.18, se muestran los resultados correspondientes al médulo
del parametro de dispersion Siq, calculado respecto del modo fundamental (TE?,)
de la guia de entrada de la cavidad, que presenta una cavidad de reaccién en pla-
no E situada fuera de la guia (A; = 22.86 mm, B; = 10.16 mm, By = 2.00 mm,
W =0.10 mm, 77 = 0.10 mm) para diferentes combinaciones de los valores de las
longitudes Ly y Ly (L1 =Lz =9mm, [ =10 mmy Ly =8 mm, [; =12 mm
y Ly =6 mm, L; = 14 mm y Ly =4 mm); observando en dicha figura que para
una misma longitud total de la cavidad (Ly + Ly + W = 18.10 mm), la frecuencia
de resonancia depende totalmente de la posiciéon en la cavidad del tramo de guia
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Figura 2.18: Médulo del pardmetro Sy; para diferentes valores de las dimensiones
Ly y Ly de una cavidad de reaccién en plano E situada fuera de la gufa rectangu-
lar (A; = 22.86 mm, B; = 10.16 mm, B; = 2.00 mm, W = 0.10 mm, 73 = 0.10 mm,

intermedio que conecta los dos septums que integran dicha cavidad, al igual que
ocurria anteriormente cuando la cavidad de reaccién estaba situada fuera de la
guia (recordar fig. 2.15). Asimismo, para el caso en el que el tramo de gufa inter-
medio se sitia en el centro de la cavidad (L; = Ly = 9 mm), tal y como sucedia
con la primera cavidad de reacciéon (recordar de nuevo fig. 2.15), la respuesta
en frecuencia de la segunda cavidad no presenta en absoluto un comportamiento
selectivo con la frecuencia; debido a que, como ya se comenté con la primera
cavidad, no se produce interaccién alguna entre las guias de entrada y salida y la
propia cavidad de reaccién. Para el resto de combinaciones de las longitudes 14
y Lo consideradas en la figura 2.18, las correspondientes respuestas en frecuencia
revelan que este segundo tipo de cavidad de reaccion también puede emplearse
como elemento integrante de filtros de banda eliminada; observando en este se-
gundo tipo de cavidad que el modulo del parametro S presenta, a frecuencias
diferentes de aquélla a la que se produce la reflexién total (|511] = 0 dB), valo-
res mas bajos que los obtenidos a dichas frecuencias en el caso de la cavidad de
reaccion situada dentro de la guia (comparar figuras 2.15 y 2.18).

Los resultados mostrados en la figura 2.18 se han obtenido, tal y como se
ha descrito anteriormente, empleando las redes equivalentes multimodales de los
elementos integrantes de la cavidad basadas en las respectivas matrices de admi-
tancias generalizadas; habiendo utilizado en la obtencion de ciertos elementos de
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algunas de estas matrices el método propuesto en el apartado 2.2.2. Con el objeto
de validar pues dichos resultados, éstos se pueden comparar con los ofrecidos en
[24, pag. 5] para los mismos casos considerados en la figura 2.18; aunque para
obtener los resultados recogidos en [24] se han usado matrices de dispersién ge-
neralizadas, deducidas mediante la técnica conocida como adaptacién modal. De
este comparacion, se comprueba la precision conseguida en los resultados de la
figura 2.18, que son practicamente idénticos a los recogidos en [24, pag. 5]; lo que
permite corroborar una vez mas que la técnica descrita en el apartado 2.2.2 para
calcular de forma acelerada algunos elementos de la MAG de uniones planares,
empleada en el analisis de esta segunda cavidad de reaccion, genera resultados
correctos al igual que otros métodos tradicionalmente empleados en la caracteri-
zacién de dichas discontinuidades (por ejemplo el método de adaptacion modal
utilizado en [24]). Nuevamente, al analizar esta segunda cavidad de reaccién,
se han empleado modos TE” y modos TM? para describir los campos eléctricos
y magnéticos en las distintas secciones de guia que integran la citada cavidad;
debido basicamente a la posible utilizacién de dicha cavidad de reaccion en otros
dispositivos que exciten los mencionados modos. FEn particular, para generar los
resultados de la figura 2.18, se han utilizado 50 modos en todos los tramos corres-
pondientes a la guia (con dimensiones A; y B;) sobre la que se sitia la cavidad
de reaccion, 70 modos en la guia intermedia (con dimensiones Ay y By + 11 + Bz)
que conecta los dos septums de la cavidad, y 30 modos en los tramos de guia
cortocircuitados (con dimensiones Ay y By) de longitudes Ly y L; nimeros de
modos escogidos tras realizar los correspondientes estudios de convergencia abso-
luta en los resultados a deducir. Estas simulaciones, empleando los modos recién
mencionados y realizadas en una plataforma HP-9000/735, han requerido un cos-
te computacional de aproximadamente 10 seg por cada frecuencia de analisis; lo
que representa un coste bastante aceptable teniendo en cuenta la complejidad de
la estructura analizada.

2.3 Técnica Recursiva para la Resolucién de Sis-
temas de Ecuaciones Lineales en Banda

Tras acelerar el calculo de los elementos de la MAG de uniones planares arbitra-
rias, empleando para ello el método recién descrito en la seccién 2.2, se descubre
que el principal esfuerzo computacional requerido en el analisis de dispositivos
de microondas complejos procede de la resolucion de un sistema de ecuaciones
lineales; cuyo tamano, y consecuentemente el coste asociado a su resolucion, cre-
cen muy rapidamente a medida que la complejidad del dispositivo a caracterizar
aumenta. Recientemente, con el objeto de reducir este importante esfuerzo com-
putacional, en [26] y [27] se plantean diversas estrategias a seguir para acelerar la
resolucién de los mencionados sistemas de ecuaciones lineales; estrategias que se
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basan esencialmente en una explotacién adecuada de las caracteristicas de la ma-
triz de coeficientes del sistema a resolver. En este sentido, el empleo del método
basado en matrices de admitancias generalizadas para caracterizar dispositivos
de microondas integrados por guias uniformes conectadas en cascada, descrito
anteriormente en la seccién 2.2 o recogido por ejemplo en [8] y [18], resulta es-
pecialmente ventajoso; pues dicho método conduce a un sistema de ecuaciones
lineales a resolver cuya matriz de coeficientes presenta una estructura en banda,
caracteristica que puede explotarse adecuadamente para incrementar la eficiencia
computacional asociada a la resolucion del citado sistema.

Asi pues, en esta seccion se describe una técnica muy eficiente, basada en un
algoritmo recursivo, para resolver los sistemas de ecuaciones lineales en banda que
surgen al analizar dispositivos de microondas, constituidos por diferentes guias
uniformes conectadas en cascada, empleando matrices de admitancias generali-
zadas para caracterizar las uniones planares y los tramos de guia que integran
dicho dispositivo. Este nuevo procedimiento recursivo de resolucién, expuesto
con detalle en [28], hace uso de la naturaleza en banda que presenta el sistema
de ecuaciones lineales a resolver; generando unas expresiones analiticas simples
de implementar que permiten obtener la solucion final del sistema. Asimismo,
con el objeto de comprobar el ahorro en nimero de operaciones (multiplicaciones
e inversiones de matrices con elementos complejos) que supone el empleo de es-
ta nueva técnica de resolucién, se describe también un método para resolver los
mencionados sistemas tradicionalmente utilizado cuando las uniones se caracteri-
zan mediante matrices de dispersion generalizadas [5]. Por ltimo, para poner de
manifiesto la mejora en términos de eficiencia computacional que supone el em-
pleo de la citada técnica recursiva, se presenta un estudio comparativo del coste
computacional que supone resolver el sistema de ecuaciones asociado al anélisis
de una estructura tipica de microondas; empleando para resolver dicho sistema
un método de eliminacién Gaussiana con retrosustitucién [23] que tiene en cuenta
la estructura en banda del sistema a resolver, una traslacion del método propues-
to en [5] cuando se utilizan matrices de dispersion generalizadas al caso que nos
ocupa, v finalmente la técnica recursiva expuesta en la presente seccion.

2.3.1 Formulacion Basica del Problema

El comportamiento de un dispositivo de microondas, constituido por la cone-
xi6n en cascada de diferentes secciones de guia uniforme, queda completamente
descrito si todas las uniones planares entre dichas guias estan perfectamente ca-
racterizadas. Conectando adecuadamente las redes equivalentes multimodales de
estas uniones planares y de los tramos de guia uniforme, definidas en funcién de
las correspondientes matrices de admitancias generalizadas, se obtiene un siste-
ma lineal de ecuaciones que permite deducir el comportamiento electromagnético
del dispositivo completo; y cuya matriz de coeficientes presenta una estructura en
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Figura 2.19: Guia uniforme arbitraria en a); y representacién de dicha guia mediante
una red equivalente multimodal basada en la matriz de admitancias generalizada en b).

banda [8]. Por su parte, esta matriz de coeficientes estd constituida por diferentes
bloques; cada uno de los cuales se encuentra asociado bien a un tramo de guia
uniforme o bien a una unién planar entre guias.

El comportamiento de un tramo de guia uniforme de longitud [ (ver aparta-
do a en figura 2.19) puede describirse facilmente mediante una red equivalente
multimodal (ver apartado b en fig. 2.19); basada en una matriz de admitancias
generalizada cuyos elementos se obtienen [25] del siguiente modo

Vi = YL = (=) -Ye) - cot(B 1) -, (2.57)
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Figura 2.20: Unién planar entre dos guias arbitrarias en a); y representacién de dicha
uniéon mediante una red equivalente multimodal basada en la matriz de admitancias
generalizada en b).

En (2.57) y (2.58), 1/0(73) y B hacen referencia respectivamente a la admitancia
caracteristica y a la constante de propagacion del n-ésimo modo en el tramo de
guia caracterizado; parametros cuyas expresiones analiticas pueden encontrarse
por ejemplo en [15]. En cuanto al término 6,,,, presente también en (2.57) y
(2.58), éste representa la funcién delta de Kronecker expuesta en (2.5).

Una unién planar entre dos guias arbitrarias, como la que se muestra en
la figura 2.20 (apartado a), puede caracterizarse perfectamente mediante su co-
rrespondiente red equivalente multimodal (ver apartado b en fig. 2.20), definida
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nuevamente en términos de una matriz de admitancias generalizada. Los ele-
mentos de esta matriz, tal y como se ha descrito en la seccién 2.1, se obtienen
implementando las siguientes expresiones

YT)(’LI,;’LII)IP = (_]) ) 0(77}) : COt(ﬁél) : lref) : 5m,n (259)
Y, =02 = Vi ese(BY) - lher)- < A AP > (2.60)

Y22 = (=) 3 VY cot(BD) - L) <2 E@ > < BV RD > (2.61)

T n T m

donde €0 y RO representan las funciones vectoriales modales normalizadas que
estan asociadas a los campos eléctrico y magnético transversales de la region (),
donde v = 1 para la region (1) o v = 2 para la region (2). En (2.59)—(2.61), los
parametros YO(:L), YO(TI), B v B se refieren a las admitancias caracteristicas y
a las constantes de propagacién correspondientes respectivamente al n-ésimo y
al r-ésimo modo de la regién (1), el término 6, , representa de nuevo la funciéon
delta de Kronecker, y el parametro [ determina la separacion entre los planos
de referencia de entrada y salida (ver apartado a en fig. 2.20).

Un dispositivo de microondas, constituido por N guias arbitrarias conectadas
en cascada, puede describirse mediante la conexiéon de N—1 uniones planares y
N tramos de guia uniforme. Haciendo uso de las redes equivalentes multimodales
que representan cada uno de los citados elementos, definidas en funcion de las
correspondientes matrices de admitancias generalizadas, es posible obtener una
representacion equivalente multimodal global cuyo aspecto se ofrece en la figu-
ra 2.21; representacién a partir de la cual puede deducirse el comportamiento
electromagnético del dispositivo considerado. En términos matematicos, esta re-
presentacion global determina un sistema de ecuaciones lineales en banda [8]; que
debe resolverse para obtener la respuesta del dispositivo a caracterizar. A medida
que aumenta la complejidad de estos dispositivos de microondas, el tamano de
dichos sistemas crece considerablemente; resultando por tanto interesante esfor-
zarse en reducir el coste computacional que supone resolver el mencionado sistema
de ecuaciones lineales en banda.

Una posible técnica a utilizar en la resolucién del citado sistema se basa en un
procedimiento de eliminacién Gaussiana con retrosustitucion [23]; que para mejo-
rar la eficiencia computacional asociada a la resoluciéon del sistema deberia tener
en cuenta su naturaleza en banda. Un procedimiento alternativo, tradicional-
mente empleado cuando las uniones planares y los tramos de guia se caracterizan
mediante matrices de dispersién generalizadas [5], también puede emplearse en
la resolucion del mencionado sistema; procedimiento que se basa en reducir dos
matrices de admitancias conectadas en cascada a una matriz equivalente, y en
repetir dicha reduccion de forma sucesiva hasta que se obtiene una sola matriz
de admitancias que representa al dispositivo completo. La adaptacion de este
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Figura 2.21: Conexién de las redes equivalentes multimodales, definidas mediante las
correspondientes matrices de admitancias generalizadas, que corresponden a los elemen-
tos integrantes de un dispositivo de microondas constituido por NV guias arbitrarias.

procedimiento reductivo al caso que nos ocupa se expone en el siguiente apartado
para poder comparar posteriormente el numero de operaciones, multiplicaciones e
inversiones de matrices con elementos complejos, que requiere este procedimiento
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y la nueva técnica recursiva descrita en el apartado 2.3.3. Asimismo, tal y como
se comprueba en el apartado 2.3.4, los dos métodos propuestos inicialmente para
resolver los sistemas de ecuaciones lineales en banda que surgen al caracterizar
dispositivos de microondas resultan menos eficientes, desde el punto de vista com-
putacional, que la nueva técnica recursiva propuesta en esta seccién para resolver
dichos sistemas de ecuaciones.

2.3.2 Reduccién a Una Matriz Y Equivalente

Para conseguir reducir a una sola matriz de admitancias equivalente la repre-
sentacion global de un dispositivo de microondas mostrada en la figura 2.21, es
necesario adaptar al problema bajo andlisis la técnica propuesta en [5] para el
caso en el que se utilizan matrices de dispersién generalizadas. Esta técnica,
trasladada al caso en el que se emplean matrices de admitancias generalizadas,
consiste en reducir sucesivamente dos de estas matrices a una matriz equivalente
del mismo tipo. Asi por ejemplo, en la figura 2.22 se tienen dos redes equivalentes
multimodales, definidas mediante sus correspondientes matrices de admitancias
generalizadas Y, e Y}, que estan conectadas en cascada. Dichas matrices rela-
cionan los voltajes y las corrientes modales (vectores columna) en los puertos
de entrada y salida de las correspondientes redes multimodales (ver figura 2.22)
mediante las siguientes expresiones

[ 7 ] [y vy [y ]
a _ a a . a 2‘ 2
]§2) ya(ll) ya(272) Va(2) (2.62)
r ]1()1) b r E/b(l’l) 1/1)(1,2) b r Vb(l) b
@ | ~ @) 22 || @ (2.63)
L 47 ] Y, Y, L W%

La matriz de admitancias equivalente Y,;,, asociada a la red equivalente mul-
timodal que representa la conexion en cascada de las dos redes multimodales
definidas mediante sus respectivas matrices Y, e Vi, (ver figura 2.22), debe satis-
facer las siguientes relaciones matriciales

M
@]
Con el objeto de expresar los bloques de la matriz equivalente Y,;, en fun-
cion de los bloques de las matrices Y, e Y}, deben imponerse las condiciones

de continuidad de los campos eléctrico y magnético transversales definidos en
el puerto comin que conecta las dos redes equivalentes multimodales (ver figu-

Va(l)
(2)
b

Ve v

a

Y(]z,l) Y(E,Z)

a a

(2.64)

ra 2.22); condiciones de continuidad que pueden escribirse, tal y como se indica
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Figura 2.22: Red equivalente multimodal, definida mediante la matriz de admitancias
generalizada Yy}, que corresponde a la conexién en cascada de dos redes equivalentes
multimodales, expresadas también en funciéon de sus respectivas matrices de admitan-
cias generalizadas Y, e Y},.

a continuacion, en términos de los vectores columna cuyos elementos representan
voltajes y corrientes modales

Ve =y (2.65)
10 = Y (2.66)

a

De estas condiciones de contorno, es posible deducir las siguientes expresiones;
que permiten obtener los diferentes bloques de la matriz equivalente Yy, a partir
de los bloques de las matrices Y, e Y},

Yl — oy _y0a), (ya(272)_|_yb(171))_1 Y2 (2.67)
Yy (5@272)“/}3(171))‘1.3/}3(172) (2.68)
vy KD<271>_(ya<272>+yb<171>)—1.yam) (2.69)
yid oy _yen, (5@272)“/}3(171))‘1 y 12 (2.70)

Para aplicar el procedimiento recién descrito al analisis del dispositivo cons-
tituido por N guias conectadas en cascada, se requiere obtener en primer lugar
la matriz de admitancias equivalente de las dos tltimas matrices (Y, nupN—1 €
Y,neun) de la representacion global mostrada en la figura 2.21; lo que origina
una nueva red equivalente multimodal global asociada al dispositivo que esta
simplificada, cuyas dos tultimas matrices han sido reemplazadas por la correspon-
diente matriz de admitancias equivalente. Procediendo de esta misma manera
con la nueva red simplificada, y repitiendo dicho proceso hasta realizar (2N —2)
iteraciones, se obtiene una sola matriz de admitancias equivalente (Ye,) asociada
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Figura 2.23: Red equivalente multimodal, definida mediante una matriz de admitan-
cias generalizada, que corresponde al mismo dispositivo de microondas constituido por
N gufas arbitrarias descrito electromagnéticamente en la figura 2.21.

a la red equivalente multimodal (ver figura 2.23) que representa al dispositivo de
microondas bajo analisis.

Una vez obtenida la red equivalente multimodal del dispositivo de microondas
a caracterizar, cuyo comportamiento se define mediante la matriz de admitancias
equivalente (Yeq) deducida siguiendo el procedimiento descrito anteriormente, el
calculo de los parametros de dispersion de dicho dispositivo, asociados por ejemplo
al modo fundamental de las guias de entrada (guia 1) y salida (guia N), requiere
cargar todos los accesos de los puertos de entrada y salida de la red equivalente
multimodal con las admitancias caracteristicas de los modos correspondientes;
exceptuando claro esta el primer acceso del puerto de entrada, que constituye la
excitacion del dispositivo. Cargando pues de esta manera, tal y como se indica
graficamente en la figura 2.24, la red equivalente multimodal asociada al dispo-
sitivo de microondas que se pretende analizar, es posible plantear un sistema de
ecuaciones lineales expresado matricialmente del siguiente modo

YO 4 Yogur Y 74 I (2.71)
1/621271) 1/(3((12,2) ‘I’ %guN Zéi%\] O ‘

donde la excitacion del sistema de ecuaciones lineales viene definida mediante los
vectores columna [ y O. Por lo que respecta al vector columna [, su dimensién
depende del numero de modos escogidos para representar los campos eléctrico
y magnético en la guia de entrada del dispositivo, numero representado por el
parametro NM(1); y sus elementos son todos iguales a 0 excepto el primer elemen-
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Figura 2.24: Red equivalente multimodal, asociada al dispositivo de microondas cons-
tituido por N guias arbitrarias, cargada con las admitancias caracteristicas de los modos
correspondientes para obtener los parametros de dispersion de dicho dispositivo.

to, de valor igual a 1, que esta asociado a la excitacion considerada para calcular
los parametros de dispersion del dispositivo. Por su parte, el vector columna O
presenta una dimension asociada al numero de modos elegidos para describir en
esta ocasion los campos eléctrico y magnético en la guia de salida del dispositivo,
nimero que designaremos mediante el pardmetro NM(N); y todos los elementos
de dicho vector O presentan en este caso un valor nulo.

En cuanto a las incégnitas del sistema de ecuaciones planteado matricialmen-
te en (2.71), Zélll)l representa un vector columna, de dimension igual a NM(1),
cuyos elementos representan una autoimpedancia (asociada al primer modo) y
transimpedancias (asociadas al resto de modos); que se definen como el cociente
entre el voltaje asociado a cada modo en el puerto de entrada de la guia 1 y

la corriente asociada al modo fundamental de dicha guia en el mismo puerto de
1

u)l el siguiente aspecto

entrada, presentando pues el vector columna Zé

(2.72)

gul =

1
Vg(u;,NM(l)
(1)

L gul,l -

Por lo que respecta al resto de incégnitas a resolver en el sistema de ecuaciones
propuesto en términos matriciales en (2.71), éstas se encuentran asociadas al
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(2)
vector columna Z,,,

representan todos ellos transimpedancias; que se definen como el cociente entre
el voltaje asociado a cada modo en el puerto de salida de la guia N y la corriente

de dimensién en este caso igual a NM(N), cuyos elementos

asociada al modo fundamental en el puerto de entrada de la guia 1, y se expresan
matematicamente de la siguiente manera

r (2)
VguN,l

g

73 = ul1 (2.73)

2
Vggul)\T,NM(N)

1
L I;;u)l,l -

Finalmente, las matrices Yogu1 € Yogun, presentes en el sistema de ecuaciones
propuesto en (2.71), aparecen como consecuencia de imponer las condiciones de
carga en los puertos de entrada y salida de la red equivalente multimodal del
dispositivo a caracterizar. Concretamente, la matriz Yoz, es una matriz diagonal
que contiene un 0 como primer elemento de su diagonal principal (el acceso aso-
ciado a la excitacion del dispositivo no se carga), y las admitancias caracteristicas
de los respectivos modos considerados en la guia de entrada en el resto de ele-
mentos de dicha diagonal principal (condicién de carga en el puerto de entrada
de la guia 1); ofreciendo un aspecto que se muestra a continuaciéon

00 ... 0
0o vy ... 0
%gul = (274)
o o - 0
1
[0 0 Yoxma) |

Por otra parte, la matriz Yo es nuevamente una matriz diagonal; que en este
caso contiene en todos los elementos de su diagonal principal las correspondientes
admitancias caracteristicas de los modos escogidos en la guia de salida (condiciéon
de carga en el puerto de salida de la guia N). Asi pues, dicha matriz Yoz~ se
construye como se indica seguidamente

D 0 ]
o v .. 0
%guN = (275)
0 0 - 0
00 Yonuy) |
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Tras resolver pues el sistema de ecuaciones lineales planteado en (2.71), re-
sulta posible obtener facilmente los parametros de dispersion Sy; y S asocia-
dos al dispositivo de microondas que se pretende caracterizar; deduciendo dichos
parametros de dispersion a partir de las siguientes expresiones, que hacen uso de

1)171 y la transimpedancia ZéZ

" u%\hl obtenidas previamente

la autoimpedancia Zé

20 =z

511 — ) (276)
Ty + 787
Z(2)
521 = __TeuNid | (1 — SH) (277)

SRS/ AN

De esta forma, se ha caracterizado la respuesta electromagnética del disposi-
tivo de microondas constituido por la conexion en cascada de N guias arbitrarias;
habiendo empleado en la resolucién del sistema de ecuaciones lineales asociado
al dispositivo una técnica reductiva, basada en un procedimiento tradicionalmen-
te utilizado cuando las uniones planares y los tramos de guia del dispositivo se
caracterizan mediante matrices de dispersién generalizadas [5].

2.3.3 Descripcion de la Técnica Recursiva

La técnica reductiva propuesta en el apartado anterior para caracterizar un dis-
positivo de microondas integrado por N guias en cascada, basada en una simple
adaptacién al caso que nos ocupa del método utilizado en [5] cuando se emplean
matrices de dispersion generalizadas, no ha explotado en ningin momento la es-
tructura en banda que presenta la matriz de coeficientes del sistema de ecuaciones
lineales asociado al analisis de la estructura global ofrecida en la figura 2.21; razén
por la cual parece légico pensar que la técnica expuesta anteriormente para ana-
lizar los dipositivos de microondas considerados en esta secciéon no debe ser la
mas eficiente. En el presente apartado, haciendo uso de un algoritmo recursivo
original, se expone una nueva técnica para resolver los sistemas de ecuaciones
lineales en banda que surgen al analizar los citados dispositivos de microondas;
con la esperanza de que al ajustarse dicho procedimiento a las caracteristicas
del sistema de ecuaciones lineales a resolver, se consiga reducir sustancialmente
el esfuerzo computacional requerido en la resoluciéon del mencionado sistema de
ecuaciones lineales en banda.

Para exponer el nuevo método recursivo propuesto en este apartado, es ne-
cesario plantear inicialmente el sistema de ecuaciones lineales, con estructura en
banda, que debe resolverse en el analisis de un dispositivo de microndas consti-
tuido por la conexién en cascada de N guias arbitrarias. Asi pues, dicho siste-
ma se obtiene imponiendo condiciones de continuidad de los campos eléctrico y
magnético transversales en los puertos comunes de la estructura global mostrada
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en la figura 2.21; que pueden expresarse, tal y como se recoge a continuacion,
empleando unos vectores columna cuyos elementos constituyen los voltajes y las
corrientes modales en los respectivos puertos comunes

v = vl (2.78)
9 = -1 (2.79)
v = v (2.80)
12 = -1t (2.81)
vy o= vl (2.82)
L o= -1 (2.83)
Ve = vl (2.84)
2 1
]1(1p2 = - éuz'—l—l (2 85)
‘/g(jlzl—l = ‘/u(;l)\l—l (2-86)
]gﬁ\l—l = _1(1;)1\1—1 (2-87)
Vi = VR (2.88)
IS = —I0X (2.89)

El planteamiento del sistema de ecuaciones lineales a resolver requiere selec-
cionar en principio un conjunto de incognitas; escogiendo en este caso los voltajes
modales (vectores columna) Vg(jl), Vg(jl), Vg(I}Q), cee Vg(j&_p Vg(IRIv Vg(j&, que deter-
minan los campos eléctricos transversales en los puertos de entrada y salida y en
los puertos comunes de la estructura global del dipositivo bajo analisis (recordar
fig. 2.21). Como se pretenden resolver 2N incdgnitas (vectores columna), conviene
plantear el mismo nimero de ecuaciones matriciales; debiendo hacer uso para ello
de las condiciones de continuidad de las corrientes modales (vectores columna)
expuestas en (2.78)—(2.89). Ahora bien, dichas condiciones de continuidad permi-
ten plantear (2N—2) ecuaciones de las 2N ecuaciones necesarias para determinar
el valor de todas las incégnitas propuestas; por lo que resulta necesario plantear
dos ecuaciones adicionales, deducidas a partir de las relaciones matriciales entre
voltajes modales (vectores columna) y corrientes modales (vectores columna) que
definen las matrices Y., » gu1 € Yo ngun. Una vez se plantean las ecuaciones de este
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sistema, haciendo uso de todas las mencionadas relaciones matriciales asi como
de las condiciones de continuidad propuestas en (2.78)—(2.89) para los voltajes
modales (vectores columna), deben calcularse los pardmetros de dispersion del
dispositivo bajo analisis. Escogiendo los parametros de dispersion asociados al
modo fundamental de las guias de entrada (guia 1) y salida (guia N) del disposi-
tivo a caracterizar, su calculo requiere cargar todos los accesos libres de las redes
equivalentes multimodales de las gufas de entrada y salida del dispositivo (ver
fig. 2.21) con las admitancias caracteristicas de los modos correspondientes; ex-
ceptuando claro estd el primer acceso de la red equivalente multimodal asociada a
la guia de entrada, que corresponde al modo fundamental de dicha guia escogido
como excitacion del dispositivo. Tras imponer pues esta condiciéon de carga al
conjunto de ecuaciones planteadas anteriormente, se obtiene de forma definitiva
el siguiente sistema constituido por 2N ecuaciones

L = (Vi + Yogu) - Z4) + Vi - 250, (2.90)
Opur = YU 200+ (Y5 + YoMy - 28+ v 25 (2.91)
Og = VU200 + (0P +v5Y) - 20 +v3sD - 20 (2.92)
Ogui = X/g(jzl) Z&Z‘F(Y( )—I_}/u(pz )) Zéuz—l_}/u(pz) Zéflz-l—l (293)

Oguiv1 = yED . 7 + (Y( ) + Y(m+)1) ‘ Zélllz:u + Yg(iﬁ-)l : Zglz:u (2.94)

up? gut

OguN—l = Y(jf\llll 'Zélll%\f—l + (Y(zf\?) + Yu(lf\%) ) 'Zgl%\f—l

g guN—-1 pN-1

+ v 20k (2.95)
Opy = Yupiils - Zghoo + (ViR + Vi) - 20k

FY 28 (2.96)
Opux = Yok Z0N + (VIR + Youux ) - Ziok (2.97)

donde la excitacion de este sistema de ecuaciones lineales se define mediante los
vectores columna lgy y Ogui, con ¢ € [1,..., N]|. El vector columna I, cuya
dimensién es igual al nimero de modos NM(1) elegidos en la guia de entrada del
dispostivo, presenta un valor igual a 1 en su primer elemento, que esta asociado a
la excitacion del dispositivo, y valores nulos en el resto de sus elementos; mientras
Ogui, con ¢ € [1,..., N], designa un conjunto de vectores nulos (todos los elemen-
tos de cada uno de estos vectores iguales a 0), cuyas dimensiones corresponden
a los nimeros de modos escogidos en las correspondientes guias del dispositivo
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bajo analisis. En cuanto a las matrices Yogu1 € Yogun, presentes respectivamente
en (2.90) y (2.97), constituyen unas matrices diagonales que surgen al imponer
las condiciones de carga requeridas para calcular los parametros de dispersion
del dispositivo a caracterizar; cuyos elementos en la diagonal principal son las
admitancias caracteristicas de los modos de las guias de entrada (guia 1) y sa-
lida (guia N) del dispositivo considerado, presentando dichas matrices el mismo
aspecto mostrado anteriormente en (2.74) y (2.75). Por ultimo, en lo referente a
las incégnitas a resolver en el sistema de ecuaciones definido segin (2.90)—(2.97),

éstas se encuentran recogidas en los vectores columna Zézg, cont€[l,...,N]y

~v = 1,2; vectores constituidos por unos elementos que representan transimpe-
. ., . 1 .

dancias (a excepcién del primer elemento del vector columna Zé )1 que designa

una autoimpedancia), y definidos del siguiente modo

70 = | T (2.98)

La resolucion del sistema de ecuaciones lineales con estructura en banda, pro-
puesto en (2.90)—(2.97), puede resolverse mediante la aplicaciéon de un algoritmo
recursivo; que comienza examinando la ultima de las ecuaciones de dicho sistema,
aquélla definida segin (2.97), de la que es posible deducir la siguiente relaciéon
entre los vectores columna Zgﬁ\l y Zéllﬁ\l

Zélzl%\l = _Yle,zN—l ‘Z(l) (2-99)

guN

donde la matriz Y\ on_1, presente en la relacién entre vectores columna recién
?
expuesta, se define de la siguiente manera

-1
oot = (ViR + Yoan) - VR (2.100)

Utilizando a continuacion la relacion definida mediante (2.99) en la ecuacion
del sistema recogida en (2.96), se puede establecer una relacién en este caso entre

(1) 2)

1 .
los vectores columna ZguN Y Zé N_1; cuyo aspecto se muestra seguidamente

Zélll%\f = —YiN-12N-2 'Zgl%\l—l (2.101)

donde la matriz Y y_; on_o, que aparece en esta ultima relacion definida entre los

(1) (2) :
vectores columna Z,,\ ¥ Zgn_1, Viene expresada como
—boen

2,2 1,1 1,2
2/N—1,2N—2 = (1/11(le1 + Yg(uN) - Yg(uN) : 2/N,2N—1) ‘YupN—l (2-102)
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Procediendo recursivamente de la manera indicada con anterioridad, se alcan-
za la (204 1)-ésima ecuacion del sistema recogida en (2.94); deduciendo de dicha
(1) 2)

. . g (
ecuacion del sistema una relacion entre los vectores columna Z,;.y v Z,,;, que
presenta el siguiente aspecto

1 2
ZéuZ'-H = _Y2/i+1,2z’ : Zéﬁ (2-103)
donde la matriz Y3, ,;, que relaciona los vectores columna Zélllz:u y Zéi}, viene
definida segin la siguiente expresion
2,2 -1 2,1
Y2/z+1 2% (Yu(pz ) + Y(uz-l—)l - Yg(uz+)1 Y2/z+2 22—|—1) 'Yu(pz’ ) (2-104)

Del mismo modo, haciendo uso de la relacion expuesta en (2.103) entre los
vectores columna ZélllZ-H y 7% en la (2¢)-ésima ecuacion del sistema descrita en

gut
(2.93), se obtiene una nueva relacién en este caso entre los vectores columna Zéuz

y 7z que se expresa de la siguiente manera

1127

Zg = =Yiiaie1 - Ziul (2.105)

g gut

donde la matriz Y3, ,,_;, que define esta nueva relacién, se expresa a su vez como
?
se indica a continuacion

-1

Vigios = (Vi Y0 = Y57 Vi)

gue upe up?

Ly By (2.106)

gut

Repitiendo de igual manera el proceso anteriormente descrito hasta alcanzar
la primera de las ecuaciones del sistema, definida segin (2.90), se obtiene la

siguiente expresion que permite determinar el valor del vector columna Zéu)l

7 _

gul —

V!, - g (2.107)

donde la matriz Y, requerida en la obtencién del vector columna Zéu)l, se deduce

empleando la siguiente expresion analitica

-1

vy = (VY + Yogu — Y57 7)) (2.108)

gul gul
Una vez se conoce el valor del vector columna Zéu)l, empleando de forma
adecuada las relaciones entre vectores columna incégnita recogidas en (2.103) y
(2.105), es posible proceder de forma recursiva en sentido inverso al seguido en
el procedimiento descrito hasta este momento; y deducir por tanto los valores
del resto de vectores columna Zgu), coni € [l,...,N]yv=1,2 (excepto Zéu)l
cuyo valor se ha obtenido anteriormente). Tras determmar el Valor de todas las
incégnitas (autoimpedancia y transimpedancias definidas en los respectivos acce-

sos de los puertos de la estructura global mostrada en la figura 2.21) del sistema
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glll giNJ, los parametros de disper-
sion del dispositivo bajo analisis se calculan empleando las expresiones deducidas
previamente en (2.76) y (2.77).

Asi pues, el método recién descrito constituye una técnica novedosa [28], basa-

de ecuaciones a resolver, entre ellas 7! )171 y 72

da en un algoritmo recursivo, que permite resolver el tipo de sistemas de ecuacio-
nes lineales en banda asociados a la caracterizacion de dispositivos de microondas
constituidos por N guias arbitrarias conectadas en cascada. Esta nueva técnica
recursiva, tal y como se comprueba en el siguiente apartado, debe resultar mas
eficiente que la descrita en el apartado 2.3.2; pues el algoritmo recursivo propuesto
explota la naturaleza en banda del sistema que se pretende resolver.

2.3.4 Eficiencia Computacional de la Técnica Recursiva

La caracterizacion de dispositivos de microondas constituidos por la conexién en
cascada de N guias uniformes requiere resolver un sistema de ecuaciones lineales
en banda; en cuya resoluciéon pueden emplearse, entre otras posibles técnicas,
aquélla descrita en el apartado 2.3.2 basada en una reduccién progresiva de la
estructura global del dispositivo mostrada en la figura 2.21, y aquella otra técnica
recursiva propuesta en el apartado 2.3.3 que hace uso de la estructura en banda
del citado sistema. Con el objeto de comprobar el ahorro en nimero de opera-
ciones matriciales que supone esta técnica recursiva, se ofrece en primer lugar
un estudio comparativo del nimero de multiplicaciones e inversiones de matri-
ces (con elementos complejos) requeridas por las citadas técnicas al resolver el
mencionado sistema de ecuaciones lineales.

Considerando inicialmente la técnica propuesta en el apartado 2.3.2, consis-
tente en reducir de manera progresiva dos matrices de admitancias a una matriz
equivalente hasta representar la estructura global ofrecida en la figura 2.21 me-
diante una sola matriz (Y,), se observa que para implementar las expresiones
recogidas en (2.67)—(2.70) es necesario realizar 6 multiplicaciones y 1 inversion
de matrices complejas en cada etapa del analisis reductivo; debiendo realizar, tal
y como se indica en el apartado 2.3.2, (2N —2) de estas etapas reductivas para
obtener la matriz de admitancias equivalente (Y.,) que representa a la estructura
global mostrada en la figura 2.21. Finalmente, para obtener los parametros de
dispersion que presenta el dispositivo bajo analisis, se requiere resolver el sistema
de ecuaciones lineales planteado en términos matriciales en (2.71); para lo cual
debe llevarse a cabo una ultima inversion de una matriz cuyas dimensiones son
respectivamente el doble de las que presentan las matrices invertidas en cada una
de las etapas reductivas. En la tabla 2.3, se recogen de forma resumida estos
nimeros de operaciones con matrices complejas (multiplicaciones e inversiones)
que requiere la técnica de reduccién progresiva descrita con detalle en el apar-
tado 2.3.2; técnica que constituye una traslacion al tipo de andlisis propuesto
en este capitulo, basado en matrices de admitancias generalizadas, del método
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Método implementado para | Niumero de operaciones matriciales
resolver el sistema lineal Multiplicaciones Inversiones

1. Técnica de reduccion 6-(2N —2) 2N —1

2. Técnica recursiva 3-(2N —1) 2N

Tabla 2.3: Ndmero de operaciones matriciales (multiplicaciones e inversiones de ma-
trices con elementos complejos) requeridas para resolver el sistema lineal en banda que
aparece al analizar un dispositivo de microondas constituido por N guias arbitrarias.

tradicionalmente utilizado en la caracterizacion de dispositivos de microondas
empleando matrices de dispersién generalizadas [5].

Si se estudia a continuacion la técnica recursiva expuesta en el apartado 2.3.3,
que hace uso de la naturaleza en banda del sistema de ecuaciones lineales a re-
solver, observando (2.100), (2.104), (2.106) y (2.108), se deduce facilmente que
en cada iteraciéon de dicho algoritmo recursivo se requiere una inversion de una
matriz con elementos complejos; de manera que para resolver el sistema en banda
sera necesario realizar un numero total de 2N inversiones. En cuanto a estas in-
versiones, resulta interesante resenar que todas las matrices a invertir presentan
el mismo tamano (dimensiones) que el de las matrices a invertir en cada etapa
reductiva de la otra técnica; tal y como se puede comprobar recordando las ecua-
ciones que definen cada una de dichas etapas recogidas en (2.67)—(2.70). Por lo
que respecta al nimero de multiplicaciones de matrices complejas a implemen-
tar, en (2.99) y (2.100) es necesario realizar 2 multiplicaciones de este tipo, las
expresiones generales (2.103)—(2.106) determinan la necesidad de llevar a cabo 3
multiplicaciones en cada iteracion del algoritmo recursivo, mientras la ecuacion
(2.108) requiere de una sola de estas multiplicaciones. Un resumen del nimero
total de inversiones y multiplicaciones de matrices con elementos complejos que
requiere esta técnica recursiva, descrita detalladamente en el apartado 2.3.3, se
recoge de nuevo por razones comparativas en la tabla 2.3.

Del estudio comparativo ofrecido en la tabla 2.3, resulta facil determinar la
eficiencia computacional que presentan las dos técnicas descritas hasta el momen-
to; concluyendo que la técnica basada en una reduccién progresiva requiere casi
el doble de multiplicaciones de matrices con elementos complejos que la técnica
recursiva, mientras ambas técnicas precisan practicamente del mismo nimero de
inversiones complejas. FEn realidad, aunque la técnica de reduccién progresiva
realiza una inversién menos que la técnica recursiva, la iltima matriz a invertir
por la técnica de reduccién progresiva tiene el doble de tamano (dimensiones)
que el del resto de matrices previamente invertidas en dicho método, y que el de
todas las matrices a invertir cuando se emplea la técnica recursiva. En definitiva,
al analizar estructuras de microondas complejas constituidas por la conexion en
cascada de N gufas arbitrarias (N > 1), el coste computacional asociado a la
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Guia de salida
—a

Figura 2.25: Filtro paso banda de 4 polos con ventanas de acoplo inductivas y elemen-
tos de sintonia.

resolucién del mencionado sistema en banda mediante la técnica de reduccion
progresiva sera al menos el doble que utilizando la técnica recursiva.

Con el objeto de determinar la eficiencia computacional de cada una de las
técnicas propuestas para resolver el sistema en banda asociado al analisis de un
dispositivo de microondas, se presenta a continuacion un estudio comparativo del
coste computacional requerido por dichas técnicas en la resolucion del sistema aso-
ciado a un filtro paso banda de 4 polos, implementado con ventanas inductivas y
elementos de sintonia tal y como se muestra en la figura 2.25; habiendo utilizado
para resolver el citado sistema un procedimiento de eliminacion Gaussiana con
retrosustitucion [23] que hace uso de la naturaleza en banda del sistema a resol-
ver, la técnica de reduccion progresiva expuesta en el apartado 2.3.2, y la nueva
técnica recursiva propuesta en el apartado 2.3.3 que explota también la estructura
en banda del sistema. La estructura escogida (ver figura 2.25) corresponde a un
filtro paso banda simétrico de 4 polos, centrado en 11 GHz y con un ancho de
banda de 300 MHz, que esta constituido légicamente por 4 etapas (igual nimero
de etapas que polos de la respuesta del filtro); donde la posicion en frecuencia de
la respuesta del filtro, asi como el ancho de banda deseado, se consiguen situando
elementos de sintonia (de seccién transversal cuadrada) en las ventanas de acoplo
y en las cavidades del filtro. Como guias de entrada y salida, se han escogido guias
normalizadas WR-75 (¢ = 19.050 mm, b = 9.525 mm); mientras las ventanas de
acoplo presentan unas secciones transversales cuyas dimensiones se recogen en la
tabla 2.4, todas con una profundidad de 2.000 mm. En cuanto a los elementos de
sintonia presentes en las ventanas de acoplo, todos ellos tienen secciéon transversal
cuadrada (2.000 mm x 2.000 mm) y sus penetraciones, necesarias para conseguir
el ancho de banda requerido en la respuesta del filtro, se resumen nuevamente
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Elemento de sintonia Guia reentrante
situado en a (mm) | b (mm)|w (mm) | h (mm)
12 ventana de acoplo 8.707 9.525 2.000 3.366
22 ventana de acoplo 5.107 9.525 2.000 4.078
32 ventana de acoplo 5.109 9.525 2.000 3.570
& ventana de acoplo 5.107 9.525 2.000 4.078
52 ventana de acoplo 8.707 9.525 2.000 3.366
a
- >
A
w
-
b
h
Y

Tabla 2.4: Dimensiones de las guias reentrantes centradas que se escogen como ele-
mentos de sintonia situados en las ventanas de acoplo del filtro de 4 polos mostrado en
la figura 2.25.

en la tabla 2.4. Por lo que respecta a las cavidades resonantes, sus secciones
transversales corresponden también a las de la guia normalizada WR-75 (ver ta-
bla 2.5); v las longitudes de la primera y segunda cavidad son respectivamente
10.500 mm y 13.300 mm, que determinan a su vez las longitudes de la tercera
y cuarta cavidad del disenio debido a la simetria del filtro. Por ultimo, los ele-
mentos de sintonia insertados en las cavidades tienen otra vez seccién transversal
cuadrada (en este caso de dimensiones 4.000 mm x 4.000 mm) con unas pene-
traciones, responsables ahora de la ubicacion en frecuencia de la respuesta del
filtro, resumidas en la tabla 2.5. La estructura propuesta (ver figura 2.25) esta
constituida por la conexion en cascada de 29 guias uniformes; que se dividen en
guias rectangulares y guias reentrantes (en inglés ridge). Para analizar la cita-
da estructura, resulta necesario caracterizar diversas uniones planares centradas
entre guias rectangulares, y varias transiciones entre guias rectangulares y guias
reentrantes; empleando para ello las correspondientes matrices de admitancias

(22) g calculan mediante el procedimiento ace-

generalizadas, cuyos elementos Y, %"

lerado propuesto en el apartado 2.2.2. En el analisis de las transiciones entre
guias rectangulares y guias reentrantes se precisa conocer el espectro modal de
las guias reentrantes, asi como las integrales de acoplamiento entre dichos modos
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Elemento de sintonia Guia reentrante
situado en a (mm) | b (mm)|w (mm) | h (mm)
12 cavidad resonante 19.050 9.525 4.000 3.298
22 cavidad resonante 19.050 9.525 4.000 2.972
32 cavidad resonante 19.050 9.525 4.000 2.972
42 cavidad resonante 19.050 9.525 4.000 3.298
a
-y |
A
W
-
b
h
\j

Tabla 2.5: Dimensiones de las gufas reentrantes centradas que se escogen como ele-
mentos de sintonia situados en las cavidades resonantes del filtro de 4 polos mostrado
en la figura 2.25.

y los modos de las correspondientes guias rectangulares; en cuya obtencion, tanto
de los modos como de las citadas integrales, se ha seguido el método numérico
propuesto en [21] y [22] que se resume en el apartado 3.1.1 del capitulo 3.

Para realizar el estudio comparativo recién descrito, se han determinado los
parametros de dispersion (en inglés scattering) asociados al modo fundamental
que presenta el filtro paso banda de 4 polos escogido (recordar fig. 2.25); en cuyo
calculo se han seguido, por razones comparativas, las tres estrategias descritas
en el parrafo anterior para resolver el sistema en banda que surge al analizar el
mencionado filtro. La obtencion del citado sistema en banda se debe, como se ha
demostrado anteriormente en esta seccion, a la conexién en cascada de las matri-
ces de admitancias generalizadas que representan las distintas uniones planares
y tramos de guia del dispositivo bajo andlisis; resultando por tanto necesario el
calculo previo de dichas matrices, cuyos elementos Yg;f) se han obtenido median-
te la técnica acelerada (recordar apartado 2.2.2) para reducir el esfuerzo dedicado
a su computacién. En cuanto al numero de modos requeridos para describir los
campos eléctricos y magnéticos en las guias del filtro analizado, debido a la com-
plejidad que presenta esta estructura con numerosas discontinuidades abruptas,
ha sido necesario considerar 90 modos en cada una de dichas guias para obtener
resultados convergentes. La respuesta electromagnética del filtro se ha obtenido
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Método implementado para .
. . Coste computacional
resolver el sistema lineal

1. Técnica de reduccion 43.50 seg
2. Eliminacion Gaussiana 23.75 seg
3. Técnica recursiva 15.50 seg

Tabla 2.6: Tiempo de calculo requerido para resolver en cada frecuencia el sistema
lineal en banda que aparece al analizar el filtro de 4 polos mostrado en la figura 2.25.

para 200 valores de la frecuencia en la banda comprendida entre 10.50 GHz y
11.50 GHz; habiendo empleado en la realizacién de todas las simulaciones una
plataforma IBM Risc-6000. Los resultados obtenidos, correspondientes al tiempo
que supone resolver por cada valor de la frecuencia el sistema de ecuaciones li-
neales asociado al analisis del filtro considerado, se recogen en la tabla 2.6; donde
el método designado como 1 hace referencia a la técnica de reduccién progresiva
expuesta con detalle en el apartado 2.3.2, el método etiquetado con el niumero
2 se refiere a un procedimiento tipico de eliminacion Gaussiana con retrosusti-
tucién [23] que hace uso de la naturaleza en banda del sistema, y finalmente el
método asociado al nimero 3 corresponde a la nueva técnica recursiva descrita
en el apartado 2.3.3 para resolver el mencionado sistema en banda. De los resul-
tados ofrecidos en la tabla 2.6, se concluye que la técnica recursiva propuesta en
la presente seccion resulta la mas eficiente (menos coste computacional) en com-
paracion con las otras dos técnicas consideradas; resultando interesante destacar
que dicha técnica recursiva, como era previsible del estudio comparativo realiza-
do anteriormente en funciéon del nimero de operaciones matriciales requeridas,
reduce casi en un factor de valor 3 el tiempo empleado por la técnica reductiva
en la resolucion del sistema asociado al filtro analizado.

Como consecuencia del estudio de eficiencia computacional recién presentado,
se extrae la conclusion de que los métodos de resolucién de los mencionados siste-
mas en banda que tienen en cuenta la naturaleza de dichos sistemas, tales como
los métodos 2 y 3 recogidos en la tabla 2.6, son mas eficientes que aquellos otros
(como el método 1 considerado también en la citada tabla 2.6) que no hacen uso
de la caracteristica en banda de los sistemas. Asimismo, como se desprende de los
resultados recogidos en la tabla 2.6, la técnica de resolucion del sistema en banda
basada en un algoritmo recursivo resulta mas eficiente que el procedimiento de
eliminaciéon Gaussiana con retrosustitucion [23]; por lo que parece interesante, con
el objeto de reducir todavia mas el esfuerzo computacional dedicado al anélisis
y al diseno de dispositivos pasivos de microondas, incorporar la técnica recursiva
propuesta (ver apartado 2.3.3) para resolver los mencionados sistemas en banda
a las herramientas de programacién, basadas en el calculo acelerado de las matri-
ces de admitancias generalizadas (recordar seccién 2.2), que analizan y disenian
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los citados dispositivos de microondas. Para concluir, el estudio comparativo de
técnicas de resolucion de sistemas ofrecido en el presente apartado confirma las
ventajas del analisis de dispositivos de microondas empleando matrices de ad-
mitancias generalizadas; que generan sistemas de ecuaciones lineales a resolver
con estructura en banda, y por consiguiente permiten utilizar métodos eficien-
tes en la resolucion de dichos sistemas que aprovechan su naturaleza en banda.
Por contra, empleando otros métodos clasicos de analisis basados en matrices de
dispersién generalizadas, conocidos como adaptacion modal [2-5], se obtienen sis-
temas de ecuaciones lineales que no presentan una estructura en banda; en cuya
resolucion, la técnica empleada (muy similar a la técnica reductiva descrita en el
apartado 2.3.2) supone un coste computacional (recordar tabla 2.6) casi 3 veces
mayor que la técnica recursiva utilizada al emplear matrices de admitancias gene-
ralizadas. Podria pensarse no obstante en construir un sistema en banda cuando
se emplean matrices de dispersion generalizadas; aunque esta accion supondria
un coste adicional de una inversiéon, en cada valor de la frecuencia de anélisis,
de un bloque de las matrices de dispersion generalizadas por cada una de las
ecuaciones matriciales a obtener, lo que implicaria sin duda un mayor esfuerzo
computacional frente al ahorro conseguido posteriormente resolviendo el sistema
en banda obtenido mediante la mencionada técnica recursiva.



Capitulo 3

Ejemplos de Analisis y Diseno
Eficiente de Dispositivos Pasivos
de Microondas Complejos

El desarrollo de herramientas de programacién que permiten analizar y disenar
filtros paso banda en guia rectangular, empleando en dichos filtros ventanas de
acoplo inductivas entre las cavidades, ha alcanzado un punto en el que es po-
sible disenar este tipo de filtros en tiempo real con una gran precisiéon. Ahora
bien, la correcta implementacion de estos disenos, sin utilizar ningiin elemento de
sintonia, requiere de unas tolerancias en su fabricacién ciertamente muy restric-
tivas; repercutiendo pues en un incremento sustancial del coste de estos filtros.
Por otra parte, en determinadas aplicaciones resulta interesante poder desplazar
la respuesta de uno de estos filtros dentro de una banda de frecuencias; lo que su-
pone, al igual que para corregir las deficiencias en los disenios debidas a las recién
mencionadas tolerancias, el empleo de tornillos de sintonia en los citados filtros
disenados con ventanas inductivas. Fl analisis electromagnético completo de estos
filtros, que incorporan tornillos de sintonia, resulta especialmente costoso desde
el punto de vista computacional; por lo que resulta interesante analizar y disenar
dichos filtros con alguna herramienta de programacion muy eficiente. De igual
manera, existen otros filtros paso banda utilizados especialmente en la carga til
de los satélites de comunicaciones, conocidos como filtros de modo dual (en inglés
dual mode filters), cuya configuracién resulta especialmente compleja; razén por
la cual, en el andlisis y disenio de estas estructuras se precisa nuevamente de una
herramienta de programacion especialmente optimizada.

En el presente capitulo, se analizan y disenan filtros paso banda implementa-
dos en guia rectangular con ventanas inductivas y tornillos de sintonia, asi como
filtros paso banda de modo dual construidos en guia circular; empleando para
ello una herramienta de programacion optimizada, denominada comercialmente
DUMAS 3.0 y documentada en el apéndice B, que utiliza la técnica descrita en el
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capitulo 2 (seccién 2.2) para acelerar el calculo de los elementos de las matrices de
admitancias generalizadas de las uniones planares integrantes de los dispositivos,
y que emplea también la técnica eficiente de resoluciéon de sistemas de ecuaciones
lineales en banda propuesta en el capitulo 2 (seccién 2.3). Concretamente, ha-
ciendo uso del mencionado programa de analisis y diseno de dispositivos pasivos
de microondas, se analiza en primer lugar el comportamiento electromagnético
de los tornillos de sintonia situados en el interior de filtros paso banda en guia
rectangular con ventanas inductivas; encontrando una equivalencia entre el com-
portamiento de estos tornillos y unos elementos de seccién transversal cuadrada.
Seguidamente, se investiga la zona de sintonia que es posible conseguir con di-
chos elementos cuando éstos se situan dentro de las ventanas inductivas y de las
cavidades resonantes de los filtros; presentando a continuacién una técnica no-
vedosa para disenar una estructura basica de filtro con ventanas inductivas que
puede sintonizarse en una cierta banda de frecuencias. Tanto la técnica de di-
seno propuesta, como la equivalencia entre los tornillos de seccion circular y los
elementos de seccion cuadrada, se corroboran con medidas de los parametros de
dispersion (en inglés scattering) correspondientes a una implementacion practica
de una de estas estructuras. De igual manera, empleando de nuevo la mencionada
herramienta de programacion optimizada para el andlisis y el diseno de estruc-
turas pasivas de microondas, se presentan posteriormente dos nuevos disenos de
filtros de modo dual en guia circular; disenos que se validan midiendo la respuesta
electromagnética de las dos implementaciones de dichos dispositivos.

3.1 Analisis y Diseno de Filtros Paso Banda en
Guia Rectangular con Ventanas de Acoplo
Inductivas y Tornillos de Sintonia

El estado del arte de las herramientas avanzadas de programacién que permiten
analizar y disenar filtros paso banda en guia rectangular con ventanas de acoplo
inductivas, cuyo aspecto en el caso concreto de un filtro de 4 polos se ofrece en
la figura 3.1, ha alcanzado un nivel en el que las implementaciones de dichos
filtros sin elementos de sintonia estan perfectamente garantizadas para cualquier
frecuencia central de la banda de paso y para cualquier ancho de banda [29-31].
Estos filtros, al no incorporar ningun elemento de sintonia en su implementacion,
presentan la ventaja de que no es necesario realizar ningun tipo de ajuste manual
posterior a su construccién. De manera adicional, la respuesta de estos filtros
puede predecirse con gran precision en una banda de frecuencias muy amplia; lo
que resulta especialmente atractivo al permitir disenar filtros que satisfagan una
serie de especificaciones de rechazo fuera de la banda de trabajo del filtro, y que
cumplan al mismo tiempo los requisitos impuestos dentro de la banda de paso
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Guia de salida

Cuarta Etapa del Filtro

Ventana de acoplo

. A
Guia de entrada ‘
> g

Figura 3.1: Filtro paso banda de 4 polos en guia rectangular con ventanas de acoplo
inductivas.

del filtro, con implementaciones muy compactas que evitan el uso de filtros paso
bajo adicionales.

Por contra, uno de los principales inconvenientes de las implementaciones sin
elementos de sintonia esta asociado al hecho de que, en determinadas situacio-
nes, las tolerancias a observar durante la construccién del dispositivo son muy
severas; provocando un incremento importante en el coste econéomico relativo a
la construccién del filtro. Alternativamente, por diversas razones, puede resul-
tar necesario centrar la respuesta de un filtro en diferentes frecuencias dentro de
una banda; para lo cual, disenando una estructura basica de filtro con ventanas
inductivas, que pueda sintonizarse a cualquier frecuencia dentro de dicha banda
mediante elementos de sintonia, se consigue reducir sustancialmente el coste que
supondria implementar cada una de las respuestas con un filtro distinto.

Tradicionalmente, los dos problemas identificados en el parrafo anterior se
evitan empleando tornillos de sintonia [32,33]. Sin embargo, aunque empleando
dichos tornillos siempre es posible recuperar la respuesta del filtro en la banda de
paso, no puede realizarse la misma consideracion para la respuesta del filtro fuera
de dicha banda. Por lo tanto, el desarrollo de una técnica que permita analizar
completamente la respuesta de los filtros con elementos de sintonia, tanto dentro
de la banda de paso como fuera de la misma, constituye un tema que hoy en dia
continia suscitando un enorme interés.

Asi pues, en esta seccidn se presenta inicialmente el analisis electromagnético
de los tornillos de sintonia situados dentro de un filtro en guia rectangular con
ventanas inductivas; empleando para ello el método de caracterizacion de uniones
planares entre guias arbitrarias basado en matrices de admitancias generalizadas
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T

Figura 3.2: Representacién de un tornillo de sintonia mediante un tramo uniforme de
gufa reentrante.

descrito en el capitulo 2 (seccién 2.2), que calcula de forma acelerada los ele-
mentos Yg;f) de las citadas matrices. En el analisis de los citados filtros con
ventanas inductivas y tornillos de sintonia, estos tltimos elementos se represen-
tan mediante tramos de guias reentrantes (en inglés ridge) uniformes; tal y como
se recoge de manera grafica en la figura 3.2. El analisis de los tornillos de sin-
tonia requiere pues determinar en principio los modos de las diferentes guias
reentrantes; y posteriormente obtener las integrales de acoplamiento entre dichos
modos y los modos de las correspondientes guias rectangulares. El procedimiento
seguido para obtener estos modos y estas integrales de acoplamiento, descrito
con detalle en [21] y [22], se basa en un procedimiento numérico muy eficiente;
que se ha considerado interesante exponer con brevedad en esta seccion, debido
basicamente a su generalidad y posible utilizaciéon en otras muchas aplicaciones.
Este método numérico consiste basicamente en plantear una ecuacion integral de
manera que, tras aplicar el Método de los Momentos (procedimiento Galerkin), se
obtiene un problema matricial lineal de autovalores; lo que conduce a cédigos de
programacion rapidos y eficientes utilizando paquetes clasicos de tratamiento de
matrices. Una vez caracterizado el comportamiento de los tornillos, se plantea un
procedimiento empirico para determinar la equivalencia entre dichos tornillos, de
seccion transversal circular, y unos elementos de sintonia cuya seccién transversal
es cuadrada. A continuacion, se ofrece un estudio de la zona de sintonia que es
posible conseguir situando dichos elementos en las ventanas de acoplo inductivas
y en las cavidades resonantes de los filtros paso banda; proporcionando de esta
manera unas pautas para introducir los mencionados elementos de sintonia con el
objeto de compensar imprecisones en la construccion de los filtros. Finalmente,
se presenta una técnica novedosa y original que permite disenar una estructura
basica de filtro con ventanas inductivas; que pueda sintonizarse, empleando los
correspondientes tornillos de sintonia en las ventanas de acoplo inductivas y en
las cavidades resonantes de dicha estructura bésica, dentro de una determinada
banda de frecuencias. Con el objeto de validar esta técnica, asi como el modelo
seguido en la caracterizacion del comportamiento de los tornillos de sintonia, se
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ha construido una implementacion practica; confirmando, tras medir su respuesta
electromagnética, los resultados de la etapa de diseno.

3.1.1 Representaciéon de un Tornillo de Sintonia mediante
un Tramo Uniforme de Guia Reentrante

Para disenar pues filtros paso banda con tornillos de sintonia, resulta necesario
representar inicialmente el comportamiento electromagnético de dichos tornillos.
En principio, podria pensarse en caracterizar este comportamiento mediante el
método de los elementos finitos; aunque en la practica el tiempo de computacién
que requiere este método desaconseja su utilizacion en aplicaciones de diseno en
tiempo real. Recientemente, en [34] se propone un método que permite mode-
lar postes conductores en guias rectangulares empleando la conocida técnica de
adaptacién modal (en inglés mode-matching). Ahora bien, dicha técnica de adap-
tacion modal presenta diversos inconvenientes; entre ellos aquél relacionado con
el fenémeno de la convergencia relativa [6,7], y también el asociado al elevado
coste computacional requerido en la solucién rigurosa de la ecuacion matricial
que surge al aplicar el citado método de adaptacion modal. En este apartado,
con el objeto de simplificar la caracterizacion del tornillo de sintonia, se propone
representar dicho tornillo situado en el interior de una guia rectangular mediante
un elemento cilindrico que presenta seccion transversal cuadrada; tal y como se
indica graficamente en la figura 3.2. Observando esta misma figura, se descu-
bre que la estructura a analizar puede descomponerse en dos uniones entre guia
rectangular y guia reentrante conectadas en cascada. De esta forma, el analisis
de un filtro paso banda en guia rectangular con ventanas de acoplo inductivas
y tornillos de sintonia, como por ejemplo el filtro de 4 polos sintonizado que se
muestra en la figura 3.3, se reduce a estudiar un nimero de uniones planares entre
guias arbitrarias conectadas entre si mediante tramos de guia uniforme.

La caracterizacion de las diferentes uniones planares, asi como de los tramos
de guia uniforme, que constituyen el filtro paso banda con tornillos de sintonia
puede realizarse empleando matrices de admitancias generalizadas. Las expresio-
nes analiticas de los elementos de las citadas matrices, correspondientes a todas
las uniones planares que integran el dispositivo mostrado en la figura 3.3, se
expresan recordando (2.4), (2.6) y (2.7) de la siguiente manera

Y, = (=) Y5 - cot(BY) - luer) - S (3.1)
YD =y = i v ese(B0) ) < BV ARG > (3.2)

Y2 = (=) -3V cot(BD L) < @M E@ > < BV RD > (3.3)

donde, para el caso de una unién planar entre una guia rectangular y una guia re-
—
entrante, €M v h(M) representan respectivamente los campos eléctrico y magnético
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Guia de salida

Cuarta Etapa del Filtro

Ventana de acoplo

Guia de entrada

Figura 3.3: Filtro paso banda de 4 polos en guia rectangular con ventanas de acoplo
inductivas y elementos de sintonia.

transversales en la gufa rectangular, € y ae) constituyen respectivamente los
campos eléctrico y magnético transversales en la guia reentrante; mientras [
determina la longitud de separacion entre los planos de referencia escogidos al
caracterizar esta unién planar, denominados T y T’ en la figura 3.2. En lo re-
ferente al resto de pardmetros presentes en (3.1), (3.2) y (3.3), sus respectivos
significados se encuentran recogidos en el capitulo 2 (seccién 2.1).

Una vez caracterizadas las uniones planares y los tramos de guia uniforme que
integran el filtro bajo andlisis (ver fig. 3.3), conectando en cascada las matrices de
admitancias generalizadas que representan dichas uniones y tramos, se obtiene un
sistema lineal de ecuaciones con estructura en banda; que surge tras imponer las
correspondientes condiciones de continuidad de los campos eléctricos y magnéticos
transversales. La resolucion de dicho sistema en banda, tal y como se recoge en el
capitulo 2 (seccién 2.3), se realiza empleando una técnica recursiva muy eficiente
que aprovecha la naturaleza en banda del sistema a resolver.

Como resulta evidente de las expresiones recogidas en (3.2) y (3.3), para carac-
terizar las uniones planares entre guia rectangular y guia reentrante es necesario
obtener en primer lugar los modos de la guia reentrante; con el objeto de calcular
posteriormente las integrales de acoplamiento entre los modos de la guia reen-
trante y los modos de la guia rectangular, integrales asociadas a los productos
interiores definidos en dichas expresiones mediante los simbolos < >. Inicialmen-
te, en este apartado se describe el método escogido para calcular las mencionadas
integrales de acoplamiento; detallando asimismo la técnica utilizada en la obten-
cién de las expresiones analiticas concretas de los modos de la guia reentrante.
A continuacién, se presenta un criterio de equivalencia empirico entre un tornillo
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de sintonia real, con seccion transversal circular, y un elemento de sintonia que
presenta una seccién transversal cuadrada.

Evaluacién de las Integrales de Acoplamiento

El calculo de las integrales de acoplamiento entre los modos de una guia reentran-
te y una guia rectangular se ha realizado siguiendo el método propuesto en [22];
que constituye un método genérico para obtener un gran nimero de integrales
de acoplamiento entre una guia rectangular (o circular) y una guia de tamano
mas pequeno y contorno arbitrario. Este método requiere obtener inicialmente
los modos de la guia pequena; empleando para ello una técnica propuesta con an-
terioridad en [21], que puede utilizarse para encontrar los modos de estructuras
obtenidas al perturbar una guia de seccién transversal Sy rectangular (o circu-
lar) con una (o varias) laminas conductoras cilindricas axiales. Esta(s) ldmina(s)
intersecciona(n) con la seccién transversal basica rectangular (o circular); produ-
ciendo una(s) linea(s) conductora(s) que representaremos genéricamente mediante
la variable o, la cual se define a través de la siguiente ecuacion paramétrica

§=3() (3.4)

donde el extremo del vector § denota un punto sobre la(s) linea(s) o; mientras [
representa una abscisa escogida de manera adecuada sobre dicha(s) Iinea(s).

El campo eléctrico en un punto de observacion genérico 7, situado dentro de
la guia rectangular (o circular), puede expresarse de la siguiente manera

E(7) = —juk | G753, k) Jo(1) dl (3.5)

donde 3" = §(I') determina la posicién de una fuente puntual de corriente sobre
la(s) linea(s) o, k = w,/j€ representa el nimero de onda, n = 1/p/€e define la im-

pedancia caracteristica, (i, constituye la funcién de Green diddica bidimensional
del tipo eléctrico, y finalmente J, se refiere a la densidad de corriente inducida
sobre la lamina(s) conductora(s). Conviene resenar que en (3.5) debe tomarse el
valor principal de la integral presente en dicha expresion; debido a la singularidad
que presenta (7, cuando 7 determina un punto sobre la(s) linea(s) o, tal y como
se discute por ejemplo en [35]. Debido a la naturaleza de la funcién de Green
usada en [21], el campo que proporciona la expresion recogida en (3.5) satisface la
correspondiente condicién de contorno sobre el contorno exterior rectangular (o
circular) de la guia. De esta manera, es posible establecer una ecuaciéon integral
para la corriente incognita J, imponiendo que la componente tangencial del cam-
po eléctrico E se anule sobre . Esta ecuacién presenta soluciones no triviales;
suponiendo para ello que el nimero de onda k en dicha ecuacion constituye un
numero de onda resonante de la estructura perturbada, es decir un nimero de
onda de corte asociado a un modo de la guia perturbada.
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La expresion general de la funcién de Green diadica i, presente en (3.5), tanto
para una guia con seccion transversal rectangular como circular, se encuentra
recogida en [36]; presentando dicha expresion el siguiente aspecto

G (7,7 k) = Gu(F, 7 k) + 2 2 G (77 k) (3.6)

donde Z representa un vector unitario dirigido segun el eje de la guia normal a su
seccién transversal; y Gy constituye una funcién de Green diadica transversal al
eje Z, definida como se indica a continuacion

— 1

Get(F,F’,k) = _ﬁ VV’g(F,F’)—I—@St(F,F’)
I L (3.7)
— e (r)e,(r )
)

Por su parte, el coeficiente (... asociado en (3.6) a la diada Z Z se expresa del
siguiente modo

o] k2
Gl ) = 9l 7) + 3. Ty 0l 0nl) (39

En (3.7) y (3.8), los vectores 7 y 7’ definen respectivamente el punto de ob-
servacion y la posicion de la fuente puntual de corriente dentro de la seccion
transversal de la guia rectangular (o circular), ¢ constituye la funcién de Green
escalar bidimensional que es solucion de la ecuacion de Poisson sujeta al cum-
plimiento de la condicién g = 0; mientras k,, y k|, se refieren respectivamente a
los nimeros de onda de corte del m-ésimo modo TE y del m-ésimo modo TM de
la guia con seccién transversal rectangular (o circular). Asimismo, el vector €,
representa en (3.7) el campo eléctrico transversal asociado al m-ésimo modo TE
de la mencionada guia rectangular (o circular); y la funcién escalar 1,,, presen-
te en (3.8), determina la componente axial del campo eléctrico correspondiente
al m-ésimo modo TM de la citada guia rectangular (o circular). Finalmente, el
término G empleado en (3.7) hace referencia a la funciéon de Green diadica sole-
noidal, normal al contorno de la guia rectangular (o circular), que debe satisfacer
la siguiente ecuacion

V XV x Gu(F,7') = T,6(F — @) + VV'g(7, ) (3.9)

donde I; designa una funcién diadica unitaria transversal, y 6(7 — 7'') representa
la funcién delta de Dirac bidimensional. En cuanto a las funciones g y Gy, utili-
zadas en (3.7) y (3.8), presentan ambas un comportamiento singular logaritmico
cuando los vectores ¥y 7' coinciden. Concretamente, en el caso de una guia
con seccion transversal circular, se dispone de expresiones analiticas conocidas en
forma cerrada tanto para ¢ como para (iy; mientras en el caso de la guia con
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seccién transversal rectangular, dichas funciones ¢ v G se expresan mediante
series convergentes de un unico indice en las que la singularidad logaritmica esta
asociada al primer término de dichas series. Las expresiones concretas de estas
funciones ¢ y Gy, tanto en el caso de la guia rectangular como de la gufa circular,
se encuentran recogidas en [21]. Por iltimo, resenar que las funciones modales
€m Y Um, presentes ambas también en (3.7) y (3.8), deben normalizarse como se
indica seguidamente

€ Em ds = 1 3.10

/Soe €, ds ( )
/@/}3; ds = 1 (3.11)
So

En lo referente a las expresiones explicitas de estas funciones modales norma-
lizadas €, y ¥,,, asi como las de sus correspondientes nimeros de onda de corte
km y k! a utilizar en (3.7) v (3.8), pueden encontrase por ejemplo en [15].

La densidad de corriente .J, inducida sobre la lamina(s) conductora(s), que
aperece en la definicion del campo eléctrico E recogida en (3.5), puede descom-
ponerse en una componente transversal y en una componente longitudinal; pre-
sentando pues el siguiente aspecto

Jo (1) = J(HT) + J.(I')2 (3.12)

donde el vector £ representa un vector unitario tangente a la(s) Iinea(s) o; mientras
Ji, J, constituyen funciones incognitas a determinar. Al sustituir pues en (3.5)
G., Gy Ges. por sus correspondientes expresmnes mostradas en (3.6), (3.7) y
(3.8), y empleando (3.12) para expresar el vector J,, las componentes tangencial
y longitudinal del campo eléctrico E se escriben de la siguiente manera

—

o a ! !
() = k/v g(;l,s J(l') di

— jnk / Ga(7, &) - 1)1 dl

L& Ea() o
— ]nkS Zl m /U em(sl) . t(l/)Jt(l/) dl/ (313)
E.(7) = —jnk/ 73N (1) dl
m(7) -
—]UkSZ = k’2 & [ )10 ar (3.14)

De las dos ecuaciones recién deducidas en (3.13) y (3.14), la primera de ellas
resulta apropiada para representar el campo eléctrico de los modos TE que se en-
cuentran al corte; ya que en dicho caso la corriente inducida y el campo eléctrico
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son ambos transversales. Por otra parte, la segunda de las mencionadas ecua-
ciones resulta especialmente util cuando se describen modos TM; pues para este
tipo de modos el campo eléctrico y la corriente son longitudinales. Imponiendo en
primer lugar la condicién de contorno E, - =0 sobre la(s) linea(s) o, se obtiene
la siguiente ecuacion relativa a los modos TE

1 8 ) aJt(ll) ’ - ai —) al / !
ﬁa 09(575 ) o7 dl' + Ut([) . Gst(373 ) -t(l )Jt(l) dl
(1) - € (F
i Z_:l %am =0 (3.15)

donde los coeficientes a,,, presentes en esta tltima ecuacion recién deducida, se
definen tal y como se indica seguidamente

% i}
in = / &3 - 1)) dl (3.16)

Por contra, si la condicién de contorno que se impone sobre la(s) linea(s) o es
E, =0, se obtiene la siguiente ecuacion asociada a los modos TM

/g(g, S dl+ > @Z’Z—,(j)a;n =0 (3.17)
g m=1 m

donde los coeficientes a! , que aparecen en la ultima ecuacion propuesta, vienen
definidos en esta ocasiéon del siguiente modo

k?
= / G ()T dll (3.18)

Para determinar los modos TE de la guia perturbada, la componente tangen-
cial J; de la densidad de corriente .J, se representa como

N
(1) =" buwa(l) (3.19)
n=1
donde b = (b1, by,...,by): constituye un vector columna formado por N coefi-

cientes numéricos; y {w} designa un conjunto de N funciones base definidas sobre
la(s) linea(s) o.

En cuanto al sumatorio presente en la ecuacién definida segin (3.15), su
calculo requiere sumar en principio infinitos términos. No obstante, con el obje-
to de implementar dicho sumatorio computacionalmente, el nimero de términos
a considerar en su calculo puede truncarse en un valor igual a M; nimero de
términos que permite obtener un valor bastante aproximado al real para el su-
matorio en cuestion, suponiendo que el valor de k£ es bastante mas pequeno que
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el de kps. Por razones también de implementacién computacional, la(s) linea(s)
o debe(n) dividirse en N elementos; cada uno de los cuales estd constituido por
un cierto nimero de segmentos, cuyas longitudes pueden a su vez diferir unas de
otras. En cuanto a las funciones w,, tal y como se indica en [21], se recomienda
el uso de funciones parabdlicas a tramos; cuyas primeras derivadas son conse-
cuentemente funciones lineales a tramos. La eleccion del tramo de funcién w,,
correspondiente a cada segmento del n-ésimo elemento de la(s) linea(s) o, debe
tener en cuenta las peculiaridades de la funcién incégnita J; en ciertos puntos de
o; tales como por ejemplo que la corriente puede tomar un valor no nulo en los
extremos de o que ademas pertenecen al contorno de la seccion transversal Sy
mientras la derivada de dicha corriente debe valer cero en dichos puntos, o que la
corriente debe ser igual a cero en los bordes de o y su derivada no tiene por qué
anularse en estos bordes (tedricamente o vale cero o diverge).

Sustituyendo pues (3.19) en (3.15) y (3.16), y aplicando en la ecuacién definida
segin (3.15) el Método de los Momentos (procedimiento de Galerkin), se obtiene
el siguiente problema algebraico de autovalores

U O, 2| D Ry a | _
R R S Y U
En (3.20), a = (a1, az, ..., an); representa un vector columna constituido por
los coeficientes a,,, U designa una matriz unitaria de orden M, O constituye una

matriz nula de dimensiones N x M; y finalmente los elementos de las matrices
D, C. L y R se obtienen mediante las siguientes expresiones

D = diag(k;? k3%, ... k) (3.21)
_ ooy Qwil) Qwy(l')

G = /U/Ug(s,s) o e didi (3.22)

Ly = / / wiyw; (1) (1) - Go(3,8) - 1) didl (3.23)

Ry — k%/wi(zﬁ(o-gm(g) al (3.24)

ij = 1,2,....N  m=12....M

Una vez resuelto el problema de autovalores recogido en (3.20), los autovec-
tores obtenidos deben normalizarse empleando la condicién expuesta en [37]; que
se resume a continuaciéon

B R T o

Utilizando pues los autovectores normalizados segiin el procedimiento que se
termina de exponer, y tras imponer la condicion de normalizacién del campo
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eléctrico transversal sobre la seccion de la guia perturbada, se deduce la siguiente
expresion final para el campo eléctrico transversal asociado al ¢-ésimo modo TE
de la mencionada guia perturbada

_— 1 X L oo 0w ()
Eq(T) = _anqvt‘/gg(rws ) ( ) dl

/iq n=1 al/

N
kg D by [ Gl i3 -0 wa (1) dU
n=1 g

M
am - —
+ Ky Z k—zqem(r) (3.26)

m=1 m

donde &, representa el nimero de onda de corte del ¢-ésimo modo TE, que co-
rresponde al ¢-ésimo autovalor del problema planteado en (3.20); mientras los
coeficientes a,,, y b,, constituyen los elementos del ¢-ésimo autovector asociado
al citado problema, autovector normalizado segin la condicién recogida anterior-
mente en (3.25).

A continuacion, con el objeto de obtener los modos TM de la guia perturbada,
la componente longitudinal .J, de la densidad de corriente J, debe expandirse de
la siguiente manera

N/
J(1) = bu, (1) (3.27)
n=1
donde b’ = (b, b, ..., by ): representa un vector columna integrado por N’ coefi-

cientes; mientras {u} determina un conjunto de N’ funciones base que se definen
sobre la(s) linea(s) o.

En relacién al sumatorio de infinitos términos que aparece en la ecuacion defi-
nida mediante (3.17), nuevamente por razones de implementacién computacional,
dicho sumatorio debe truncarse en un numero finito de términos a sumar; habien-
do escogido en esta ocasiéon un numero igual a M’, que permite obtener un valor
bastante aproximado para el citado sumatorio suponiendo que k£ es mucho mas
pequeno que kyp. Por lo que respecta a la(s) linea(s) o, ésta(s) se divide(n) en
N’ elementos, tantos como funciones base escogidas para expresar la corriente
longitudinal J, mediante el desarrollo mostrado en (3.27); elementos que estan
constituidos respectivamente por segmentos cuyas longitudes no tienen por qué
ser iguales. Para el caso que nos ocupa (modos TM), en [21] se recomienda el uso
de funciones triangulares como funciones base u,, en todos los elementos conside-
rados; a excepciéon de aquéllos que incorporan algiin borde de o, en cuyo caso se
propone la utilizacién de funciones "medio tridngulo” (ver [21]) como funciones
base para aproximar la posible singularidad de J, en dicho borde.

Empleando en (3.17) y (3.18) el desarrollo de la corriente longitudinal .J,
propuesto en (3.27), y tras aplicar en la ecuacién integral descrita segin (3.17)
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el Método de los Momentos (procedimiento de Galerkin), el problema asociado a
la obtencion de los modos TM de una guia perturbada se expresa del siguiente
modo en forma matricial

U O D' R/ a’
o o l-lm Blpla)-o o
En el problema de autovalores recién expuesto en (3.28), &’ = (a},al, ..., ayy )

constituye un vector columna integrado por los coeficientes a/ , U define una ma-
triz unitaria de orden M’, O y O’ designan sendas matrices nulas de dimensiones
N' x M'y N' x N' respectivamente; mientras los elementos de las matrices D’,
L' y R’ se deduce empleando las siguientes expresiones

D' = diag(k; %, k%, ... k) (3.29)

Uy = [ [ g ur) dar (3.30)
1 —

R, = @/Uui(l);/)m(s)dl (3.31)

i,j = 1,2,...,N' m=1,2,..., M

Observando el problema de autovalores mostrado en (3.28), se descubre que
admite N’ soluciones independientes con k = 0, @’ = 0y ¥ # 0 que no deben
considerarse. De cualquier manera, el citado problema expuesto en (3.28) puede
transformarse facilmente en un problema tipico de autovalores y autovectores;

que se expresa tal y como se indica a continuacion
(D'-R;- L' R)-a' =k’ (3.32)

La transformacion del problema original de autovalores, definido segin (3.28),
en el problema recién expuesto en (3.32) es posible gracias a que la matriz L'
presenta siempre un comportamiento no singular (ver [21]). Asimismo, conviene
resenar que este tltimo problema de autovalores, propuesto en (3.32), admite
solo M’ autovalores y autovectores; deduciendo el vector b’, una vez obtenido el
vector a’, mediante la siguiente relacién

b'=-L".R.a (3.33)

De nuevo, tras resolver el problema de autovalores y autovectores recogido
en (3.32), deben normalizarse los autovectores obtenidos; empleando para ello la
condicién de normalizacién propuesta en [38], que se expresa como

M ,
Z_:l lal,|” = &7 (3.34)
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En (3.34), £ representa el niimero de onda de corte del ¢g-ésimo modo TM de
la guia perturbada; que se corresponde directamente con el valor del g-ésimo au-
tovalor del problema propuesto en (3.32). Una vez normalizados los autovectores
obtenidos siguiendo el procedimiento recién expuesto, e imponiendo la condicion
de normalizacion del correspondiente potencial escalar sobre la superficie de la
guia perturbada, se obtiene la siguiente expresion definitiva para el potencial
escalar asociado al ¢-ésimo modo TM de la citada guia perturbada

N/
= [Z b;q/g( 7 8 () dl + Z iz Lap () (3.35)
n=1 g

donde los coeficientes a;,, son los elementos del g-ésimo autovector del problema
de autovalores definido segin (3.32); autovector que se encuentra normalizado
mediante la condicién expresada en (3.34). Por otra parte, los coeficientes b/,
constituyen los elementos del vector columna b}; que se encuentra relacionado

con el vector columna aj a través de la relacién expuesta en (3.33).

Finalmente, la expresion analitica del campo eléctrico transversal asociado al
g-ésimo modo TM de la guia perturbada se deduce, tal y como se indica segui-
damente, a partir del potencial escalar correspondiente a dicho modo y definido
con anterioridad en (3.35)

E(F) = —%‘jm (3.36)
q

Asi pues, mediante el procedimiento descrito es posible obtener los modos
de una guia cuyo contorno basico rectangular (o circular) se encuentra modifi-
cado. Una vez se conocen dichos modos, se procede a calcular las integrales de
acoplamiento entre estos modos y los correspondientes modos de una guia rectan-
gular (o circular), cuyo contorno basico no modificado coincide con el de la guia
perturbada. Dichas integrales de acoplamiento se definen del siguiente modo

[IBTE /S &,(7) - B,(7) ds (3.37)
[T /Sap(F)-E;(F) ds (3.38)
[T /ga;(F)-Eq(F) ds (3.39)
= [ E(F) - () ds (3.40)

donde ' designa la seccién transversal de la gufa perturbada, €,(€,) represen-
ta el campo eléctrico transversal normalizado correspondiente al p-ésimo modo
TE(TM) de la guia rectangular (o circular) cuyo contorno bésico no se ha modi-
ficado, y finalmente E;(E:;) se refiere al campo eléctrico transversal normalizado
asociado al ¢-ésimo modo TE(TM) de la guia perturbada.
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Con la intencion pues de evaluar las integrales de acoplamiento definidas segun
(3.37)- (3 40) es necesario determinar previamente los campos eléctricos transve-
rales E y E’ haciendo uso de las expresiones recogidas en (3.26), (3.35) y (3.36);
para lo cual las funciones de Green g y G se expresan, tal y como se indica

n [39] v [21] respectivamente, mediante las siguientes expansiones de funciones
modales normalizadas de la guia rectangular (o circular)

F7§/) _ i¢z(F)¢z(§/) (3‘41)

g( =
=1 kllz
00 PNz
Gu(7,5) = Z% (3.42)
=1 7

Sustituyendo pues en (3.26) y (3.35) las expansiones de las funciones de
Green g y G recién expuestas en (3.41) y (3.42), y recordando la relacién
)

€/ = —Vb; [ k!, se obtienen las siguientes expresiones para los campos eléctricos

transversales normalizados E;(E:;) correspondientes al ¢g-ésimo modo TE(TM) de
la guia perturbada

OO—’/

oo —»/ awn ’
By = —L5h,30 8 - /¢ = )

/iqnl =1 Z

o Gl

+ anqz kj;) / &3 - T (1) dIf

=1

S~ Gnaz (7 3.43
—I_/iq Z kQ em(r) ( N )

a
+ 2 () (3.44)

Ademas, como se apunta en [21], las expresiones ofrecidas en (3 26), (3.35) y
(3.36) para los campos eléctricos transversales normalizados Eq y E , Y en conse-
cuencia estas dltimas expresiones propuestas en (3.43) y (3.44) para dichos cam-
pos, proporcionan valores nulos de campo en aquellos puntos que estan situados
entre la seccion transversal (Sp) de la guia rectangular (o circular) no modificada
y la seccion transversal (5) de la guia perturbada. Por tanto, las integrales de
acoplamiento entre los modos de ambas guias, definidas segin (3.37)—(3.40), pue-
den evaluarse integrando en el dominio definido por la seccién transversal (Sg) de
la guia rectangular (o circular) cuyo contorno no esta modificado; lo que resulta
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especialmente interesante al poder utilizar la propiedad de ortonormalidad de los
vectores € y €’. De esta manera, se obtienen finalmente las siguientes expresiones
para las mencionadas integrales de acoplamiento

e /S &.(7) - B,(7) ds = llenpbnq o ] (3.45)
L = [ E ) B ds =0 (3.46)
I = [ ) ) = - S R (3.47)
0 9 n=1
N/
L /S EF) - BNF) ds = &) Z_:l RV + f (3.48)

donde los coeficientes R, R}, y R}, presentes en las expresiones recién deduci-
das, se definen del siguiente modo

1 = (=] eyl i i
Rop = —kg/gep(s)-t(l)wn(l)dl (3.49)
! 1 =/ ! !
R, = ﬁ/gg/)p(s Yun (') dl (3.50)
"o —»/ awn ) !
R! = k,/;z)p i (3.51)

Por supuesto, al evaluar todas las integrales de acoplamiento mediante las
expresiones (3.45)—(3.48) se asume que p < M cuando p designa un modo TE,
y que p < M’ cuando p se refiere a un modo TM. Asimismo, resulta interesan-
te observar que los coeficientes R, y R, empleados respectivamente en (3.45)
y (3.48), constituyen los elementos de las matrices R and R’ utilizadas en la
obtencion de los modos TE y TM de la guia perturbada; como se puede compro-
bar recordando las definiciones de los elementos de dichas matrices recogidas en
(3.24) v (3.31). Por tanto, para determinar el valor de las citadas integrales de
acoplamiento sélo es necesario calcular los elementos R}, presentes en (3.47), lo
que implica resolver simples integrales de linea; pues el resto de parametros ne-
cesarios para implementar (3.45)—(3.48) se conocen una vez obtenidos los modos
de la guia perturbada.

El método recién descrito para obtener los modos de una guia cuyo contorno
bésico rectangular (o circular) estd modificado, asi como las integrales de acopla-
miento entre dichos modos y los de la correspondiente guia rectangular (o circular)
sin modificar, se encuentra implementado comercialmente en un programa deno-
minado ANAPLAN-W, que se ejecuta en plataformas SUN, y desarrollado bajo
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Guia de salida Guia de salida
Ventana de acoplo ¢ ‘ Ventana deacoplo ¢

do salida . ;
de salida '
PS=

Cavidad resonante Cavidad resonante
con tornillo de sintonia con elemento de sintonia
Ventana de acoplo Ventana de acoplo
de entrada de entrada

A
Guia de entrada
Gufa de entrada

Figura 3.4: Estructura construida para medir el comportamiento electromagnético de
un tornillo de sintonia situado en la cavidad resonante de un filtro paso banda en a),
y estructura equivalente empleando un elemento de sintonia con seccién transversal
cuadrada en b).

el contrato 10966/94/NL/NB firmado entre la Universidad de Pavia y el Centro
Europeo de Tecnologia e Investigacion Espacial (ESTEC) de la Agencia Espacial
FEuropea (ESA). Todos los resultados ofrecidos en el presente capitulo, correspon-
dientes claro esta a dispositivos que utilizan elementos de sintonia, han sido gene-
rados empleando los valores que proporciona el citado programa ANAPLAN-W
para las integrales de acoplamiento entre los modos de las correspondientes guias
de contorno basico modificado y sin modificar.

Equivalencia entre un Tornillo de Sintonia y un Tramo Uniforme de
Guia Reentrante

A continuacion, se describe un procedimiento empirico para determinar la equiva-
lencia entre el diametro de un tornillo de sintonia, de secciéon transversal circular,
y el lado de la seccién transversal cuadrada de la insercion metalica de un tramo
uniforme de guia reentrante. En dicho procedimiento, la altura del elemento de
sintonia con seccion transversal cuadrada, equivalente al tornillo de sintonia bajo
analisis, se considera siempre igual a la altura del citado tornillo.

Asi pues, con el objeto de tener conocimiento del comportamiento electro-
magnético de los tornillos de sintonia utilizados en los filtros paso banda, se ha
considerado en primer lugar un tornillo de seccién circular (didmetro ¢ = 4 mm)
situado en una cavidad resonante acoplada con las guias de entrada y salida me-
diante sendas ventanas de acoplo inductivas; tal y como se muestra graficamente
en la figura 3.4 (apartado a). Las guias de entrada y salida escogidas en es-
ta estructura son guias normalizadas WR-75 (a = 19.050 mm, b = 9.525 mm),
las ventanas de acoplo inductivas de entrada y salida presentan ambas seccién
transversal rectangular (¢ = 7.000 mm, b = 9.525 mm) con una profundidad de
1.000 mm, y la cavidad resonante de la estructura esta constituida de nuevo por
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Penetracién del Tornillo Frecuencia Central de la
de Sintonia (mm) Banda de Paso del Filtro (GHz)
0.000 14.530
1.680 13.775
2.520 13.322
2.940 13.211

Tabla 3.1: Efecto de la penetracién del tornillo de sintonfa sobre la frecuencia central
de la banda de paso del filtro mostrado en la figura 3.4 (apartado a).

una guia normalizada WR-75 (¢ = 19.050 mm, b = 9.525 mm) que presenta una
longitud igual a 9.970 mm.

Para determinar la respuesta electromagnética de la estructura mostrada en
la figura 3.4 (apartado a), se han medido los pardmetros de dispersion (en in-
glés scattering) que presenta dicho dispositivo para diferentes penetraciones del
tornillo de sintonia situado en la cavidad resonante (ver apartado a en fig. 3.4);
habiendo realizado las medidas con un analizador de redes HP8510C en el Area
de Microondas del Laboratorio de Sistemas de Radiofrecuencia que la ESA tiene
en ESTEC. Como es bien sabido, a medida que aumenta la penetracién del torni-
llo situado en la cavidad resonante, la frecuencia central de la banda de paso del
filtro disminuye. En la tabla 3.1, se ofrecen los valores medidos de esta frecuencia
central de la banda de paso del dispositivo construido (recordar apartado a en
fig. 3.4) para diferentes penetraciones del tornillo de sintonia considerado.

Una vez medida la respuesta de la estructura mostrada en la figura 3.4 (apar-
tado a) para diferentes penetraciones del tornillo de sintonfa, haciendo uso de
las herramientas de programacién denominadas DUMAS 3.0 (ver apéndice B)
v ANAPLAN-W, se simula el comportamiento electromagnético (pardmetros de
dispersién) de una estructura similar a aquélla cuya respuesta se ha medido pre-
viamente; estructura en la que en lugar de emplear el tornillo de sintonia con-
siderado originalmente, éste se sustituye en cada uno de los casos presentados
en la tabla 3.1 por un elemento de secciéon transversal cuadrada e igual altura
que el tornillo (ver apartado b en fig. 3.4). Desde el punto de vista del andlisis
electromagnético de la nueva estructura recogida en la figura 3.4 (apartado b),
el tramo de cavidad que contiene al elemento de sintonia con seccién transversal
cuadrada se considera como un tramo uniforme de guia reentrante; cuya insercion
metalica (elemento de sintonfa) presenta una seccién transversal cuadrada (an-
chura de la inserciéon metalica igual a su profundidad). El tamano de la inserciéon
metalica cuadrada debe determinarse, para cada una de las distintas penetracio-
nes recogidas en la tabla 3.1, con el objeto de centrar la respuesta paso banda
de la estructura equivalente a la misma frecuencia obtenida empleando el torni-
llo de sintonia real. Asi por ejemplo, para el caso en el que el tornillo penetra
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Equivalencia entre Tornillo y Guia Reentrante
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Figura 3.5: Mddulo de los parametros S3; y S1; que presenta una estructura como
la mostrada en la figura 3.4 (apartado b); cuyo elemento de sintonia tiene seccién
transversal cuadrada (lado igual a 2.820 mm) y penetra 1.680 mm dentro de la cavidad
resonante de la estructura.

1.680 mm dentro de la cavidad resonante, en la figura 3.5 se presenta la respues-
ta electromagnética (pardmetros Sg; y S11) de la estructura equivalente ofrecida
en la figura 3.4 (apartado b); habiendo utilizado como elemento de sintonia un
cilindro de seccién cuadrada (lado igual a 2.820 mm) y con la misma altura que
el tornillo de sintonia real. Fn la figura 3.5, se observa que el elemento de secciéon
cuadrada escogido centra efectivamente la respuesta paso banda de la estructura
equivalente a la misma frecuencia central, concretamente a 13.775 GHz, a la que
se encuentra centrada la respuesta paso banda de la estructura real original con
el tornillo de sintonfa (recordar tabla 3.1). En la tabla 3.2, se ofrece el tamano
que debe presentar cada elemento de sintonia equivalente, concretamente el va-
lor del lado de su seccién transversal cuadrada, para recuperar con la estructura
mostrada en la figura 3.4 (apartado b) la misma respuesta que se ha obtenido
previamente, empleando el tornillo de sintonia real, con unas penetraciones de
dicho tornillo recogidas en la tabla 3.1.

Observando los resultados ofrecidos en la tabla 3.2, se descubre que a ma-
yor penetracion del tornillo de sintonia situado en la cavidad resonante de la
estructura considerada (recordar apartado a en fig. 3.4), el tamano del elemen-
to de sintonfa equivalente (el lado de su seccién transversal cuadrada) requerido
es cada vez menor; comportamiento que puede explicarse considerando el efec-
to perturbador introducido por los angulos del mencionado elemento de sintonia
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Penetracién del Tornillo | Tamano del Elemento de
de Sintonia (mm) Sintonia Equivalente (mm)
1.680 2.820
2.520 1.700
2.940 1.096

Tabla 3.2: Tamario del elemento de sintonia equivalente, con seccién transversal cua-
drada, en funcién de la penetracién del tornillo de sintonia (¢ = 4 mm) situado dentro
de la cavidad de la estructura mostrada en la figura 3.4 (apartado a).

equivalente. Asi pues, al aumentar la penetracion del tornillo de sintonia real, la
perturbacion electromagnética que producen los angulos del elemento de sintonia
equivalente introducido crece; por lo que el tamano requerido en el elemento de
sintonia equivalente es menor para conseguir el mismo efecto producido por el
tornillo original. Empleando pues los valores mostrados en la tabla 3.2, y obte-
niendo ademas algunos otros valores adicionales para penetraciones mayores del
tornillo de sintonia (hasta que el tornillo penetre aproximadamente la mitad de la
altura de la cavidad resonante), es posible obtener una curva mediante minimos
cuadrados por ejemplo que se ajuste bien a todos los valores obtenidos. Una vez
construida dicha curva, en ella se podra leer el valor del tamano del elemento de
sintonfa equivalente (lado de su seccién transversal cuadrada) que corresponde
a cada penetracion del tornillo real considerado, aquél de didmetro ¢ = 4 mm,
y situado dentro de la cavidad resonante del filtro paso banda de un solo polo
implementado. Con el objeto de disponer de un juego apropiado de este tipo de
graficas, el proceso recién descrito deberia repetirse para otros tornillos (diferen-
tes penetraciones) situados en la misma estructura previamente considerada; y
posteriormente situando todos los tornillos empleados en el proceso de medidas
en estructuras similares (filtros paso banda de un solo polo), pero con dimen-
siones de sus elementos integrantes (ventanas de acoplo inductivas y cavidades
resonantes) diferentes a las del ejemplo planteado anteriormente.

En un filtro paso banda implementado con ventanas de acoplo inductivas, tal
y como ya se ha comentado con anterioridad, los tornillos de sintonia no sélo se
sitian en las cavidades resonantes para ajustar la frecuencia central de la banda
de paso; sino que también se colocan en las ventanas de acoplo inductivas del
filtro para conseguir el ancho frecuencial deseado en la citada banda de paso. Los
efectos de los tornillos de sintonia en los mencionados filtros pueden simularse
facilmente con los programas DUMAS 3.0 y ANAPLAN-W; empleando para ello
légicamente elementos de sintonia con seccién transversal cuadrada. Tras simu-
lar con dichos programas la respuesta deseada del filtro paso banda, es necesario
determinar el valor de los diametros de los tornillos de sintonia reales a emplear
en el dispositivo a construir; para lo cual deben utilizarse graficas de equivalencia
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Figura 3.6: Estructura considerada para estudiar la evolucién de la frecuencia central
de la banda de paso de un filtro paso banda de un solo polo, con un elemento de sintonia
en su cavidad resonante, en funcién de la penetraciéon de dicho elemento.

similares a aquélla descrita en el parrafo anterior. En concreto, deben utilizar-
se dos de las mencionadas graficas; una de ellas para obtener los diametros de
los tornillos a situar dentro de las cavidades resonantes del filtro, y la otra para
deducir los diametros de los tornillos a colocar en las ventanas de acoplo del ci-
tado diseno. De esta manera, utilizando los tornillos de sintonia cuyos diametros
se obtienen mediante dichas graficas, el filtro paso banda implementado presen-
tara una respuesta electromagnética muy similar a la obtenida en simulacion con
elementos de sintonia de seccion transversal cuadrada.

3.1.2 Investigacién de Zonas de Sintonia

Como primera aplicacion del modelo desarrollado en el apartado 3.1.1 para re-
presentar el comportamiento electromagnético de los tornillos de sintonia, en este
apartado se investiga en primer lugar el efecto que supone introducir un elemento
de sintonfa (con seccién transversal cuadrada) en una cavidad resonante; que esta
acoplada con las guias de entrada y salida de la estructura considerada mediante
sendas ventanas de acoplo inductivas (ver estructura en figura 3.6). Las dimen-
siones nominales de la seccion transversal de las guias de entrada y salida escogi-
das (@ = 47.550 mm, b = 22.150 mm) corresponden a las de la guia normalizada
WR-187; mientras como ventanas de acoplo se eligen guias con seccién transver-
sal rectangular (¢ = 20.000 mm, b = 22.150 mm) de profundidad 4.000 mm. La
cavidad resonante del filtro viene representada de nuevo por una guia normaliza-
da WR-187 de longitud 22.000 mm; y el elemento de sintonia centrado en dicha
cavidad presenta una seccién transversal cuadrada de lado 10.000 mm.

Una estructura como la considerada en el ejemplo bajo analisis, constituida
por una cavidad resonante acoplada a las guias de entrada y salida mediante
ventanas de acoplo inductivas (recordar fig. 3.6), constituye un filtro paso banda
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Elemento de Sintonia dentro de la Cavidad
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Figura 3.7: Evolucién de la frecuencia central de la banda de paso de la estructura
mostrada en la figura 3.6 frente a la penetracién del elemento de sintonfa situado en la
cavidad resonante de dicha estructura.

en guia rectangular de un solo polo (una sola cavidad); cuya respuesta electro-
magnética (pardmetro Sz;) presenta una banda de paso centrada a una determi-
nada frecuencia con un cierto ancho frecuencial. En la figura 3.7, se muestra la
variacién de la frecuencia central de la banda de paso del filtro considerado para
diferentes penetraciones del elemento de sintonia situado en su cavidad resonan-
te; observando, como era previsible, que dicha frecuencia central disminuye al
aumentar la penetracion del elemento de sintonia. De los resultados mostrados
en la figura 3.7, para un elemento de sintonia que presenta seccién transversal
cuadrada (lado igual a 10.000 mm) situado en la cavidad resonante de la estruc-
tura analizada, es posible determinar facilmente la penetracion requerida y la
variacién necesaria de dicha penetracién para compensar imprecisiones en la fa-
bricacion de filtros paso banda, o incluso para sintonizar estos filtros a diferentes
frecuencias pertenecientes a una determinada banda de interés.

De manera similar a como se ha estudiado previamente el efecto que supone
situar un elemento de sintonia en la cavidad resonante de un filtro paso banda de
un solo polo, seguidamente se procede a determinar como afecta colocar elementos
de sintonia en las ventanas de acoplo del citado filtro paso banda; empleando
para ello una estructura como la mostrada en la figura 3.8. En esta ocasion, la
estructura considerada es idéntica (mismas dimensiones de los elementos que la
integran) a la empleada en el caso anterior; exceptuando la profundidad de las
ventanas de acoplo, cuyo valor se elige en este caso igual a 6.000 mm. Como
elemento de sintonfa a situar en ambas ventanas (ver fig. 3.8), se ha escogido
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Figura 3.8: Estructura escogida para analizar la evolucién del ancho frecuencial de la
banda de paso de un filtro paso banda de un solo polo, con elementos de sintonia en
las ventanas de acoplo de entrada y salida del filtro, en funcién de la penetracién de
dichos elementos.

nuevamente un elemento que tiene seccion transversal cuadrada; aunque el lado
de la seccion presenta en este analisis un valor de 4.000 mm.

Los resultados obtenidos al simular la estructura recogida en la figura 3.8,
variando légicamente la penetracion de los elementos de sintonia situados en las
ventanas de acoplo de entrada y salida, se ofrecen en la figura 3.9; donde se
muestra la evolucién del ancho de banda relativo de la respuesta paso banda
del filtro considerado. Este ancho de banda relativo se define como el cociente
entre el ancho frecuencial a 3 dB de la mencionada respuesta paso banda del
filtro y la frecuencia central de dicha banda de paso; que se representa ademas
normalizado respecto del valor obtenido para este cociente cuando no existen
elementos de sintonia en las ventanas de acoplo. Estos resultados recogidos en
la figura 3.9, tal y como era de esperar, confirman que el ancho de banda de la
respuesta electromagnética (parametro Sy;) del filtro paso banda aumenta cuando
se incrementa la penetraciéon del elemento de sintonia situado en sus ventanas de
acoplo inductivas. De esta tltima gréfica (figura 3.9), considerando un mismo
elemento de sintonia con seccién transversal cuadrada (lado igual a 4.000 mm) en
las ventanas de acoplo inductivas de entrada y salida de la estructura simulada,
puede deducirse con facilidad la penetracion requerida en dichos tornillos, asi
como la variacion necesaria de esta penetracion, para una aplicacion especifica
que requiera de la presencia de los mencionados elementos de sintonia.

Del estudio presentado sobre las posibles zonas de sintonia a conseguir, em-
pleando para ello elementos de sintonia en las cavidades resonantes y en las ven-
tanas de acoplo inductivas de un filtro paso banda de un solo polo, se concluye
que dichos elementos pueden emplearse no solo para compensar las degradaciones
que experimentan las respuestas de los filtros debidas a tolerancias en su imple-
mentacion; sino también para sintonizar los mencionados filtros paso banda en
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Figura 3.9: Evolucién del ancho de banda relativo normalizado, que presenta la res-
puesta paso banda de la estructura mostrada en la figura 3.8, frente a la penetraciéon
del elemento de sintonia situado en las ventanas de acoplo de dicha estructura.

una determinada banda de frecuencias preservando un cierto ancho de banda.
Concretamente, esta ultima posibilidad que ofrecen los mencionados elementos
de sintonia, deducida de la enorme zona de frecuencias centrales de bandas de
paso y anchos de banda relativos que pueden conseguirse con dichos elementos
de sintonfa (recordar figuras 3.7 y 3.9), se ha utilizado en el préximo apartado
para presentar un procedimiento de diseno de estructuras basicas de filtros paso
banda, implementadas con ventanas inductivas, que pueden sintonizarse dentro
de una banda de frecuencias manteniendo su ancho de banda mediante el empleo
de los correspondientes tornillos de sintonia.

3.1.3 Procedimiento de Diseno de Filtros Paso Banda en
Guia Rectangular con Ventanas de Acoplo Inducti-
vas y Tornillos de Sintonia

En el presente apartado, se describe un procedimiento general para disenar una
estructura basica de filtro paso banda en guia rectangular, con ventanas inducti-
vas, cuya respuesta pueda sintonizarse en una determinada banda de frecuencias
preservando un cierto ancho frecuencial mediante tornillos de sintonia. Este tipo
de implementaciones pueden encontrar aplicacion en el equipamiento utilizado en
radioenlaces; en los cuales cada usuario individual utiliza una pequena porcion
de la misma banda general de frecuencias. Asi pues, en dicha aplicacion puede
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Guia utilizada Dimensiones de las guias (mm)
para implementar | Filtro a 11 GHz | Filtro a 13 GHz
12 ventana (anchura) 10.520 8.850
12 cavidad (longitud) 15.680 11.972
22 ventana (anchura) 7.098 5.658
22 cavidad (longitud) 17.605 13.328
32 ventana (anchura) 6.520 5.206

Tabla 3.3: Dimensiones optimizadas de las ventanas de acoplo inductivas y de las
cavidades resonantes que integran los dos filtros paso banda en guia rectangular, sin
elementos de sintonia, centrados respectivamente a 11 GHz y 13 GHz con un ancho de
banda de 300 MHz y respuesta tipo Chebyshev.

resultar interesante disponer por adelantado de la parte mas costosa (la estruc-
tura bésica recién comentada) de los filtros a utilizar por cada usuario; y en una
etapa posterior seleccionar la frecuencia especifica de operacion de cada usuario
sintonizando adecuadamente, mediante el empleo de una tapa superior con los
elementos de sintonia apropiados, la estructura basica del mencionado filtro paso
banda. Con el objeto de presentar esta técnica de diseno novedosa, a continuacion
se describe el proceso a seguir para disenar una estructura basica de filtro paso
banda simétrico de 4 polos, implementado en guia rectangular con ventanas de
acoplo inductivas, cuya respuesta tipo Chebyshev pueda sintonizarse a cualquier
frecuencia comprendida entre 11 GHz y 13 GHz preservando un mismo ancho de

banda igual a 300 MHz.

Para obtener unas dimensiones 6ptimas de la estructura basica descrita pre-
viamente, deben disenarse en primer lugar dos filtros paso banda simétricos de
4 polos, implementados en guia rectangular con ventanas de acoplo inductivas
(ver figura 3.1), que presenten ambos una respuesta tipo Chebyshev con un an-
cho de banda de 300 MHz; y centrados respectivamente a la frecuencia inicial
y final de la banda en la que se pretende desplazar la respuesta del filtro, en
nuestro caso a 11 GHz y 13 GHz. En el diseno de estos dos filtros, se ha seguido
el procedimiento descrito en [40]; donde se propone una técnica alternativa pa-
ra disenar filtros de microondas basada en un simulador electromagnético como
puede ser por ejemplo el programa DUMAS 3.0 (ver apéndice B), y que des-
compone la tarea compleja de diseno de filtros en un conjunto de tareas mas
simples con unos objetivos claramente identificados. Concretamente, este nuevo
procedimiento propuesto en [40] implica la optimizacién de un nimero limitado
de parametros fisicos del filtro en cada etapa del diseno; lo que resulta eficiente
desde el punto de vista computacional, y a su vez provoca que el proceso de diseno
converja rapidamente a la solucion éptima. En el caso concreto de los dos disenos
que nos ocupan, siguiendo el método propuesto en [40], se han escogido como
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Figura 3.10: Respuesta electromagnética (médulo de los parametros Sz; y S11) que
presenta un filtro paso banda simétrico de 4 polos, implementado en gufa rectangular
con ventanas de acoplo inductivas y respuesta tipo Chebyshev, centrado a 11 GHz y
con un ancho de banda de 300 MHz en a); y mismo tipo de filtro paso banda centrado

a 13 GHz en b).

parametros fisicos a optimizar las anchuras de las ventanas de acoplo inductivas
y las longitudes de las cavidades resonantes de los dos filtros (recordar fig. 3.1).
Las guias de entrada y salida de ambos filtros, asi como las cavidades resonantes,
se corresponden con guias normalizadas WR-75 (¢ = 19.050 mm, b = 9.525 mm);
mientras que todas las ventanas de acoplo, al presentar caracter inductivo, ten-
dran una seccién transversal rectangular de altura constante b = 9.525 mm. Para
la profundidad de todas las ventanas de acoplo, se ha escogido nuevamente un
mismo valor; en este caso igual a 2.000 mm. En cuanto a las anchuras de las dife-
rentes ventanas de acoplo inductivas y las longitudes de las cavidades resonantes,
parametros escogidos para obtener las respuestas de los dos filtros paso banda
sin elementos de sintonia, sus respectivos valores optimizados tras implementar
el proceso de diseno seguido se encuentran resumidos en la tabla 3.3, recogida
en la pagina 95; donde se observa que tan solo se muestran las dimensiones de
dichos parametros para la mitad de las estructuras (tres ventanas de acoplo y
dos cavidades resonantes), debido a que los dos filtros disenados son simétricos.
Las respuestas electromagnéticas (parametros de dispersion Sg; vy S11) que pre-
sentan los dos filtros paso banda disenados, centrados respectivamente a 11 GHz
y 13 GHz, se muestran en la figura 3.10 (apartados a y b); comprobando en dicha
figura que ambas respuestas presentan el ancho de banda deseado (300 MHz).
Las dimensiones finales de las ventanas de acoplo (anchuras) de la estructu-
ra basica de filtro paso banda, sintonizable con elementos de sintonia, quedan
restringidas por los valores mas pequenos de dichas dimensiones obtenidas en
los disenos de los filtros paso banda sin elementos de sintonia; que correspon-
den al filtro cuya respuesta estd centrada a 13 GHz (consultar tabla 3.3). Esta
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Figura 3.11: Estructura escogida para determinar el nivel de acoplamiento requerido
por cada ventana de acoplo inductiva de los filtros sin elementos de sintonia en a), y
estructura utilizada para obtener ese mismo nivel de acoplamiento empleando elementos
de sintonia en la ventana correspondiente de la estructura basica en b).

restriccién se debe a que el ancho de banda de las respuestas conseguidas en
los filtros sin elementos de sintonia mediante las ventanas de acoplo (anchuras),
se conseguiran en la estructura basica sintonizable introduciendo elementos de
sintonia en las ventanas de acoplo de dicha estructura. Asi pues, para la anchu-
ra de la primera ventana de acoplo de la citada estructura basica, se escoge un
valor igual a 8.700 mm; mientras para la segunda y tercera ventana de acoplo
inductiva de dicha estructura se elige una misma anchura de valor 5.100 mm. El
nivel de acoplamiento requerido por los dos filtros disenados previamente sin ele-
mentos de sintonia, centrados respectivamente a 11 GHz y 13 GHz, es mayor que
el proporcionado por las anchuras recién escogidas para las ventanas de acoplo
de la estructura basica a disenar (comparar con las respectivas anchuras de las
ventanas de acoplo en la mencionada tabla 3.3); por lo que para conseguir esos
niveles de acoplamiento, tal y como se termina de mencionar, se introduciran ele-
mentos de sintonia (en este caso con seccién transversal cuadrada de lado igual
a 2.000 mm) situados respectivamente en cada una de las ventanas de acoplo
inductivas de la estructura bédsica disenada (recordar apartado 3.1.2). Para co-
rroborar que las anchuras seleccionadas en las ventanas de acoplo inductivas de la
estructura basica son apropiadas, resulta necesario determinar las penetraciones
de los elementos de sintonia, situados respectivamente en las ventanas inductivas
de la estructura basica, que permitan alcanzar los niveles de acoplamiento reque-
ridos por los dos filtros sin elementos de sintonia. Los valores de estos niveles
de acoplamiento se determinan simulando estructuras simétricas constituidas por
una sola cavidad resonante (a = 19.050 mm, b= 9.525 mm); que se encuentra
acoplada a las guias de entrada y salida (con iguales dimensiones que la cavidad)
mediante sendas ventanas de acoplo inductivas, cuyas dimensiones corresponden
en cada caso a las recogidas en la tabla 3.3. En la figura 3.11 (apartado a), se
muestra el aspecto que presenta la estructura recién descrita para determinar los
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Figura 3.12: Comparacién entre las respuestas electromagnéticas (parametros Sz1) de
las estructuras mostradas en la figura 3.11 (apartados a y b) para el caso menos critico
(primera ventana de acoplo de anchura 8.850 mm del filtro a 13 GHz) en a), e idéntica
comparacién para el caso mas critico (segunda ventana de acoplo de anchura 7.098 mm

del filtro a 11 GHz) en b).

niveles de acoplamiento proporcionados por cada ventana inductiva en los filtros
sin elementos de sintonia; observando ademas en dicha figura que las ventanas
de acoplo de entrada y salida son idénticas (estructura simétrica). Las distintas
respuestas electromagnéticas de la estructura propuesta, simuladas haciendo uso
del programa DUMAS 3.0, se centran a la frecuencia correspondiente (11 GHz
o 13 GHz dependiendo de la ventana de acoplo que se considere); modificando
para ello de manera adecuada la longitud de la cavidad resonante que integra la
citada estructura (recordar apartado a en fig. 3.11). A continuacion, usando las
ventanas de acoplo inductivas elegidas para la estructura basica (la primera de
ellas con anchura igual a 8.700 mm, y la segunda y tercera con la misma anchura
de valor 5.100 mm), debe poderse alcanzar en cada caso el mismo nivel de aco-
plamiento obtenido con las ventanas inductivas de los disenos sin elementos de
sintonia; para lo cual se emplea una estructura como la mostrada en la figura 3.11
(apartado b), que incorpora légicamente elementos de sintonia en las dos ventanas
de acoplo. Las respuestas electromagnéticas de esta nueva estructura, en cuya si-
mulacién se ha hecho uso de los programas DUMAS 3.0 y ANAPLAN-W, se han
centrado nuevamente a la frecuencia correspondiente (11 GHz o 13 GHz segin
el caso); con el objeto de poder comparar estas nuevas respuestas con aquéllas
obtenidas anteriormente cuando no existian elementos de sintonia en las venta-
nas de acoplo, y determinar pues las penetraciones requeridas en los elementos
de sintonia para superponer ambas respuestas en todos los casos considerados.
Asi por ejemplo, en la figura 3.12 (apartado a) se ofrece una comparacién entre
las respuestas electromagnéticas que presentan las dos estructuras mostradas en
la figura 3.11 (apartados a y b) para el caso menos critico; que corresponde a
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Elemento de Sintonia Penetracién (mm)
situado en Filtro a 11 GHz | Filtro a 13 GHz
12 ventana (anchura=8.700 mm) 3.582 1.110
22 ventana (anchura=5.100 mm) 4.477 2.414
32 ventana (anchura=5.100 mm) 4.046 0.983

Tabla 3.4: Penetraciones de los elementos de sintonfa situados en las ventanas de
acoplo de la estrucutra basica para conseguir los niveles de acoplamiento requeridos
por los disefios a 11 GHz y 13 GHz.

la primera ventana de acoplo inductiva del filtro centrado a 13 GHz, de anchura
8.850 mm, cuyo nivel de acoplamiento debe recuperarse insertando un elemento
de sintonia en la primera ventana de acoplo de la estructura basica con anchura
igual a 8.700 mm. Como puede observarse en la figura 3.12 (apartado a), es posi-
ble conseguir que ambas respuestas se superpongan; habiendo empleado para ello
un elemento de sintonfa con seccién cuadrada (de lado igual a 2.000 mm) que pe-
netra 1.110 mm en la ventana de acoplo. Por otra parte, en la misma figura 3.12
(apartado b) se recoge el mismo estudio comparativo recién descrito pero en esta
ocasion para el caso mas critico; que se encuentra asociado a la segunda ventana
inductiva del filtro centrado a 11 GHz, con anchura igual a 7.098 mm, cuyo nivel
de acoplamiento debe conseguirse introduciendo nuevamente un elemento de sin-
tonia ahora en la segunda ventana de acoplo de la estructura basica con anchura
5.100 mm. Los resultados mostrados en la figura 3.12 (apartado b) revelan que
es posible conseguir el nivel de acoplamiento buscado; habiendo necesitado en
este segundo ejemplo un elemento de sintonia con secciéon cuadrada (nuevamente
de lado igual a 2.000 mm) penetrando 4.477 mm en la ventana de acoplo. De la
discusion realizada sobre estos dos ultimos resultados, es posible concluir que los
diferentes niveles de acoplamiento requeridos por las ventanas inductivas de los
filtros centrados a 11 GHz y 13 GHz pueden conseguirse, empleando légicamente
los correspondientes elementos de sintonia, mediante las ventanas de acoplo es-
cogidas para la estructura basica de filtro paso banda a disenar. Un resumen
completo de las penetraciones requeridas en estos elementos de sintonia, determi-
nadas respectivamente para superponer en cada caso las respuestas asociadas a
las dos estructuras consideradas en la figura 3.11 (apartados a y b), se encuentra
recogido en la tabla 3.4.

En cuanto a las dimensiones finales de las cavidades resonantes (longitudes)
de la estructura basica de filtro paso banda a disenar, quedan ahora restringidas
por los valores mas pequenos obtenidos para dichas longitudes en el proceso de
sintonfa (a 11 GHz o a 13 GHz segun el caso) de la estructura constituida por
una sola cavidad (recordar apartado b en fig. 3.11) considerada anteriormente; es-
tructura que se ha utilizado en la obtencién de las penetraciones de los elementos
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Figura 3.13: Estructura escogida para determinar las penetraciones del elemento de
sintonia, a situar en la primera cavidad de la estructura basica, con el objeto de centrar
la respuesta de esta primera cavidad a 11 GHz y 13 GHz respectivamente.

de sintonia, a situar en las respectivas ventanas de acoplo inductivas del modelo
basico de filtro paso banda, que permiten obtener los niveles de acoplamiento
requeridos. De esta manera, al sintonizar dicha estructura correspondiente a la
primera ventana de acoplo de la implementacién basica, resulta necesario escoger
una cavidad en el esquema mostrado en la figura 3.11 (apartado b) de longitud
igual a 13.886 mm para centrar su respuesta a 11 GHz; mientras que para centrar
la respuesta de esa misma estructura con una sola cavidad a 13 GHz, se precisa
una longitud para dicha cavidad de valor 10.814 mm. Como consecuencia del
comentario realizado previamente, se escoge un valor igual a 10.500 mm (menor
que el mas pequeno de los valores recién mencionados) para la longitud de la
primera cavidad resonante de la estructura basica a disenar; resultando preciso
entonces situar en dicha cavidad un elemento de sintonia, nuevamente de seccién
transversal cuadrada (en esta ocasion con lado igual a 4.000 mm), que permita
sintonizar la respuesta de la citada estructura de una sola cavidad a 11 GHz y
13 GHz respectivamente. Para determinar las penetraciones de este nuevo ele-
mento de sintonia, debe considerarse una estructura como aquélla mostrada en
la figura 3.13; cuya unica cavidad resonante corresponde a una guia normalizada
WR-75 (@ = 19.050 mm, b = 9.525 mm) de longitud 10.500 mm, acoplada a las
guias de entrada y salida (con seccién transversal idéntica a la que presenta la
cavidad) mediante las ventanas de acoplo inductivas escogidas para la estructura
bésica (la primera de anchura igual a 8.700 mmy la segunda con anchura de valor
5.100 mm) que incorporan los elementos de sintonia apropiados (ver penetracio-
nes en tabla 3.4) para conseguir en cada caso (filtro a 11 GHz o a 13 GHz) los
niveles de acoplamiento necesarios. Tras centrar pues las correspondientes simu-
laciones de la respuesta electromagnética (parametros Sz; y S11) de la estructura
presentada en la figura 3.13 a 11 GHz y 13 GHz, las penetraciones obtenidas en
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Elemento de Sintonia Penetracién (mm)
situado en Filtro a 11 GHz | Filtro a 13 GHz
12 cavidad (longitud=10.500 mm) 3.229 1.825
22 cavidad (longitud=13.300 mm) 2.920 0.470

Tabla 3.5: Penetraciones de los elementos de sintonfa situados en las cavidades de la
estructura bdsica para centrar su respuesta a 11 GHz y 13 GHz respectivamente.

cada caso para el elemento de sintonia situado en la tinica cavidad de dicha estruc-
tura se muestran en la tabla 3.5; donde, tal y como cabia esperar, la penetracion
del elemento de sintonia requerida para centrar la citada respuesta a 11 GHz
es bastante mayor que aquélla precisada por dicho elemento para posicionar la
respuesta a 13 GHz, pues las dimensiones escogidas para la estructura basica de
filtro paso banda se encuentran bastante préoximas a las del diseno centrado a
13 GHz sin emplear elementos de sintonfa (recordar dimensiones en la tabla 3.3
mostrada en la pagina 95).

A continuacion, para escoger la longitud de la segunda cavidad resonante de
la estructura basica paso banda, debe seguirse el mismo proceso descrito ante-
riormente para obtener la longitud de la primera cavidad; aunque considerando
ahora légicamente la segunda cavidad resonante a disenar. Fn esta ocasion, al
sintonizar la estructura mostrada en la figura 3.11 (apartado b), correspondiente
a la segunda ventana de acoplo de la implementacion basica bajo diseno, se nece-
sita que la longitud de la cavidad en la estructura considerada presente un valor
igual a 17.860 mm para centrar la respuesta de esta estructura a 11 GHz; mien-
tras que para situar la frecuencia central de la banda de paso de dicha respuesta
en 13 GHz, es necesario considerar una cavidad en la mencionada estructura cu-
ya longitud presente un valor de 13.427 mm. En consecuencia, la longitud de
la segunda cavidad de la estructura basica paso banda se escoge, al quedar res-
tringida por el valor mas pequeno de los dos recién presentados, con un valor de
13.300 mm. Ahora bien, con el objeto de centrar la respuesta conjunta de las dos
primeras cavidades de la estructura basica a 11 GHz y 13 GHz respectivamente,
sera necesario colocar en dicha cavidad un nuevo elemento de sintonia con seccion
transversal cuadrada (de lado otra vez igual a 4.000 mm). Las penetraciones re-
queridas en este nuevo elemento de sintonia, presente en la segunda cavidad de la
estructura basica disenada, se determinan considerando una estructura como la
que se muestra en la figura 3.14; constituida por dos cavidades resonantes repre-
sentadas de nuevo mediante sendas guias normalizadas WR-75 (¢ = 19.050 mm,
b =9.525 mm) de longitudes 10.500 mm (primera cavidad) y 13.300 mm (segun-
da cavidad), acopladas respectivamente a las guias de entrada y salida (de secciéon
transversal idéntica a la de las dos cavidades) mediante la primera (ventana de
acoplo de entrada) y tercera (ventana de acoplo de salida) ventana de acoplo
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Figura 3.14: Estructura escogida para determinar las penetraciones del elemento de
sintonfa, a situar en la segunda cavidad de la estructura basica, con el objeto de centrar
la respuesta conjunta de las dos primeras cavidades de la estructura basica a 11 GHz
y 13 GHz respectivamente.

elegidas para la estructura basica (la primera de anchura igual a 8.700 mm y la
tercera con anchura de valor 5.100 mm), y acopladas entre si (las dos cavidades
de la estructura ofrecida en la figura 3.14) mediante una ventana de acoplo inter-
media correspondiente a la segunda ventana de acoplo de la estructura basica (de
anchura también igual a 5.100 mm). En cada una de estas ventanas de acoplo, se
incorporan (ver figura 3.14) los elementos de sintonia apropiados (cuyas penetra-
ciones se resumen en la tabla 3.4) para obtener en cada caso (filtro con respuesta
paso banda centrada a 11 GHz o a 13 GHz) los niveles de acoplamiento requeri-
dos por cada uno de estos dos disenos; mientras en la primera cavidad resonante
de esta nueva estructura considerada (recordar fig. 3.14), se sitia el elemento de
sintonia seleccionado previamente para dicha cavidad con la penetracion adecua-
da (consultar tabla 3.5) para cada uno de los dos posibles casos analizados (filtro
a 11 GHz o a 13 GHz). Centrando pues las correspondientes simulaciones de la
respuesta electromagnética asociada a la estructura recogida en la figura 3.14 a
11 GHz y 13 GHz respectivamente, se obtienen las penetraciones requeridas en
cada caso para el elemento de sintonia ubicado en la segunda cavidad de la citada
estructura; penetraciones cuyos valores se encuentran resumidos nuevamente en
la tabla 3.5 mostrada en la pagina anterior.

Una vez determinadas las anchuras de las ventanas de acoplo inductivas y las
longitudes de las cavidades resonantes, siguiendo para ello los procesos descritos
anteriormente, se ha completado el diseno de una estructura basica de filtro pa-
so banda en guia rectangular con ventanas de acoplo inductivas; cuya respuesta
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electromagnética, del tipo Chebyshev y ancho frecuencial igual a 300 MHz, pue-
de centrarse a cualquier frecuencia perteneciente a la banda comprendida entre
11 GHz y 13 GHz empleando los correspondientes elementos de sintonia. De ma-
nera adicional, con el objeto de comprobar la validez del diseno de la mencionada
estructura basica de filtro paso banda, se determinan seguidamente las penetra-
ciones de los elementos de sintonia (cilindros con seccién transversal cuadrada),
a situar en las ventanas de acoplo inductivas y en las cavidades resonantes de
la estructura basica, para conseguir centrar la respuesta paso banda de dicha
estructura basica a 11 GHz y 13 GHz preservando su ancho de banda de valor
300 MHz; en cuya obtencién (valores finales de las penetraciones de los elemen-
tos de sintonia) pueden emplearse perfectamente como valores iniciales aquéllos
determinados para dichos elementos durante el proceso de diseno de la estruc-
tura bdsica, que se encontraran préximos a los valores finales requeridos en la
estructura completa.

Asi pues, para conseguir centrar la respuesta paso banda (tipo Chebyshev)
de la estructura basica disenada a 11 GHz y 13 GHz, preservando su ancho de
banda de valor igual a 300 MHz, se ha seguido el mismo procedimiento emplea-
do anteriormente en el diseno de los dos filtros sin elementos de sintonia. Fn
este método, cuya descripcion se encuentra perfectamente detallada en [40], se
disena cavidad tras cavidad (junto con sus correspondientes ventanas de acoplo
de entrada y salida) comparando la respuesta electromagnética de la estructura
real con la que presenta una red ideal, cuya respuesta global coincide con aquélla
deseada, en una configuracion terminada de dicha red ideal correspondiente a la
cavidad a disenar en cada etapa (ver detalles en [40]). Al disenar cada una de las
cavidades de la estructura real, para conseguir que su respuesta electromagnética
coincida con la asociada a la proporcionada por la configuracion correspondien-
te de la red ideal, deben manejarse un nimero limitado de parametros fisicos a
optimizar, tal y como se indica en [40]; habiendo escogido en este caso las pene-
traciones de los elementos de sintonia a situar en las ventanas de acoplo y en las
cavidades resonantes de la estructura basica disenada. En el proceso de diseno
que se ha seguido, las respuestas electromagnéticas correspondientes a las diferen-
tes estructuras reales consideradas se han simulado utilizando la herramienta de
programacion DUMAS 3.0 (ver apéndice B); empleando en dichas simulaciones
550 términos para implementar las diferentes series estaticas requeridas (recordar
apartado 2.2.1 del capitulo 2), 450 sumandos en las diversas partes estaticas de
las series dinamicas a evaluar (recordar apartado 2.2.2 del capitulo 2), y 90 modos
para describir los campos eléctrico y magnético en todas las guias integrantes de
cada estructura debido a que las uniones entre dichas guias son bastante abrup-
tas. Estos valores tan elevados necesarios para que las diferentes simulaciones de
las estructuras reales sean correctas, y requeridos también en el proceso seguido
anteriormente para disenar la estructura basica de filtro paso banda, precisan de
herramientas de programaciéon optimizadas como DUMAS 3.0 con el objeto de
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Figura 3.15: Comparacién entre las respuestas eléctromagnéticas (parametros Sz1) de
la estructura real y de la red ideal tras finalizar el disefio de las dos primeras cavidades
de la estructura bésica, con elementos de sintonia, para centrar su respuesta paso banda
a 11 GHz en a); y misma comparacién una vez culminado el proceso de disefio de la
primera cavidad de la estructura bdsica, incluyendo también elementos de sintonia,
para centrar su respuesta a 13 GHz en b).

que los disenos puedan implementarse en tiempo real. Asimismo, como ya se ha
comentado con anterioridad, las numerosas integrales de acoplamiento entre guias
rectangulares y guias reentrantes, requeridas por la herramienta DUMAS 3.0 para
analizar el efecto de los elementos de sintonia en la estructura basica disenada, se
han obtenido haciendo uso del mencionado programa ANAPLAN-W; que consta
de un codigo eficiente para obtener todas las integrales necesarias de forma rapida
y precisa. Debido a la simetria de las dos implementaciones consideradas (filtros
paso banda con respuestas centradas respectivamente a 11 GHz y 13 GHz), su
diseno tan sélo requiere normalmente optimizar las dos primeras cavidades reso-
nantes mediante el procedimiento descrito en [40]; pues una vez optimizado su
comportamiento, la otra mitad del filtro se obtiene duplicando simétricamente las
dimensiones optimizadas deducidas al disenar las dos primeras cavidades. A mo-
do de ejemplo, en la figura 3.15 (apartado a) se muestra una comparacién entre
las respuestas electromagnéticas (parametros Sy1) de la estructura real, incluyen-
do los elementos de sintonia apropiados, y de la red ideal tras finalizar el proceso
de diseno de las dos primeras cavidades de la estructura bésica cuya respuesta
pretende centrarse a 11 GHz. Por otra parte, en dicha figura 3.15 (apartado b) se
ofrece una comparacion similar a la anterior; pero en este caso una vez concluido
el proceso seguido en el diseno de la primera cavidad de la misma estructura
basica con respuesta centrada ahora en 13 GHz.

Una vez finalizados los procedimientos de diseno seguidos para centrar la
respuesta paso banda de la estructura basica considerada a 11 GHz y 13 GHz,
empleando para ello elementos de sintonia situados en las ventanas de acoplo y
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Elemento de Sintonia Penetracién (mm)
situado en Filtro a 11 GHz | Filtro a 13 GHz
12 ventana (anchura=8.700 mm) 3.366 0.792
12 cavidad (longitud=10.500 mm) 3.298 1.816
22 ventana (anchura=5.100 mm) 4.078 2.141
22 cavidad (longitud=13.300 mm) 2.972 0.456
32 ventana (anchura=5.100 mm) 3.570 0.986

Tabla 3.6: Valores optimizados de las penetraciones de los elementos de sintonia situa-
dos en las ventanas de acoplo y en las cavidades de la estructura bdsica para centrar
su respuesta a 11 GHz y 13 GHz respectivamente.

en las cavidades resonantes de la citada estructura basica, los valores optimizados
de las penetraciones de dichos elementos pueden encontrase para cada caso (filtro
paso banda con respuesta centrada a 11 GHz o a 13 GHz) en la tabla 3.6; donde
tan solo se ofrecen las penetraciones de los elementos de sintonia situados en la
primera mitad de la estructura basica, debido a la simetria fisica considerada en
los disenos realizados. Observando las penetraciones optimizadas que se mues-
tran en la tabla 3.6, se descubre que éstas presentan unos valores muy préximos
a aquéllos recogidos en las tablas 3.4 y 3.5, obtenidos durante el diseno de la
estructura basica; valores que se han escogido ademas, de manera acertada, como
punto de partida en el proceso de diseno definitivo de los filtros con respuestas
centradas respectivamente a 11 GHz y 13 GHz. La eleccién de los mencionados
valores para iniciar el diseno de los citados filtros provoca que el esfuerzo requeri-
do para culminar dicha tarea no resulte especialmente costoso; pues los valores de
las penetraciones de los elementos de sintonia con los que se inician los respectivos
procesos de disenio estan muy cercanos a la solucion final buscada. Empleando
pues las penetraciones optimizadas de los elementos de sintonia recogidas en la
tabla 3.6, se han simulado las respuestas electromagnéticas (parametros Sy y
S11) de la estructura basica disenada situando los correspondientes elementos de
sintonia en sus ventanas de acoplo y en sus cavidades resonantes; simulaciones
que se muestran en la figura 3.16 (apartado a) para el caso en el que la res-
puesta de la estructura basica se encuentra centrada a 11 GHz, y en esa misma
figura 3.16 (apartado b) cuando dicha respuesta esta centrada a 13 GHz. En
ambas respuestas, se observa como el ancho de banda requerido (de valor igual
a 300 MHz) se ha conseguido preservar perfectamente a las frecuencias inicial y
final (11 GHz y 13 GHz respectivamente) de la banda de trabajo; por lo que se
puede concluir que dicha respuesta Chebyshev con ancho de banda de 300 MHz,
asociada a la estructura basica disenada, podra centrarse en cualquier frecuencia
de la banda comprendida entre 11 GHz y 13 GHz, mediante el empleo de los
correspondientes elementos de sintonia con penetraciones adecuadas, preservan-
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Figura 3.16: Simulacién de la respuesta electromagnética (médulo de los pardmetros
S21 ¥ S11) que presenta la estructura bésica disefiada empleando los elementos de sin-
tonfa apropiados para centrar la respuesta de la estructura a 11 GHz en a), simulacién
de dicha respuesta cuando se utilizan los elementos de sintonia para centrar la res-
puesta de la estructura a 13 GHz en b), y medidas de las respuestas que ofrece la
implementacion real de la estructura basica centrada a ambas frecuencias en c).

do el citado ancho de banda. Asimismo, en la figura 3.16 (apartados a y b) se
comprueba también que las pérdidas de retorno (parametro Si;) se mantienen
siempre por encima de 20 dB en toda la banda de paso; requisito que conviene
observar en el disenio de estos filtros paso banda. Con el objeto de determinar
el efecto que supone introducir los elementos de sintonia en la respuesta fuera
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Figura 3.17: Simulacién de la respuesta electromagnética en banda y fuera de ban-
da (médulo de los parametros S3; y S11) que presenta la estructura basica disefiada
empleando los elementos de sintonia apropiados para centrar la respuesta paso banda
de la estructura a 11 GHz en a), y misma simulacién cuando los elementos de sintonia
centran la respuesta paso banda de la estructura a 13 GHz en b).

de banda de los dos filtros disenados, se ha simulado nuevamente la respuesta
electromagnética (parametros Sz; v S11) de los dos casos considerados anterior-
mente (filtro a 11 GHz y 13 GHz) en una banda de frecuencias mayor que sus
respectivas bandas de paso (en concreto entre 10 GHz y 24 GHz); ofreciendo las
dos respuestas obtenidas en la figura 3.17 (apartados a y b respectivamente). En
ambos casos, se observa la existencia de ciertas frecuencias armonicas a las que los
respectivos filtros permitirian el paso de senal; resultando pues necesario observar
dicha circunstancia a priori por si alguna aplicacion concreta requiriera de algun
filtro paso bajo adicional, situado detras del filtro paso banda disenado. Ademas,
conviene observar que la respuesta donde aparecen mas nuevas zonas armonicas
de paso a frecuencias mas bajas corresponde al filtro centrado a 11 GHz; aquél en
el que los elementos de sintonia, debido a razones de diseno, precisa de mayores
penetraciones para centrar su respuesta paso banda a 11 GHz.

En el intento de validar la estructura basica disenada, cuya respuesta paso
banda puede centrarse a cualquier frecuencia dentro de la banda comprendida
entre 11 GHz y 13 GHz preservando un ancho de banda de 300 MHz, se ha cons-
truido un modelo basico con las dimensiones obtenidas previamente en el proceso
de diseno de la estructura basica. En la figura 3.18 (apartados a y b), se observa
respectivamente una vista frontal y una vista de la parte superior de la estructura
basica de filtro paso banda implementada; que esta constituida, como ya se ha
comentado con anterioridad, por ventanas de acoplo inductivas y por cavidades
resonantes, cuyas dimensiones respectivas (anchuras y longitudes) corresponden
a las mostradas entre paréntesis en la tabla 3.6. Para centrar la respuesta paso
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Figura 3.18: Vista frontal de la estructura basica de filtro paso banda con ventanas
inductivas en a), y vista de la parte superior de dicha estructura en b).

a) | b)

Figura 3.19: Pieza con elementos de sintonfa de seccién transversal cuadrada (de
lado igual a 2.000 mm o 4.000 mm) cuyas penetraciones permiten centrar la respuesta
paso banda de la estructura basica a 11 GHz en a), y ensamblaje de esta pieza con la
estructura basica para implementar el filtro con respuesta centrada a 11 GHz en b).

banda de la estructura basica disenada a la frecuencia inicial (11 GHz) y final
(13 GHz) de la banda de interés, se han implementado asimismo dos piezas con
elementos de sintonia de seccién transversal cuadrada (de lado igual a 2.000 mm o
4.000 mm segin donde se sitie cada elemento) y penetraciones correspondientes;
tal y como puede observarse en la figura 3.19 (apartado a) para la pieza que cen-
tra la respuesta paso banda de la estructura basica a 11 GHz, y en la figura 3.20
(apartado a) cuando la pieza representa aquélla que centra la respuesta paso ban-
da del modelo basico a 13 GHz. Los valores concretos de las penetraciones de
los elementos de sintonia que integran dichas piezas se muestran para cada caso
(filtro a 11 GHz o a 13 GHz) en la tabla 3.6. La estructura final, cuya respuesta
paso banda se encuentra centrada bien a 11 GHz o bien a 13 GHz, se obtiene
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Figura 3.20: Pieza con elementos de sintonfa de seccién transversal cuadrada (de lado
igual a 2.000 mm o 4.000 mm) cuyas penetraciones permiten centrar la respuesta paso
banda de la estructura basica a 13 GHz en a), y pieza con tornillos de sintonia de
seccién transversal circular (con didmetro ¢ = 2 mm o ¢ = 5 mm) cuyas penetraciones
pueden ajustarse manualmente para centrar la respuesta paso banda de la estructura
bésica a cualquier frecuencia comprendida entre 11 GHz y 13 GHz en b).

Figura 3.21: Ensamblaje de la pieza que incluye tornillos de sintonia con la estructura
bésica construida para implementar un filtro paso banda cuya respuesta puede centrarse
a cualquier frecuencia comprendida entre 11 GHz y 13 GHz en a), y vista conjunta de
todas las piezas construidas en b).

finalmente ensamblando la estructura basica (ver fig. 3.18) con la pieza superior
correspondiente (apartado a en fig. 3.19 o apartado a en fig. 3.20); ensamblaje a
realizar como se indica en la figura 3.19 (apartado b).

Por otra parte, se ha construido también una pieza con tornillos de sintonia
de seccion transversal circular (con didmetro ¢ = 2 mm o ¢ = 5 mm segin se
sitie el tornillo en una ventana de acoplo inductiva o en una cavidad resonante);
que permita centrar la respuesta paso banda de la estructura basica a cualquier
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frecuencia comprendida entre 11 GHz y 13 GHz, mediante el ajuste manual de la
penetracion de los diferentes tornillos de sintonia en el laboratorio, preservando
un ancho de banda de 300 MHz. En la figura 3.20 (apartado b), se muestra el
aspecto de esta pieza con tornillos de sintonia; cuyas penetraciones corresponden
a las obtenidas en el laboratorio para sintonizar la respuesta paso banda de la
estructura basica a 13 GHz. Comparando las dos imagenes mostradas en la fi-
gura 3.20 (apartados a y b), se observa una equivalencia (al menos una relacién
de aspecto) entre las penetraciones requeridas en los elementos de sintonia con
seccion transversal circular y cuadrada para centrar la respuesta de la estruc-
tura basica a 13 GHz; confirmando pues, en cierta manera, que la equivalencia
propuesta entre tornillos de sintonia (seccidén transversal circular) y elementos
de sintonfa (seccién transversal cuadrada) puede utilizarse para disenar correcta-
mente estructuras basicas de filtros paso banda, que posteriormente se sintonizan
empleando tornillos de sintonia reales. En el caso que nos ocupa, la estructura
paso banda final incluyendo elementos de sintonia se obtiene, al igual que en el
caso anterior donde se utilizaban las piezas con elementos de sintonia de seccion
transversal cuadrada, ensamblando la estructura basica con la pieza que incorpora
los tornillos de sintonia; ensamblaje que se ilustra graficamente en la figura 3.21
(apartado a). Por dltimo, en la figura 3.21 (apartado b) se ofrece un aspecto
global de todas las piezas construidas para validar el procedimiento de diseno
propuesto en este apartado; las cuales constituyen una estructura basica de filtro
paso banda, comun a todos los posibles disenos que pueden implementarse, una
pieza con elementos de sintonia (seccion transversal cuadrada) para centrar la
respuesta de la citada estructura basica a 11 GHz, una pieza similar también in-
tegrada por elementos de sintonia (seccién transversal cuadrada) que centran en
esta ocasion la respuesta paso banda de la estructura basica a 13 GHz, y finalmen-
te una pieza con tornillos de sintonfa (seccién transversal circular) que pueden
ajustarse manualmente en el laboratorio para centrar la mencionada respuesta
paso banda a cualquier frecuencia comprendida entre 11 GHz y 13 GHz.

A continuacién, con el objeto de corroborar las simulaciones de las respuestas
electromagnéticas (parametros Sz; y S11) que presentan los disenos con elementos
de sintonia (seccién transversal cuadrada) mostradas en la figura 3.16 (apartados
a'y b), se ha realizado una campana de medidas de las respuestas que ofrecen las
implementaciones practicas de los mencionados disenios (recordar apartado b en
fig. 3.21); medidas que se han efectuado en el Area de Microondas del Laborato-
rio de Sistemas de Radiofrecuencia que la ESA (Agencia Espacial Europea) tiene
en ESTEC (Centro Europeo de Tecnologia e Investigacién Espacial), empleando
para ello un analizador de redes HP8510C calibrado mediante el procedimiento
normalizado TRL completo de dos puertos (en ingés full 2-port). Los resultados
obtenidos tras realizar estas medidas (parametros Sy; y S11) se encuentran reco-
gidos, por razones comparativas, en la figura 3.16 (apartado c¢) mostrada en la
pagina 106; donde, tras comparar dichos resultados con las simulaciones de las
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Figura 3.22: Medidas de la respuesta electromagnética (médulo de los pardmetros 531
y S11) que presenta la estructura basica construida empleando tornillos de sintonia para
centrar la respuesta a 11 GHz en a), a 12 GHz en b), y a 13 GHz en ¢).

respuestas de los mencionados filtros (apartados a y b), se concluye que existe
un gran parecido entre las medidas de los disenios implementados y las respuestas
previstas mediante las simulaciones. No obstante, observando con mayor detalle
los resultados ofrecidos en la figura 3.16, se descubre que existe una cierta degra-
dacién en las pérdidas de retorno (pardmetro Si1) que presenta la respuesta de la
estructura basica sintonizada a 13 GHz (comparar apartados b y c en fig. 3.16);
debido muy probablemente a las tolerancias mecanicas (por encima de 10 pm) que
se han producido en las implementaciones tanto de la estructura basica como de
las piezas con elementos de sintonia. Aun asi, los resultados obtenidos permiten
confirmar en primer lugar la precisiéon con que la herramienta de programacion
DUMAS 3.0, en este caso junto con el programa comercial ANAPLAN-W, es
capaz de analizar y disenar (en tiempo real) estructuras complejas de microondas
como son los filtros paso banda incluyendo el efecto de los elementos de sintonia;
y, en sgundo lugar, dichos resultados validan completamente el procedimiento
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propuesto en el presente apartado para disenar estructuras basicas paso banda,
cuya respuesta puede sintonizarse dentro de una determinada banda de interés
empleando elementos de sintonia.

Finalmente, con la intencién de validar definitivamente las dimensiones obte-
nidas para la estructura bésica de filtro paso banda (recordar implementacién en
fig. 3.18), se ha empleado la pieza construida con tornillos de sintonia de seccién
transversal circular (ver apartado b en fig. 3.20) para sintonizar experimental-
mente la respuesta paso banda de la estructura basica, de ancho de banda igual
a 300 MHz, a frecuencias comprendidas entre 11 GHz y 13 GHz. Tras finalizar
los correspondientes procesos de sintonia de la estructura ensamblada (recordar
apartado a en fig. 3.21) en el laboratorio, se han medido unas respuestas elec-
tromagnéticas de dicha estructura global con el analizador de redes HP8510C
mostradas en la figura 3.22 (apartados a, b y ¢); donde se observa que la respues-
ta paso banda de la estructura basica se encuentra centrada respectivamente a
11 GHz, 12 GHz y 13 GHz, tal y como se pretendia durante el proceso de ajuste
de los tornillos de sintonia. De esta manera, se confirma que las dimensiones de
la estructura basica disenada, obtenidas siguiendo el procedimiento previamente
descrito, son correctas en el sentido que permiten centrar la respuesta paso banda
de la estructura basica a cualquier frecuencia perteneciente a la banda compren-
dida entre 11 GHz y 13 GHz; empleando para centrar dicha respuesta tornillos
de sintonia en las ventanas de acoplo y en las cavidades resonantes de la citada
estructura basica. Asimismo, estos resultados validan plenamente el modelo uti-
lizado para simular los efectos de los tornillos de sintonia en el interior de filtros
paso banda; modelo consistente en representar los tornillos mediante secciones
uniformes de guias reentrantes.

3.2 Analisis y Diseno de Filtros Paso Banda de
Modo Dual en Guia Circular

Los filtros paso banda de modo dual se emplean asiduamente en la carga util de
los satélites de comunicaciones; debido principalmente, tal y como se recoge con
detalle en [41-44], a la mayor selectividad, menor tamano y por consiguiente me-
nor masa, que dichos filtros presentan en comparacion con aquéllos donde tan sélo
se excita un inico modo por cada cavidad resonante. En una configuracion basica
de un filtro paso banda de modo dual, cada una de las cavidades resonantes que
integran dicho filtro debe soportar dos modos ortogonales y linealmente indepen-
dientes excitados de manera simultanea. En tales circunstancias, el numero de
cavidades resonantes requeridas para implementar un filtro se reduce a la mitad
del orden de su correspondiente funcion de transferencia; lo que reduce conside-
rablemente el tamano y el peso de la implementacién practica del filtro. Estas
configuraciones de modo dual permiten adicionalmente implementar con suma fa-
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cilidad ceros de transmision en la respuesta del filtro paso banda; facilitando por
tanto, como se indica en [41,42], el diseno de filtros de modo dual con respuesta
eliptica, cuya selectividad y buen comportamiento de las pérdidas de insercién
permiten su empleo en aplicaciones que requieren de filtros y multiplexores de
gran calidad.

Debido pues a la importancia que estos filtros de modo dual presentan en
aplicaciones espaciales, en la presente seccién se ofrecen dos implementaciones
alternativas de filtros paso banda de modo dual en guia circular. La primera
implementacién se basa en la conexion en cascada de tramos uniformes de guias
circulares y elipticas; calculando los modos de las guias elipticas mediante un
procedimiento preciso y eficiente, basado en reescribir la ecuacién de Helmholtz
como un problema lineal de autovalores empleando para ello el Método de los
Momentos (procedimiento Galerkin). La segunda de las implementaciones pro-
puestas surge como consecuencia de que al construir los filtros de modo dual
se incorporan en los disenos tornillos de sintonia; cuyo ajuste manual permite
sintonizar la respuesta del filtro, y también compensar las posibles tolerancias
producidas en el proceso de fabricacion de los mencionados filtros. Esta segunda
implementacion se plantea para tener en cuenta el efecto de los citados tornillos
de sintonia situados en los filtros de modo dual; para lo cual dichos tornillos se
representan mediante un tramo uniforme de guia circular reentrante (en inglés
ridge), cuyos modos e integrales de acoplamiento con los modos de las correspon-
dientes guias circulares se determinan mediante el procedimiento expuesto en la
seccion 3.1 (apartado 3.1.1). Por lo que respecta al resto de elementos integran-
tes de esta segunda configuracion alternativa, éstos continuan siendo tramos de
guias uniformes circulares y elipticas. En cuanto al andlisis y diseno de las dos
estructuras propuestas, se ha realizado empleando basicamente la mencionada he-
rramienta de programaciéon DUMAS 3.0; a excepcion claro esta del calculo de las
integrales de acoplamiento entre los modos de las guias circulares y los modos de
las guias reentrantes, en cuya deduccién se ha empleado el programa comercial
ANAPLAN-W. La utilizaciéon de DUMAS 3.0 para simular el comportamiento
electromagnético de los filtros de modo dual, al caracterizar todas sus uniones
planares empleando la técnica acelerada propuesta en el capitulo 2 (seccién 2.1)
y solucionar los sistemas en banda mediante el procedimiento recursivo planteado
en el capitulo 2 (seccién 2.3), garantiza el diseno de las estructuras de modo dual
planteadas en tiempo real. Con el objeto de validar las dos estructuras de modo
dual propuestas se construyen sendas implementaciones practicas; que permiten
confirmar, tras medir sus respectivas respuestas electromagnéticas, los resultados
previstos en la etapa de disenio de los mencionados filtros. Antes de iniciar una
descripcion exhaustiva de los dos nuevos modelos propuestos de filtros de modo
dual, conviene tener conocimiento de los elementos que integran este tipo de fil-
tros, asi como de las soluciones utilizadas hasta el momento en la implementacion
de estas estructuras; para de esta manera poder comprender mejor las novedades
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que introducen las implementaciones propuestas en esta seccion. En consecuen-
cia, se ha considerado oportuno ofrecer a continuaciéon una breve, pero bastante
completa, descripcion de diferentes disenos escogidos para implementar los filtros
de modo dual.

3.2.1 Descripcion de Soluciones para Implementar Filtros
Paso Banda de Modo Dual

La solucion empleada convencionalmente para implementar filtros de modo dual
utiliza iris rectangulares para conseguir los niveles de acoplo de entrada y salida
requeridos, iris en forma de cruz para proporcionar niveles de acoplo desiguales
entre las parejas de modos duales situados en cavidades adyacentes, y tornillos de
sintonia para obtener los acoplos entre los modos duales dentro de cada cavidad.
Ademas, para conseguir que los modos resuenen de manera sincrona (a la misma
frecuencia de resonancia en todas las cavidades), se necesitan tornillos de sin-
tonia adicionales que permitan controlar de manera independiente la frecuencia
de resonancia asociada a cada modo. De esta manera, se concluye que un filtro
paso banda de modo dual precisara de al menos tres tornillos de sintonia en cada
cavidad; cuyo ajuste debe realizarse manualmente mediante un proceso de sinto-
nizacién experimental bastante arduo y costoso. Adicionalmente, la presencia de
los tornillos de sintonia en estas implementaciones reduce considerablemente la
capacidad de potencia que pueden manejar los filtros de modo dual.

En primer lugar, se considerara el problema asociado al disenio preciso de los
iris rectangulares e iris en forma de cruz; que proporcionan segin se termina de
explicar los acoplos de entrada y salida, asi como los acoplos entre cavidades,
requeridos en un filtro de modo dual. Con el objeto de que la respuesta del filtro
de modo dual satisfaga los requerimientos impuestos, los valores de las dimensio-
nes de los dos tipos de iris recién mencionados deben determinarse con una gran
precision. Los valores éptimos de las dimensiones de los iris de acoplo de entrada
y salida pueden obtenerse usando un método propuesto en [32]; que se basa en
la teoria de la difraccién producida por pequenos orificios propuesta en [45], y
en trabajos experimentales cuyos resultados se encuentran recogidos en [46-48].
Ahora bien, las férmulas analiticas asociadas a este método proporcionan valores
aproximados cuando las dimensiones de los iris resultan comparables al valor de
la longitud de onda; debido principalmente a la introduccién en el mencionado
método de un coeficiente empirico que tiene en cuenta el grosor del iris. Aunque
este problema, para el caso de guias circulares, se ha estudiado y se han ofrecido
asimismo posibles soluciones en [49, 50]; todavia no ha conseguido resolverse sin
embargo para los iris rectangulares. Para el diseno riguroso de estos iris rec-
tangulares, puede emplearse una técnica clasica de andlisis de uniones planares
denominada adaptaciéon modal (en inglés mode matching), descrita con detalles
por ejemplo en [5]; aunque por razones de eficiencia computacional, se recomien-
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da el uso de una técnica novedosa basada en la matriz de admitancias, propuesta
inicialmente en [8], y posteriormente optimizada tal y como se ha descrito en el
capitulo 2 (seccién 2.2) o como se indica en [18]. En cuanto al diseno de los iris de
acoplo entre cavidades adyacentes, que presentan forma de cruz, tradicionalmente
ha resultado mas complejo que el de los iris recién considerados. Una posible so-
lucién a este problema se presenta en [51]; donde se proponen implementaciones
canonicas y longitudinales de filtros de modo dual, constituidas por cavidades
cilindricas dieléctricas, que no requieren la presencia de iris de acoplo entre las
citadas cavidades. Concretamente, en las implementaciones canénicas propues-
tas en [51] los iris de acoplo vienen representados por simples iris circulares, o
bien por tramos de guias circulares uniformes insertados entre los resonadores
dieléctricos; proporcionando ambos tipos de iris el mismo nivel de acoplo para
las dos parejas de modos duales situados en las cavidades adyacentes. Sin em-
bargo, las implementaciones longitudinales requieren de acoplos desiguales para
las parejas; por lo que en las soluciones propuestas en [51] se utilizan tornillos
de sintonia para conseguir dichos niveles de acoplo diferentes. Ahora bien, estas
ultimas soluciones no resultan muy éptimas; pues sustituyen los iris de acoplo en
forma de cruz, cuyo analisis resulta complejo, por unos tornillos que requieren
de un ajuste manual bastante costoso de implementar. Por otra parte, la canti-
dad de acoplo que puede conseguirse empleando los mencionados tornillos resulta
limitada; limitacién puesta de manifiesto en [43], donde se propone utilizar un
tramo uniforme de guia evanescente (ningiin modo excitado) para conseguir los
niveles de acoplo que necesitan las parejas de modos duales situados en cavidades
adyacentes. Empleando este tipo de guias evanescentes, es posible conseguir los
niveles de acoplo desiguales precisados para cada pareja sin utilizar los tradicio-
nales iris en forma de cruz; habiendo analizado en [43] estas nuevas estructuras
de modo dual, que incorporan guias evanescentes, mediante la técnica clasica de
adaptaciéon modal. Finalmente, en [52] se realiza un analisis riguroso de los iris
en forma de cruz situados en guias rectangulares; analisis basado en la obtencion
de una matriz de dispersion generalizada, calculada mediante adaptacion modal,
que caracteriza la uniéon planar entre guia rectangular y guia en forma de cruz.
La combinacién de esta nueva uniéon planar con aquélla entre guias rectangulares,
resuelta también mediante adaptacién modal en [5], permite un analisis eficiente
y preciso cuando los iris en forma de cruz se sitian de forma arbitraria entre las
cavidades adyacentes, cuando tienen secciones transversales diferentes en plano E
y plano H, y cuando su grosor presenta cualquier valor. No obstante, el método
de adaptacién modal recién descrito, que emplea matrices de dispersién genera-
lizadas, presenta varios inconvenientes de gran importancia; como por ejemplo
el fenémeno de la convergencia relativa, mencionado en el capitulo 2 (aparta-
do 2.2.4) y descrito detalladamente en [6, 7], y el coste computacional que supone
su implementacién. Debido a estas razones, en [53] se propone un método varia-
cional, basado en una expansion modal, para determinar con precision los valores
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requeridos en las dimensiones de los iris de acoplo de entrada y salida y de aco-
plo entre cavidades adyacentes. Esta técnica, en comparacion con la mencionada
previamente, requiere de un menor esfuerzo computacional debido a que utiliza el
concepto de los modos accesibles y localizados (ver su concepto en apéndice B);
determinando, tras realizar las correspondientes pruebas de convergencia, cuantos
modos de un tipo y del otro conviene utilizar en cada momento, lo que conduce
a resultados precisos en tiempos de computacion relativamente bajos. Como se
desprende de esta breve revision histérica, para implementar los iris de acoplo
de entrada y salida, asi como los iris entre parejas de modos duales situados en
cavidades adyacentes, se han escogido opciones de diseno muy diferentes; y, asi-
mismo, las técnicas de analisis electromagnético utilizadas para disenar dichos
iris han sido también multiples y variadas.

Intentando ahora resolver el problema asociado a la obtencion del acoplo re-
querido dentro de cada cavidad por los modos duales, asi como el ajuste de sus
respectivas frecuencias de resonancia, surge la necesidad de caracterizar comple-
tamente el comportamiento de los tornillos de sintonia empleados para conseguir
dichos requerimientos; lo cual debe servir ademas para reducir de manera consi-
derable el importante esfuerzo experimental dedicado tradicionalmente al ajuste
de los mencionados tornillos. Aunque la caracterizacién de la respuesta de los
tornillos es factible en un principio, empleando por ejemplo el método de los ele-
mentos finitos, la implementacion practica de este método requiere un estuerzo
computacional tan importante, debido basicamente a la complicada geometria de
la estructura real con tornillos, que hace inviable el empleo de dicha técnica para
disenar en tiempo real los filtros de modo dual. Recientemente, con el objeto de
reducir el esfuerzo computacional requerido por el anélisis riguroso de los tornillos
de sintonia empleados en los filtros de modo dual, se han propuesto diferentes
soluciones alternativas; las cuales basicamente sustituyen los tornillos de sintonia
por tramos de guias uniformes cuyas secciones transversales estan perturbadas,
para de esta forma conseguir los mismos efectos que producen los tornillos si-
tuados dentro de cada cavidad. Asi por ejemplo, en [54] se propone sustituir
los tornillos de sintonia por un tramo uniforme de guia circular reentrante, que
presenta tres inserciones metalicas situadas en las mismas posiciones que ocu-
paban los tornillos de sintonia; en cuyo analisis se utiliza nuevamente el citado
método de los elementos finitos, aunque en este caso la geometria de la estruc-
tura a caracterizar resulta mas simple al no emplear tornillos de sintonia. Los
resultados ofrecidos en [54] confirman que esta nueva estructura permite resolver
el problema asociado al diseno de filtros de modo dual con tornillos de sintonia;
pues el efecto de dichos tornillos puede recuperarse perfectamente empleando la
mencionada guia circular reentrante. Posteriormente, las diversas soluciones pro-
puestas para el diseno de filtros de modo dual, que siguen basadas en la filosofia
de conseguir el efecto introducido por los tornillos de sintonia perturbando las
secciones transversales de guias uniformes, no se preocupan de disponer de un
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control independiente de la frecuencia de resonancia asociada a cada uno de los
modos duales; por lo que dichas soluciones tan solo se centran en la sustitucion
adecuada del tornillo que implementa el acoplo requerido entre los modos duales
de cada cavidad, no considerando en ninguno de estos disenos la existencia de
tornillos que permitan ajustar las frecuencias de resonancia. De esta manera, en
[55,56] se propone conseguir el mencionado acoplo entre modos duales emplean-
do uno o varios postes metalicos con bordes redondeados situados en direcciones
oblicuas (gufas circulares reentrantes con una sola insercién metalica); o bien me-
diante la distribucion asimétrica de los iris rectangulares, también con esquinas
redondeadas, empleados para obtener los acoplos de entrada y salida necesarios.
En todas las estructuras de modo dual propuestas en [55, 56], basadas en las solu-
ciones recién comentadas para conseguir el acoplo modal dentro de cada cavidad,
los niveles de acoplo de entrada y salida precisados se han conseguido mediante
iris rectangulares, siempre con esquinas redondeadas, y rotados 90° uno respecto
del otro; habiendo empleado en el analisis de la respuesta electromagnética de los
citados filtros de modo dual una técnica hibrida que combina adaptacion modal y
elementos finitos, que tampoco resulta muy eficiente desde el punto de vista com-
putacional. Por otra parte, en [57] el acoplo entre modos duales situados dentro
de cavidades con seccién transversal cuadrada se consigue suprimiendo una de sus
esquinas; sustituyendo pues el tornillo tradicionalmente utilizado para conseguir
el citado acoplo, y eliminando por tanto los esfuerzos requeridos en la sintonia de
dicho tornillo. Asimismo, se comprueba que con la nueva estructura propuesta
es posible obtener mayores niveles del mencionado acoplo que empleando torni-
llos de sintonia; y al suprimir los citados tornillos de los filtros de modo dual, se
consigue que dichos filtros puedan manejar niveles mas elevados de potencia. El
método seguido en [57] para determinar el espectro modal de la nueva guia con-
siderada, en la que se ha eliminado una de las esquinas de su seccion transversal
cuadrada original, se basa en resolver una ecuacién matricial caracteristica que se
obtiene aplicando adaptacion modal; mientras el analisis de las uniones planares
entre dichas guias y las correspondientes guias rectangulares de las estructuras
de modo dual, se resuelve empleando nuevamente la técnica de adaptacion modal
para calcular en este caso las matrices de dispersién generalizadas asociadas a
cada una de las citadas uniones. Haciendo uso del nuevo concepto recién descrito
para conseguir acoplar los modos duales dentro de cada cavidad, en [58,59] se
ofrecen varios disenos de filtros de modo dual; en los que para obtener los acoplos
necesarios para las parejas de modos duales situados en cavidades adyacentes,
se utiliza la solucién mencionada en el parrafo anterior consistente en el em-
pleo de un tramo uniforme de guia evanescente. Tanto en [58] como en [59], las
estructuras propuestas se analizan empleando las correspondientes matrices de
dispersion generalizadas, cuya deduccion se realiza mediante la conocida técnica
de adaptacién modal; ahora bien, mientras en [58] la guia de seccién transversal
cuadrada con una esquina suprimida se analiza empleando un procedimiento de
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resonancia transversal, en [59] dicha guia continta caracterizandose mediante la
resolucion de una ecuacion matricial caracteristica. Aunque esta comprobado que
estas dos técnicas proporcionan resultados igualmente precisos, ambas requieren
de un importante esfuerzo computacional en la obtencion del espectro modal de
la guias con seccién transversal no normalizada; lo cual, unido al coste tempo-
ral que supone analizar la estructura completa empleando matrices de dispersion
generalizadas, eleva considerablemente el tiempo total requerido para disenar las
diversas estructuras propuestas mediante las técnicas mencionadas.

Para finalizar, se describen dos nuevas geometrias alternativas de filtros de
modo dual, propuestas muy recientemente, que pretenden eliminar en las im-
plementaciones de dichos filtros cualquier tramo de guia con seccion transversal
perturbada; pues de esta forma, el analisis y diseno de los mencionados filtros
puede realizarse en tiempos dptimos empleando métodos tradicionales (adapta-
cién modal), sin necesidad de tener que acudir a métodos numéricos como los
mencionados en el parrafo anterior que requieren de grandes esfuerzos computa-
cionales. La primera de estas nuevas implementaciones, recogida en [60], propone
un filtro de modo dual en guia circular de tan sélo 2 polos; en el cual, el acoplo
entre los dos modos de la cavidad se consigue rotando el iris de acoplo de sali-
da y la guia rectangular de salida un cierto angulo respecto de la cavidad de la
estructura, no siendo necesario incluir en la cavidad circular ningun tornillo de
sintonia. En cuanto a los acoplos de entrada y salida precisados por el filtro de
modo dual, se consiguen ajustando los grosores de los respectivos iris rectangu-
lares de entrada y salida (rotado). Debido a la sencillez de esta nueva posible
configuracién, todas las guias integrantes presentan simples secciones transver-
sales rectangulares o circulares, el diseno optimizado de dicha estructura se ha
realizado en [60] empleando unicamente adaptacién modal; sin haber requerido
en dicho diseno el empleo de ningin método numeérico, que resultan especialmente
costosos de implementar desde el punto de vista computacional. La segunda con-
figuracién novedosa, propuesta en [61,62], corresponde a un filtro de modo dual
implementado en guia rectangular; en el cual, nuevamente, no se altera en ningun
momento la seccion transversal de las cavidades resonantes. La filosofia de este
nuevo diseno, basada en el concepto propuesto en [57] para conseguir el acoplo
entre modos duales de una cavidad cortando una esquina de la misma, consiste en
obtener el pretendido acoplo entre modos dentro de cada cavidad deformando su
seccién transversal cuadrada en una nueva seccion ligeramente rectangular; pues
de esta forma se consigue acoplar los dos modos diagonales de la cavidad cuya
seccion transversal es originalmente cuadrada. Como consecuencia de pretender
acoplar los modos diagonales de las cavidades, las guias de entrada y salida del
filtro deben estar rotadas 45° respecto de la orientacion de las cavidades, asi como
cada uno de los iris gruesos rectangulares empleados para conseguir respectiva-
mente los acoplos precisados entre las diversas cavidades adyacentes. En dichas
estructuras, los iris de acoplo de entrada y salida se implementan mediante una
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serie de discontinuidades capacitivas; que resultan necesarias para compensar de-
sajustes de fase provocados al conseguir en el filtro los acoplos modales requeridos
entre cavidades adyacentes. Con este nuevo tipo de estructuras de modo dual,
resulta especialmente sencillo introducir en la respuesta de dichos filtros ceros de
transmision (respuesta eliptica); para lo cual, en el caso de un filtro de modo dual
de 4 polos, tan sélo se requiere modificar adecuadamente las dimensiones del iris
rectangular situado entre las dos cavidades adyacentes, y rotar la segunda cavidad
90° respecto de la primera. La principal ventaja de esta segunda configuracién
alternativa radica nuevamente en su sencillez; ya que todas las guias integran-
tes presentan seccion transversal rectangular, y no ha sido necesario incorporar
ningin tornillo para obtener los acoplos necesarios. Asi pues, en el procedimiento
seguido tanto en [61] como en [62] para disenar el tipo de filtro de modo dual
recién descrito, se ha empleado tan sélo la técnica clasica de adaptacion modal;
que, debido a la simplicidad de la estructura considerada, no debe haber reque-
rido de un importante esfuerzo computacional. A pesar de que estas dos tltimas
configuraciones de modo dual propuestas resultan atractivas por su sencillez, y
en consecuencia por lo relativamente simple que resulta su analisis, conviene des-
tacar que ninguna de ellas (al igual que gran parte de las estructuras descritas
en el parrafo anterior) dispone de elementos en los disefos que permitan ajustar
de manera independiente la frecuencia de resonancia asociada a cada uno de los
modos duales; elementos no solo interesantes por facilitar este ajuste frecuencial
independiente para cada modo, sino también por permitir sintonizar de forma
precisa la respuesta paso banda del filtro de modo dual en aplicaciones de banda
estrecha, y por servir para compensar a posteriori las tolerancias que se producen
en el proceso de construcciéon del filtro.

Frente a las diversas opciones existentes para implementar los filtros de mo-
do dual, recogidas la mayoria de ellas en la revision previa, en los dos préximos
apartados se proponen dos nuevas configuraciones de filtros de modo dual imple-
mentados en guia circular; que resultan especialmente interesantes por diferentes
razones. El primer diseno novedoso propuesto se basa en la conexion en cascada
de tramos uniformes de guias circulares y guias elipticas; donde las guias circu-
lares representan las cavidades resonantes de los filtros, y las guias elipticas se
utilizan para implementar los iris de acoplo de entrada y salida, los iris de acoplo
entre cavidades adyacentes, los iris de acoplo entre modos duales situados dentro
de cada cavidad, y los iris que permiten el ajuste independiente de la frecuencia
de resonancia asociada a cada modo. Hasta el momento, las guias elipticas no
se han utilizado en filtros de modo dual en guia circular; debido basicamente a
lo complejas que resultan las expresiones correspondientes a los modos de dichas
guias elipticas, basadas en funciones de Mathieu [15]. En el diseno propuesto
en el apartado 3.2.2, el analisis modal de las guias elipticas se realiza de manera
rapida y eficaz sin emplear las mencionadas funciones de Mathieu; lo que permite
un analisis eficiente y preciso de la estructura considerada. Este primer diseno
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de filtros de modo dual resulta bastante factible de implementar con la preci-
sion requerida; ya que los iris elipticos pueden construirse facilmente empleando
maquinas fresadoras de gran precision, o mediante electroerosion, eliminando pues
la necesidad de utilizar tornillos de sintonia para ajustar a posteriori la respuesta
del filtro. En cuanto a la segunda nueva configuracion de filtro de modo dual en
guia circular, nuevamente se emplean los iris elipticos para obtener los acoplos de
entrada y salida precisados y el acoplo necesario entre cavidades adyacentes; sin
embargo, la novedad de este segundo diseno radica en que el acoplo entre modos
dentro de cada cavidad, asi como el ajuste independiente de la frecuencia asociada
a cada modo, se realiza mediante una guia circular reentrante constituida por tres
inserciones metalicas con forma de cono cada una de ellas. Esta guia circular re-
entrante, similar a la empleada en la solucién propuesta en [54], pretende simular
también el efecto de los tornillos de sintonia reales que normalmente se incorpo-
ran en las implementaciones practicas de los filtros de modo dual; aunque en la
caracterizacion de este tipo de guias reentrantes necesaria para disenar el filtro
propuesto en el apartado 3.2.3, a diferencia del método de los elementos finitos
empleado en [54], se utiliza la técnica eficiente descrita en la seccién 3.1 (apar-
tado 3.1.1). Esta segunda configuracién de filtros de modo dual, al incorporar
las mencionadas guias reentrantes, permite predecir de manera bastante precisa
el efecto que supondria emplear en dichos filtros tornillos de sintonia reales en
lugar de las inserciones cénicas consideradas; lo que puede utilizarse para iniciar
el proceso de sintonia experimental de los tornillos reales con las penetraciones de
las inserciones cénicas deducidas en las simulaciones, reduciendo pues de alguna
manera el importante esfuerzo requerido en el proceso de ajuste manual de los
tornillos. Por ultimo, antes de iniciar la descripcién de cada una de las nuevas
implementaciones propuestas, conviene resenar que el proceso de diseno de ambas
estructuras se ha realizado utilizando el programa DUMAS 3.0; que, como es bien
sabido, emplea técnicas muy eficientes al caracterizar dispositivos basadas en la
caracterizacion de uniones planares mediante matrices de admitancias generali-
zadas, lo que sin duda ha permitido el diseno en tiempo real de las estructuras
que se ofrecen seguidamente.

3.2.2 Filtros Paso Banda de Modo dual en Guia Circular
con Iris Elipticos

En el presente apartado, se propone una nueva contribucion en el tema de los
filtros de modo dual en guia circular; pues se describe la configuracién de un
filtro paso banda de este tipo integrado por dos cavidades (4 polos), simétrico y
con 2 ceros de transmision (respuesta eliptica), en el que los diferentes niveles de
acoplo requeridos por el filtro se obtienen empleando iris con seccién transversal
eliptica. Con el objeto de confirmar el comportamiento electromagnético previsto
para esta estructura, se construye una implementacién practica de la misma; cuya
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a) b) c)

Figura 3.23: Configuracién de iris con seccién transversal eliptica para implementar el
ajuste de la frecuencia de resonacia asociada a cada modo en a), para obtener el nivel
de acoplo entre modos duales dentro de cada cavidad en b), y para conseguir el acoplo
entre cavidades adyacentes en c).

respuesta, una vez medida en el laboratorio, permite corroborar el funcionamiento
del diseno presentado como filtro de modo dual en guia circular.

Para comprender mejor el funcionamiento de la nueva estructura propuesta
de filtro de modo dual en guia circular, concretamente como se consiguen los
diferentes niveles de acoplo precisados en este tipo de filtros mediante iris con
seccién transversal eliptica, en la figura 3.23 se muestran diversos iris elipticos con
grosor insertados en guias circulares. Considerando por ejemplo el caso en el que
uno de los ejes de la seccion transversal eliptica del iris esté alineado con el campo
eléctrico incidente que procede de la guia circular (ver apartado a en fig. 3.23),
se constata que no se produce ningun tipo de acoplo entre los dos modos de la
guia circular polarizados ortogonalmente; modos que en la figura 3.23 se designan
mediante los simbolos E, y Ey. Sin embargo, para esta primera configuracion del
iris (apartado a en fig. 3.23), como consecuencia de la diferencia existente entre
las dos dimensiones (mayor y menor) de la seccion transversal eliptica del iris,
los dos modos ortogonales (E, v Ey) presentaran diferentes fases tras atravesar el
mencionado iris; efecto que permite utilizar este tipo de iris (con la configuracion
descrita) para implementar el ajuste frecuencial independiente de cada modo,
ajuste que debe realizarse dentro de cada cavidad del filtro de modo dual. Por
contra, si el iris eliptico esta rotado 45° respecto del campo eléctrico incidente, tal
y como se muestra en la figura 3.23 (apartado b), los dos modos incidentes con
polarizaciones ortogonales (E, y Ej) intercambian energia entre ellos mientran
atraviesan el iris eliptico rotado, aunque a la salida de dicho iris presentan la
misma fase; comportamiento que sugiere la posible utilizacion del mencionado
iris rotado 45° (ver apartado b en fig. 3.23) para obtener el acoplo requerido
entre modos duales dentro de cada cavidad. Asimismo, el acoplo que necesita
cada pareja de modos duales situados en cavidades adyacentes, implementado
tradicionalmente mediante un iris en forma de cruz, puede obtenerse empleando
un iris eliptico cuya configuracion se recoge en la figura 3.23 (apartado c); en
el que las dimensiones de los dos ejes de su seccion transversal eliptica deben
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Figura 3.24: Configuracién de un filtro de modo dual en gufa circular de 4 polos,
simétrico y con respuesta paso banda eliptica (2 ceros de transmision), que emplea iris
elipticos para conseguir los diferentes tipos de acoplo requeridos.

determinarse para conseguir respectivamente el nivel de acoplo precisado por cada
pareja de modos duales. Por ultimo, resenar que los acoplos de entrada y salida
que todo filtro de modo dual precisa, obtenidos de manera clasica empleando iris
rectangulares, pueden conseguirse también mediante la utilizacion de iris elipticos
orientados de igual manera que en la figura 3.23 (apartados a y ¢); tal y como se
ha implementado en el disenio propuesto en este apartado.

Asi pues, la estructura propuesta para implementar un filtro de modo dual en
guia circular de 4 polos, simétrico y con respuesta paso banda eliptica (2 ceros
de transmision), se ofrece en la figura 3.24; estructura en la que tan sélo existen
dos cavidades resonantes circulares, como corresponde a un filtro de modo dual
de 4 polos, y en la que los diferentes tipos de acoplo requeridos por dicho filtro
se obtienen mediante iris elipticos. En la figura 3.24, se observa que dentro de
cada cavidad existen dos iris elipticos; uno de ellos (rotado) para acoplar los dos
modos duales de la cavidad, y el otro (sin rotar) que permite ajustar de mane-
ra independiente la frecuencia de resonancia de cada uno de los citados modos
duales. Los acoplos de entrada y salida entre las respectivas guias rectangulares
y las cavidades, asi como el acoplo entre cavidades adyacentes, se implementa
nuevamente mediante tramos de guia eliptica con las dimensiones correspondien-
tes; tal y como puede comprobarse en la figura 3.24. FEn cuanto a la simetria
de la configuracién propuesta, ésta hace referencia a que las dimensiones y la
orientacién de los iris elipticos presentan idénticos valores en las dos mitades
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en las que puede dividirse el filtro; a excepcién claro esta de la rotacién (45°
y —45°) de los iris elipticos de acoplo modal situados dentro de cada cavidad.
Las orientaciones de estos dos iris, desplazadas 90° una respecto de la otra, se
escogen de esta manera para implementar una realimentacién negativa entre las
dos cavidades circulares adyacentes; que resulta necesaria, tal y como se indica
por ejemplo en [43] y [57], para que la respuesta paso banda del filtro de mo-
do dual sea eliptica (2 ceros de transmision). El principal problema asociado
al analisis y diseno del filtro de modo dual mostrado en la figura 3.24 consiste
en la obtencion de los modos de las diferentes guias elipticas que integran dicha
estructura, y en la determinacion de los valores que presentan las integrales de
acoplamiento entre dichos modos y los modos de las correspondientes guias cir-
culares o rectangulares; modos e integrales cuyo conocimiento resulta necesario
para poder caracterizar, mediante matrices de admitancias generalizadas, las di-
ferentes uniones planares entre guias elipticas y guias circulares o rectangulares
que integran el filtro propuesto. Los modos de las guias elipticas se han descrito
tradicionalmente (ver [15]) empleando funciones de Mathieu; cuya utilizacion en
el calculo de las mencionadas integrales de acoplamiento no resulta conveniente,
pues debido a su complejidad las implementaciones computacionales que manejan
dichas funciones resultan muy poco eficientes. Debido a esta razon, en el presente
diseno se han obtenido los modos de las guias elipticas, asi como las correspon-
dientes integrales, utilizando un nuevo procedimiento muy eficiente descrito con
detalle en [63]; que no utiliza en ningin momento las mencionadas funciones de
Mathieu. De manera resumida, este nuevo procedimiento se basa en transformar
la ecuacion de Helmholtz, escrita en coordenadas elipticas, en un simple problema
algebraico de autovalores; para lo cual se utiliza el conocido Método de los Mo-
mentos (procedimiento Galerkin), empleando como funciones base y funciones
peso simples funciones trigonométricas que satisfacen en coordenadas elipticas
las condiciones de contorno apropiadas. La solucion del problema de autovalores
que se obtiene puede implementarse facilmente, de manera eficaz y generando
resultados muy precisos, mediante la utilizacion de paquetes de programacion
especialmente disenados para resolver problemas algebraicos lineales. Todo este
procedimiento descrito para obtener el espectro modal de las guias elipticas, asi
como las integrales de acoplamiento entre los modos de dichas guias y los modos
de guias circulares y rectangulares, se encuentra incorporado a la herramienta de
programacion DUMAS 3.0 (ver apéndice B); que hard uso del mismo para carac-
terizar las correspondientes uniones planares del filtro mostrado en la figura 3.24
en las que intervienen guias elipticas.

En el diseno del filtro de modo dual en guia circular mostrado en la figu-
ra 3.24, cuya respuesta paso banda con ancho de aproximadamente 200 MHz
pretende centrarse en torno a una frecuencia préxima a 11 GHz, se ha empleado
un procedimiento que divide el diseno de la estructura global en sucesivas eta-
pas con objetivos muy concretos; utilizando para conseguir dichos objetivos un
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Iris Eliptico Dimensiones (mm)
empleado para Eje Mayor | Eje Menor | Grosor
acoplo entrada/salida 12.780 4.000 1.730
acoplo entre modos duales 24.000 21.000 0.500
ajuste frecuencial 24.000 20.414 0.600
acoplo entre cavidades 8.700 4.000 1.515

Tabla 3.7: Valores optimizados de las dimensiones de los iris elipticos del filtro de
modo dual mostrado en la figura 3.24 para centrar su respuesta con ancho de banda de
200 MHz en torno a 11 GHz.

numero limitado, y relativamente pequeno, de parametros fisicos a optimizar en
cada etapa del proceso de diseno. En la estructura que se pretende disenar, se
han escogido como guias de entrada y salida sendos tramos uniformes de guia nor-
malizada WR-75 (¢ = 19.050 mm, b = 9.525 mm), y como cavidades resonantes
guias circulares de diametro ¢ = 24.000 mm; mientras las dimensiones de todos
los iris elipticos (dimensiones del eje mayor y del eje menor de la seccién trans-
versal eliptica y grosor del iris), asi como las longitudes de los diferentes tramos
de guias circulares en los que se divide cada cavidad (ver fig. 3.24), se han elegi-
do como los parametros fisicos cuyos valores deben optimizarse en el proceso de
diseno del filtro de modo dual mostrado en la figura 3.24. Durante el proceso de
optimizacion de los mencionados parametros fisicos, siguiendo el procedimiento
descrito en [40] que optimiza sucesivamente cavidad tras cavidad (junto con los
correspondientes iris elipticos), se determinan en principio los valores necesarios
en dichos parametros para obtener la respuesta deseada del filtro considerando
unicamente un solo modo dual (concretamente E;) en cada cavidad; por lo que
en esta etapa inicial no se consideran los acoplos requeridos entre los dos mo-
dos duales de cada cavidad. Posteriormente, considerando estos acoplos entre
modos duales requeridos para obtener la respuesta final deseada del filtro de mo-
do dual, se optimizan los valores obtenidos anteriormente para los parametros
fisicos seleccionados; obteniendo pues de esta forma las dimensiones 6ptimas de
la estructura considerada (recordar fig. 3.24). Tras implementar el proceso de
diseno recién descrito, siempre con el objeto de obtener la respuesta paso banda
deseada (ancho de banda de 200 MHz centrada en torno a 11 GHz) para el filtro
de modo dual propuesto, se deduce que todos los tramos de guia circular en los
que se divide cada una de las dos cavidades resonantes deben presentar la misma
longitud de valor 5.499 mm; mientras los valores optimizados de las dimensiones
de los diferentes iris elipticos se encuentran resumidos en la tabla 3.7, donde sélo
se ofrecen las dimensiones de los iris situados en una cavidad al haber disenado
una estructura simétrica. Al disenar el filtro de modo dual considerado, ha si-
do necesario realizar numerosas simulaciones de las respuestas electromagnéticas
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Figura 3.25: Simulacién de la respuesta electromagnética (médulo de los pardmetros
S21 'y S11) que presenta el filtro de modo dual propuesto en la figura 3.24, disenado para
que su respuesta esté centrada en torno a 11 GHz con un ancho de banda de 200 MHz,
en a); y medidas de la respuesta que ofrece la implementacién de dicho filtro en b).

correspondientes a diferentes estructuras intermedias; habiendo realizado todas
estas simulaciones con el programa DUMAS 3.0 que, tal y como se ha comentado
anteriormente, permite analizar estructuras con guias elipticas. FEn las mencio-
nadas simulaciones se han utilizado 550 términos para determinar los valores de
todas las series estaticas necesarias (recordar apartado 2.2.1 del capitulo 2), 450
términos al evaluar las diversas partes estaticas de las series dinamicas requeri-
das (recordar apartado 2.2.2 del capitulo 2), 110 modos en la descripcién de los
campos eléctrico y magnético de cada una de las guias que integran la estruc-
tura considerada, y aproximadamente unas 400 funciones base para aplicar el
Método de los Momentos (procedimiento Galerkin) en la deduccién de los modos
de cada guia eliptica del filtro; valores todos ellos muy elevados que se requieren
para obtener resultados convergentes y precisos al determinar las respuestas de
las mencionadas estructuras, y que son causados por la enorme complejidad que
supone su analisis. Légicamente, el analisis y diseno de una estructura de filtro
de modo dual como la propuesta, con los requerimientos tan elevados que precisa
su analisis, no se habria podido realizar en tiempo real en el caso de no dispo-
ner de un programa como DUMAS 3.0; especialmente optimizado y preparado
para disenar estructuras de microondas complejas. Empleando pues los valores
obtenidos en el proceso de diseno para las diferentes dimensiones escogidas como
parametros fisicos a optimizar, asi como los mismos valores utilizados en la etapa
de diseno para los parametros del programa DUMAS 3.0, se simula la respuesta
electromagnética (parametros Sy v S11) que presenta el filtro de modo dual con
iris elipticos disenado; respuesta ofrecida en la figura 3.25 (apartado a), donde
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a) b)

Figura 3.26: Iris eliptico utilizado para conseguir implementar los acoplos de entrada y
salida en a), e iris eliptico escogido para obtener el acoplo entre modos duales situados
dentro de cada cavidad en b).

es posible observar como la banda de paso esta centrada en una frecuencia muy
proxima a 11 GHz con un ancho frecuencial de aproximadamente 200 MHz. En
la figura 3.25 (apartado a), se comprueba también la existencia de 4 polos en
las pérdidas de retorno (parametro Si;) habiendo empleado en el diseno tan sélo
dos cavidades resonantes circulares, asi como la presencia en la respuesta corres-
pondiente al pardmetro S3; de 2 ceros de transmision; tal y como corresponde
al comportamiento de un filtro de modo dual en guia circular de 4 polos y res-
puesta eliptica. Asimismo, en dicha figura se descubre que la condicion de igual
nivel para todos los picos de las pérdidas de retorno (pardmetro Si1) en la banda
de paso esta un poco degradada, debido a los efectos de dispersion que tienen
lugar en las cavidades e iris del filtro; aunque los niveles de todos estos picos se
mantienen siempre por encima de 20 dB en toda la banda de paso, condicion que
conviene satisfacer en este tipo de filtros.

Con el objeto de validar la estructura propuesta de filtro de modo dual en
guia circular, asi como el proceso de disenio seguido para centrar la respuesta
paso banda de dicho filtro en torno a 11 GHz con una ancho de banda igual a
200 MHz, se ha implementado una estructura real con las dimensiones correspon-
dientes al filtro disenado previamente. El iris eliptico que se ha utilizado para
conseguir implementar los acoplos de entrada y salida requeridos se ofrece en la
figura 3.26 (apartado a), cuya orientacién en el filtro debe permanecer paralela
al eje horizontal de cualquier seccion transversal del filtro. En cuanto a los iris
elipticos empleados para acoplar los dos modos duales en cada cavidad, ambos
presentan un aspecto idéntico mostrado en la figura 3.26 (apartado b); aunque el
iris situado en la primera cavidad debe orientarse formando 45° respecto del eje
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a) b)

Figura 3.27: Iris eliptico que permite realizar en cada cavidad el ajuste frecuencial
independiente de cada modo dual en a), e iris eliptico elegido para conseguir el acoplo
requerido entre cavidades adyacentes en b).

b)

Figura 3.28: Vista conjunta de todas las piezas construidas para implementar el filtro
de modo dual disefiado en a), y aspecto final de dicho filtro una vez se ensamblan todas
las piezas que lo integran en b).

vertical de cualquier seccion transversal, y consecuentemente la orientacion del
iris ubicado en la segunda cavidad debe ser de —45° respecto del mencionado eje
vertical. El ajuste de la frecuencia de resonancia de cada modo dual se consigue
en cada cavidad mediante el iris eliptico recogido en la figura 3.27 (apartado a);
que en este caso debe situarse en las dos cavidades alineado con el citado eje
vertical, es decir rotado 90° respecto del eje horizontal. Por tltimo, en la figu-
ra 3.27 (apartado b) puede observarse el aspecto del iris eliptico que se emplea
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para obtener el acoplo entre cavidades adyacentes precisado; iris que debe orien-
tarse nuevamente en la misma direccién del mencionado eje vertical. Todos estos
iris elipticos construidos, cuyas dimensiones (eje mayor y menor de la seccion
transversal eliptica y grosor del iris) se encuentran resumidas en la tabla 3.7, se
insertan entre tramos uniformes de guia circular con diametro ¢ = 24.000 mm y
longitudes determinadas también anteriormente; a excepcién de los iris de acoplo
de entrada/salida, que se encuentran situados entre las guias de entrada/salida y
uno de estos tramos de guia circular mencionados. Una vista conjunta de todos
los iris recién descritos, asi como de los diversos elementos que integran el filtro de
modo dual implementado, puede encontrarse en la figura 3.28 (apartado a); mien-
tras en la misma figura 3.28 (apartado b) se muestra el aspecto final que presenta
el filtro construido, una vez que todos los iris y elementos integrantes del mismo
se encuentran ensamblados de forma adecuada. La longitud total de este filtro de
modo dual en guia circular de 4 polos, cuya vista en perspectiva se ofrece en la
mencionada figura 3.28 (apartado b), presenta un valor aproximadamente igual a
40 mm; longitud bastante reducida para un filtro con las caracteristicas del que
se ha disenado, especialmente si dichas caracteristicas se pretenden conseguir con
un filtro en el que se excita un solo modo en cada cavidad.

Una vez construido el filtro de modo dual en guia circular disenado, para vali-
dar las simulaciones de la respuesta de dicho dispositivo obtenidas con el programa
DUMAS 3.0, se procede a medir la respuesta electromagnética (parametros Sz; y
S11) de dicha estructura; cuyo aspecto global, tras ensamblar todas sus piezas, se
muestra en la figura 3.28 (apartado b). Las medidas se han efectuado de nuevo en
ESTEC (Centro Europeo de Tecnologia e Investigacién Espacial) que pertenece
a la ESA (Agencia Espacial Europea), concretamente en el Area de Microondas
del Laboratorio de Sistemas de Radiofrecuencia situado en el mencionado centro;
habiendo empleado en la realizacién de las citadas medidas un analizador de re-
des HP8510C, calibrado previamente segin el procedimiento normalizado TRL
completo de dos puertos (en ingés full 2-port). Los resultados correspondientes
a la medida realizada se encuentran recogidos, para poder compararlos con la si-
mulacién de la respuesta del dispositivo, en la figura 3.25 (apartado b) mostrada
en la pagina 125; observando en dicha figura (apartados a y b) que los resultados
obtenidos midiendo el dispositivo se asemejan bastante a la respuesta simulada
del mismo. No obstante, en la medida ofrecida en la figura 3.25 (apartado b) es
posible descubrir una cierta degradacion en las pérdidas de retorno (parametro
S11); consistente en la desaparicién de uno de los 4 polos que deberfa presentar
el mencionado parametro Sy; del filtro construido, y en un incremento del valor
de los picos de dichas pérdidas de retorno en la banda de paso del filtro cuyo
valor se sitia ligeramente por debajo del nivel de 20 dB recomendado. Pese a
estas pequenas divergencias entre las respuestas medida y simulada, atribuibles
con toda probabilidad a las tolerancias (superiores al valor de 10 pm requerido)
producidas durante el proceso de implementacion del filtro, es posible concluir de
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los resultados ofrecidos en la citada figura 3.25 que la estructura de filtro de modo
dual en guia circular propuesta en el presente apartado se comporta realmente
como tal; y que el programa DUMAS 3.0, empleado en el analisis y diseno de
dicha estructura, es capaz de simular su comportamiento de manera muy precisa
en tiempos de computacion relativamente bajos en comparacién a la complejidad
de la estructura considerada.

3.2.3 Filtros Paso Banda de Modo dual en Guia Circular
con Iris Elipticos y Guias Circulares Reentrantes

En este ultimo apartado, se propone una segunda posible configuracién de filtro
paso banda de modo dual en guia circular; constituido de nuevo por dos cavidades
resonantes circulares (4 polos), simétrico y con una respuesta que no presenta en
este caso ningun cero de transmision. Esta segunda configuracion, descrita con
detalle en [64], utiliza otra vez iris elipticos para implementar los acoplos de en-
trada y salida requeridos por el filtro, asi como el acoplo modal necesario entre las
dos cavidades adyacentes de la estructura propuesta; mientras la novedad de este
diseno se centra en cémo se implementa el acoplo entre modos duales situados
dentro de cada cavidad, y en como se ajusta la frecuencia de resonancia asociada a
cada uno de los mencionados modos duales. Estos dos tltimos efectos requeridos
en todo filtro de modo dual se han obtenido tradicionalmente, tal y como se re-
coge en el apartado 3.2.1, introduciendo en cada cavidad resonante del filtro tres
tornillos de sintonia; cuyas penetraciones deben determinarse mediante un pro-
ceso de ajuste experimental que resulta arduo y tedioso. Con el objeto de poder
simular el comportamiento de estos filtros de modo dual, incluyendo el efecto de
los mencionados tornillos de sintonia, éstos se sustituyeron en [54] por un tramo
de guia circular reentrante con tres inserciones metalicas; en cuya caracterizacion
se empled el método de los elementos finitos, que como es bien sabido requiere
en su aplicacion de un importante esfuerzo computacional. Haciendo uso pues
de esta idea, en el presente apartado se propone también emplear un tramo uni-
forme de guia circular reentrante para simular el comportamiento de los citados
tornillos; guia reentrante constituida nuevamente por tres inserciones metalicas,
pero en este caso con forma cénica cada una de ellas para simular mejor el efecto
del correspondiente tornillo. Sin embargo, en la caracterizacién del comporta-
miento electromagnético que presenta esta guia circular reentrante, cuyo aspecto
puede observarse en la figura 3.29 (apartado a), se empleara el método presenta-
do en la seccién 3.1 (apartado 3.1.1); que permite analizar y disenar en tiempo
real filtros de modo dual como los propuestos en este apartado, a diferencia del
método de los elementos finitos utilizado en [54] que resulta bastante mas inefi-
ciente. Una vez culminado el proceso de diseno del filtro de modo dual de 4 polos
propuesto, se ofrecen medidas de la respuesta electromagnética que presenta una
implementacion practica de dicho filtro; confirmando pues de esta manera que la
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a) b)

Figura 3.29: Seccién transversal de una guia circular reentrante, con tres inserciones
metalicas en forma de cono, que pretende simular el efecto de los tornillos de sintonia
tradicionalmente empleados en los filtros de modo dual en guia circular en a); y aspecto
de la seccién transversal de otra guia circular reentrante, obtenida a partir de la seccién
transversal de la gufa original (apartado a) aplicando simetria respecto del eje g, que
se emplea junto a la guia original para implementar respuestas elipticas en b).

estructura disenada se comporta efectivamente segiin lo previsto en las simulacio-
nes. Asimismo, también se construyen sendos tramos de guias circulares con tres
tornillos de sintonia, de didmetros iguales al grosor de las inserciones metalicas
conicas, para reemplazar respectivamente cada tramo uniforme de guia circular
reentrante utilizado originalmente en la implementacién practica; ajustando en
el laboratorio las penetraciones de dichos tornillos con el objeto de recuperar la
respuesta simulada del filtro de modo dual. Con dicho proceso de ajuste experi-
mental, que no resulta especialmente costoso escogiendo como valores iniciales de
las penetraciones de los tornillos aquéllas determinadas en el proceso de diseno
para las respectivas inserciones metalicas, se pretende demostrar que el filtro de
modo dual disenado utilizando guias circulares reentrantes, en lugar de los tradi-
cionales tornillos de sintonia, seguira comportandose como tal si en la practica se
requiere del uso de los mencionados tornillos; cuya utilizacién puede convertirse
en indispensable si, por razones econdémicas, en algunas aplicaciones de bajo coste
no es posible conseguir los niveles de precisiéon mecanica requeridos en el proceso
de construccion del filtro para obtener la respuesta deseada.

Concretamente, la nueva estructura de filtro de modo dual en guia circular
planteada en este apartado se muestra en la figura 3.30; estructura que correspon-
de a un filtro de 4 polos simétrico, cuya respuesta paso banda no presenta ningin
cero de transmision. Observando la figura 3.30, se comprueba que la mencionada
estructura consta tan sélo de dos cavidades resonantes circulares, como debe ser
en un filtro de modo dual de 4 polos, que se acoplan respectivamente a las guias de
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Figura 3.30: Configuracién de un filtro de modo dual en gufa circular de 4 polos,
simétrico y con respuesta paso banda sin ceros de transmisién, que consta de iris
elipticos y guias circulares reentrantes para implementar los diferentes requerimientos

del filtro.

entrada y salida, asi como entre ellas, mediante los correspondientes iris elipticos;
cuya utilizacion para obtener los acoplos recién descritos se encuentra plenamente
justificada en el apartado anterior, donde ademas se propone emplear también
este mismo tipo de iris (elipticos) en la consecucion del resto de efectos requeridos
por los filtros de modo dual. Sin embargo, tal y como se ha mencionado en el
parrafo anterior, en la nueva estructura propuesta (ver fig. 3.30) los dos requeri-
mientos adicionales del filtro, el acoplo entre modos duales dentro de cada cavidad
y el ajuste frecuencial independiente de cada uno de estos dos modos duales, se
obtienen insertando en el centro de cada cavidad (lugar donde el campo eléctrico
presenta un maximo) un tramo uniforme de guia circular reentrante cuya seccion
transversal se ofrece en la figura 3.29 (apartado a); que consta de tres inserciones
metalicas, con forma de cono cada una de ellas, cuya mision respectiva es la de
reemplazar al tornillo de sintonia correspondiente que se utiliza normalmente en
este tipo de filtros. En particular, la inserciéon cénica dirigida segin el eje 7 en la
figura 3.29 (apartado a) se ocupa de ajustar la frecuencia de resonancia de uno
de los dos modos duales presentes en la cavidad; mientras la insercion ortogonal
a la anterior, aquélla que se encuentra orientada segin el eje & en la misma fi-
gura 3.29 (apartado a), sirve para ajustar la frecuencia de resonancia asociada al
segundo modo dual de la cavidad, cuya polarizacion es ortogonal a la del primer
modo dual. Por su parte, la tercera insercién metalica posicionada formando un
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angulo de 45° respecto del eje & y respecto del eje § (ver de nuevo apartado a en
fig. 3.29) permite obtener el acoplo modal requerido entre los dos modos duales
de cada cavidad. En cuanto a la simetria fisica de la nueva configuracion pro-
puesta, en la figura 3.30 se comprueba que dicha simetria es total; de manera
que las dimensiones y ubicacion de los iris elipticos de acoplo de entrada y salida
coinciden, asi como las guias circulares reentrantes situadas dentro de cada ca-
vidad resonante que se escogen idénticas (y con la misma orientacién) para que
la respuesta del filtro no presente ceros de transmision. Si se pretendiera que la
citada estructura presentase una respuesta eliptica (2 ceros de transmision) seria
necesario, tal y como se menciona en [43] y [57], que existiera una realimentacién
negativa entre las dos cavidades adyacentes del filtro; lo que en el caso que nos
ocupa podria implementarse, de manera analoga a como se obtuvo dicho efecto en
la estructura presentada en el apartado 3.2.2, desplazando 90° las orientaciones
de las inserciones metalicas responsables de conseguir en cada cavidad el acoplo
requerido entre modos duales. Dicho desplazamiento se obtiene empleando una
guia circular reentrante en la segunda cavidad cuya seccion transversal se muestra
en la figura 3.29 (apartado b); que se obtiene a partir de la seccién transversal
de la guia circular reentrante empleada en la primera cavidad (ver apartado a en
fig. 3.29) aplicando simetria a dicha seccién transversal respecto del eje vertical
y. Tanto en la configuracion cuya respuesta no presenta ceros de transmision
(ver figura 3.30), como en aquélla modificada segin se termina de describir pa-
ra que la respuesta sea eliptica (2 ceros de transmisién), la principal dificultad
asociada a su analisis y diseno estriba en la caracterizacion modal de las guias
circulares reentrantes que integran ambas estructuras, asi como en la obtencion
de las integrales de acoplamiento entre los modos de dichas guias y los modos
de las correspondientes guias circulares; que se requieren para analizar, mediante
el uso de matrices de admitancias generalizadas, aquellas uniones planares entre
guias circulares y guias circulares reentrantes que integran la estructura consi-
derada. En la determinacién de las mencionadas integrales de acoplamiento, se
ha seguido el método descrito anteriormente en la secciéon 3.1 (apartado 3.1.1)
particularizado al caso que nos ocupa; es decir, a la evaluacion de las mencio-
nadas integrales entre los modos de una guia circular y una guia circular con
su contorno basico modificado (guia reentrante). Dicho método, expuesto con
todo detalle en [21] y [22], requiere obtener previamente los modos de la guia
cuyo contorno basico circular se encuentra modificado (guia circular reentrante);
para lo cual la correspondiente ecuacion integral (asociada a los modos TE o
TM) se transforma, tras aplicar de manera adecuada el Método de los Momentos
(procedimiento Galerkin), en un simple problema matricial lineal de autovalores.
La resolucion del mencionado problema de autovalores puede implementarse de
manera muy eficiente, y generando a su vez resultados muy precisos, empleando
programas especialmente disenados para resolver problemas matriciales lineales.
Una vez resuelto el mencionado problema de autovalores, la obtenciéon final de
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las integrales buscadas tan sélo requiere tratar adecuadamente, como se indica en
la seccién 3.1 (apartado 3.1.1), gran parte de las matrices obtenidas al resolver
el espectro modal de la guia reentrante; por lo que el coste adicional que supo-
ne obtener dichas integrales es bastante reducido. El procedimiento general de
calculo de las integrales de acoplamiento entre los modos de guias rectangulares
(o circulares) y guias con el mismo contorno basico rectangular (o circular) pero
modificado se encuentra implementado en el programa comercial ANAPLAN-W:
del que se ha hecho uso para obtener las integrales de acoplamiento necesarias
para poder analizar la estructura propuesta en la figura 3.30, integrales que pos-
teriormente han sido empleadas por el programa DUMAS 3.0 para analizar el
comportamiento de la estructura global. En cuanto al andlisis de las transiciones
entre guias elipticas y guias circulares o rectangulares, presentes también en la
estructura propuesta en la figura 3.30, éste se realiza completamente con el propio
programa DUMAS 3.0; empleando para obtener los modos de las guias elipticas
y las correspondientes integrales de acoplamiento el mismo método descrito en el
apartado 3.2.2, que permite obtener asimismo resultados de gran precisién con
un redudido coste computacional.

Considerando pues la estructura de filtro de modo dual propuesta en la figu-
ra 3.30, se pretende disenar un filtro paso banda cuya respuesta con un ancho
de valor aproximadamente igual a 200 MHz esté centrada a 11 GHz; para lo
cual se sigue un procedimiento de diseno idéntico al utilizado con la estructu-
ra propuesta en el apartado 3.2.2, procedimiento que consta de sucesivas etapas
con objetivos muy concretos. En la estructura a disenar (recordar fig. 3.30), las
guias de entrada y salida corresponden a tramos uniformes de guia normalizada
WR-75 (@ = 19.050 mm, b = 9.525 mm), las cavidades resonantes se implemen-
tan mediante guias de seccion transversal circular con diametro ¢ = 24.000 mm;
mientras que las dimensiones de todos los iris elipticos empleados en la mencio-
nada estructura (dimensiones del eje mayor y menor de la seccién transversal
de cada iris y su grosor), las dimensiones de las inserciones metélicas cénicas
presentes en los tramos uniformes de guia circular reentrante situados dentro de
cada cavidad (concretamente ancho de la base de la insercién y penetracion de la
misma), asi como las longitudes de los dos tramos iguales en los que dichas guias
circulares reentrantes dividen cada cavidad, se escogen como parametros fisicos
que deben optimizarse durante el proceso de diseno del filtro para conseguir ob-
tener la respuesta deseada. Asimismo, con la intencién de que los tramos de guia
circular reentrante puedan simular de manera aproximada el efecto de los tornillos
de sintonia utilizados en el filtro propuesto para compensar tolerancias, se escoge
un valor predeterminado para el grosor de las mencionadas guias reentrantes igual
a 2.000 mm; valor que se aproxima bastante al del diametro real de los citados
tornillos a utilizar en el filtro que se pretende disenar. En cuanto al procedimiento
seguido para obtener los valores finales de los parametros fisicos a optimizar, al
igual que el método descrito en el apartado 3.2.2, se divide basicamente en dos
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Iris Eliptico Dimensiones (mm)
empleado para Eje Mayor | Eje Menor | Grosor
acoplo entrada/salida 12.780 4.000 1.660
acoplo entre cavidades 8.700 4.000 1.793

Tabla 3.8: Valores optimizados de las dimensiones de los iris elipticos del filtro de
modo dual mostrado en la figura 3.30 para centrar su respuesta con ancho de banda de
aproximadamente 200 MHz a 11 GHz.

etapas bien diferenciadas; en una primera se determinan para dichos parametros
unos valores iniciales, que posteriormente se optimizan en una segunda etapa. Fn
la primera de estas dos etapas se obtienen pues los mencionados valores iniciales,
empleando para ello el procedimiento expuesto en [40] que disena cavidad tras
cavidad (incluyendo sus correspondientes iris elipticos y guia circular reentrante),
con el objeto de obtener la respuesta deseada cuando en la estructura real tan
s6lo se considera uno de los dos modos duales (pero siempre con la misma po-
larizacion) en cada cavidad; por lo que en dicha etapa no se considera el acoplo
requerido entre modos duales dentro de cada cavidad. A continuacién, conside-
rando el citado acoplo y utilizando los valores de las dimensiones a optimizar
determinados tras la etapa inicial, se determinan mediante la misma técnica pro-
puesta en [40] los valores optimizados finales de las dimensiones escogidas para
disenar la estructura propuesta; siempre con el objetivo de que la respuesta paso
banda de dicha estructura se encuentre centrada a 11 GHz con un ancho de valor
en torno a los 200 MHz. Asi pues, tras implementar el proceso de optimizacién
recién comentado, se concluye que los dos tramos de guia circular que integran ca-
da una de las dos cavidades de la estructura propuesta (recordar fig. 3.30) deben
presentar una misma longitud igual a 7.340 mm; mientras que para las dimensio-
nes optimizadas de los diferentes iris elipticos se obtienen unos valores recogidos
en la tabla 3.8, y para las coordenadas de los puntos que definen las inserciones
metalicas presentes en cada guia circular reentrante se deducen unos valores op-
timizados mostrados en la tabla 3.9. La obtencién de todos estos valores se ha
conseguido, mediante el proceso de disenio brevemente expuesto con anterioridad,
simulando el comportamiento electromagnético de diferentes estructuras interme-
dias; habiendo realizado todas estas simulaciones con el programa DUMAS 3.0
utilizando resultados proporcionados por la herramienta ANAPLAN-W, que tal
y como se ha comentado anteriormente proporciona las integrales de acoplamien-
to necesarias para caracterizar después uniones planares en las que intervienen
guias circulares reentrantes. En todas las mencionadas simulaciones, debido a
la complejidad de las estructuras consideradas constituidas por discontinuidades
bastante abruptas, ha sido necesario emplear 550 sumandos para evaluar todas las
series estaticas requeridas (recordar apartado 2.2.1 del capitulo 2), 450 términos
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Punto | x; (mm) | y; (mm)
i=1 11.963 -0.941
1=2 7.901 0.000
1=3 11.963 0.941
1=4 9.125 7.793
i=5 5.931 5.931
1=6 7.793 9.125
1=T7 0.941 11.963
1=8 0.000 10.060
1=9 -0.941 11.963

Tabla 3.9: Valores optimizados de las coordenadas de los puntos que definen tres inser-
ciones metalicas, presentes en cada tramo de gufa circular reentrante insertado dentro
de cada cavidad resonante del filtro de modo dual mostrado en la figura 3.30, con el

objeto de centrar la respuesta de dicha estructura con ancho de banda de aproximada-
mente 200 MHz a 11 GHz.

al sumar las diversas partes estaticas de las series dinamicas precisadas (recordar
apartado 2.2.2 del capitulo 2), y 110 modos para describir correctamente los cam-
pos eléctrico y magnético de cada una de las guias que integran cada estructura
considerada. Estos requerimientos tan elevados, necesarios para obtener resulta-
dos convergentes y precisos en el andlisis de la estructura propuesta, deben ser
manejados mediante un programa especializado como DUMAS 3.0; con el cual
es posible analizar y disenar en tiempo real estructuras de microondas realmente
complejas, debido a que el mencionado programa incorpora las técnicas eficientes
descritas en el capitulo 2.

Tras finalizar pues el proceso de diseno de la estructura mostrada en la fi-
gura 3.30, haciendo uso de las dimensiones obtenidas en dicho proceso y de los
valores precisados por los parametros del programa DUMAS 3.0, se simula con
esta herramienta la respuesta electromagnética (parametros So; y Si1) del filtro
de modo dual en guia circular disenado; que emplea iris elipticos y tramos uni-
formes de guia circular reentrante para implementar los diferentes requerimientos
de este tipo de filtros. Los resultados correspondientes a esta respuesta pueden
observarse en la figura 3.31 (apartado a); donde es posible comprobar que la
banda de paso presenta un ancho de valor en torno a los 200 MHz, y que dicha
banda esta centrada practicamente a la frecuencia de 11 GHz. Asimismo, en la
mencionada figura 3.31 (apartado a) se confirma la existencia de 4 polos en las
pérdidas de retorno (pardametro Si1) y la ausencia de ceros de transmisién en la
representacion del parametro Sy1; comportamiento que corresponde plenamente
al de un filtro de modo dual en guia circular constituido por dos cavidades reso-
nantes (4 polos), que no presentan ningun tipo de realimentaciéon negativa entre
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Figura 3.31: Simulacién de la respuesta electromagnética (médulo de los pardmetros
S21 v S11) que presenta el filtro de modo dual propuesto en la figura 3.30 disenado
para que su respuesta paso banda, sin ceros de transmision, esté centrada a 11 GHz
con un ancho de banda aproximado de 200 MHz en a), simulacién de la respuesta
electromagnética (mddulo de los pardmetros S2; v S11) de la misma estructura mostrada
en la figura 3.30 pero modificada para conseguir que su respuesta presente 2 ceros de
transmision en b), y medidas de la respuesta que ofrece la implementacién real de la
estructura recogida en la figura 3.30 en c).
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ellas (ausencia de ceros de transmisiéon) debido a que los tramos uniformes de
guia circular reentrante situados en ambas cavidades son idénticos (dimensiones
de las inserciones metélicas y orientacion de las mismas). Por otra parte, en la
figura 3.31 (apartado a) se observa como los picos que presenta las pérdidas de
retorno (pardmetro Si1) en la banda de paso del filtro no tienen todos ellos el
mismo nivel; efecto causado, como ya se explicé para el otro filtro de modo dual
en guia circular propuesto en el apartado 3.2.2, por la dispersion producida en las
cavidades del filtro asi como en sus respectivos iris de acoplo y tramos uniformes
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de guia circular reentrante. No obstante, el nivel de todos estos picos (ver de
nuevo apartado a en fig. 3.31) se mantiene en toda la banda de paso del filtro
siempre por encima de 20 dB; condicién cuyo cumplimiento resulta conveniente
observar en este tipo de filtros. Si se pretendiera que la respuesta del filtro con-
siderado fuera eliptica (presencia de dos ceros de transmision), tal y como ya se
ha comentado anteriormente, tan sélo seria necesario sustituir el tramo uniforme
de guia circular reentrante situado en la segunda cavidad resonante del filtro (re-
cordar fig. 3.30) por un tramo con las mismas inserciones metalicas pero situadas
como se indica en la figura 3.29 (apartado b); ya que de esta manera se consigue
implementar un nivel de acoplamiento negativo entre las dos cavidades adyacen-
tes, requerido para conseguir la respuesta eliptica deseada en el filtro disenado.
Asi pues, una vez simulada la respuesta electromagnética (parametros Sz; v S11)
de esta nueva configuracion alternativa, se obtienen los resultados ofrecidos en
la figura 3.31 (apartado b); donde se observa una importante degradacién en
las pérdidas de retorno (pardmetro Siq), traducida en la existencia de tan sélo
2 polos y en que el nivel del dnico pico en la banda de paso presenta un valor
por debajo de 20 dB. La razon basica de esta degradacién observada consiste en
haber utilizado en esta segunda simulacion las mismas dimensiones para todos
los elementos del filtro obtenidas en el proceso de diseno original (respuesta sin
ceros de transmision); incluso en las coordenadas de los puntos que definen las
inserciones metalicas de las guias circulares reentrantes de cada cavidad recogidas
previamente en la tabla 3.9. Con el objeto de recuperar los 4 polos del filtro en
sus pérdidas de retorno, asi como para conseguir que los picos de dichas pérdidas
presenten en toda la banda de paso del filtro valores por encima de 20 dB, es nece-
sario optimizar ligeramente algunas de las dimensiones obtenidas en el diseno de
la estructura original; resultando suficiente con toda probabilidad ajustar tan sélo
las dimensiones de las inserciones metalicas de las guias circulares reentrantes,
guias que deben situarse en ambas cavidades como se ha indicado (presentando
simetria respecto del eje vertical) para conseguir que el filtro disenado presente
la deseada respuesta eliptica.

Con la intencion de confirmar que la estructura propuesta en el presente apar-
tado (recordar fig. 3.30) se comporta como un filtro de modo dual, asi como para
validar el proceso seguido en el diseno de dicha estructura de manera que su
respuesta paso banda de ancho aproximadamente igual a 200 MHz esté centrada
a 11 GHz, se ha construido una implementacién practica del mencionado filtro
empleando las dimensiones deducidas anteriormente. En dicha implementacion,
los acoplos de entrada y salida requeridos se obtienen mediante iris elipticos cuyo
aspecto se recoge en la figura 3.32 (apartado a); iris que deben quedar orientados
en direccion paralela a la del eje horizontal de cualquier seccién transversal del
filtro. Por lo que respecta al acoplo entre las dos cavidades adyacentes del filtro,
su implementacion se realiza mediante el iris eliptico mostrado en la figura 3.32
(apartado b); cuya orientacién en este caso debe ser paralela al eje vertical de



138 Analisis y Diseno Eficiente de Dispositivos Complejos

a) b)

Figura 3.32: Iris eliptico utilizado para conseguir implementar los acoplos de entrada
y salida en a), e iris eliptico escogido para obtener el acoplo entre parejas de modos
duales situados en cavidades adyacentes en b).

a)

Figura 3.33: Guia circular reentrante, con tres inserciones metdlicas, que permite
conseguir el acoplo requerido entre modos duales dentro de cada cavidad, asi como
ajustar independientemente la frecuencia de resonancia de cada uno de estos modos,
junto con un tramo de guia circular equivalente en el que se insertan tres tornillos de
sintonfa en a); y vista conjunta de todas las piezas integrantes del filtro de modo dual
disenado, que emplea iris elipticos y guias circulares reentrantes, en b).

las secciones transversales, es decir el iris debe quedar rotado 90° respecto de
la orientacién que presentan los iris de acoplo de entrada y salida. Los valores
optimizados de las dimensiones fisicas de estos dos iris elipticos, dimensiones del
eje mayor y menor de sus respectivas secciones transversales y de los grosores de
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ambos iris, corresponden a los recogidos previamente en la tabla 3.8; valores que
se han obtenido tras finalizar el proceso de disenio del filtro propuesto. En cuanto
a los tramos uniformes de guia circular reentrante con tres inserciones metalicas
en forma de cono, empleados para conseguir el acoplo entre modos duales dentro
de cada cavidad y el ajuste independiente de la frecuencia de resonancia asociada
a cada uno de dichos modos, se implementan de forma practica tal y como se
recoge en la figura 3.33 (apartado a); donde las dimensiones y ubicacién de cada
una de las inserciones metalicas mencionadas se deducen a partir de los valores
mostrados en la tabla 3.9 para sus coordenadas respectivas, valores optimizados
durante el proceso seguido en el diseno del filtro. Todas estas piezas recién des-
critas, recogidas junto al resto de elementos integrantes del filtro disenado en la
figura 3.33 (apartado b), deben insertarse adecuadamente entre tramos unifor-
mes de guia circular con diametro ¢ = 24.000 mm y longitudes correspondientes
deducidas también en la etapa de diseno; para de esta forma implementar el fil-
tro de modo dual disenado, en el que légicamente los iris elipticos de acoplo de
entrada y salida se insertaran entre las respectivas guias de entrada y salida y los
mencionados tramos uniformes de guia circular.

Por otra parte, se han construido también tramos adicionales de guia circular
con tres tornillos de sintonia, de diametro igual al grosor de los tramos de guia
circular reentrante (¢ = 2 mm), con el objeto de que sustituyan respectivamente
en el filtro de modo dual disenado dichos tramos de guia circular reentrante con
tres inserciones metalicas. De esta manera, ajustando experimentalmente en el
laboratorio las penetraciones de cada uno de los mencionados tornillos, se pre-
tende recuperar la respuesta paso banda (con ancho aproximado de 200 MHz y
centrada a 11 GHz) del filtro de modo dual disenado originalmente empleando
guias circulares reentrantes; demostrando pues que las dimensiones deducidas an-
teriormente para los restantes elementos del filtro de modo dual contintan siendo
validas en el caso, bastante usual por cierto en la practica, de tener que utilizar
tornillos de sintonia en el filtro para compensar defectos presentes en su imple-
mentacién causados por tolerancias mecanicas. En la figura 3.34 (apartado a), se
muestra pues este tramo uniforme de guia circular con tres tornillos de sintonia;
cuyas penetraciones respectivas se han obtenido experimentalmente en el labora-
torio para recuperar la respuesta paso banda deseada en el filtro construido. Con
el objeto de comparar estas penetraciones de los tornillos de sintonia con aquéllas
deducidas en el diseno para las correspondientes inserciones metalicas, los dos
tramos de guia circular intercambiables entre si se muestran conjuntamente en
la figura 3.33 (apartado a); donde es posible comprobar que entre las penetracio-
nes requeridas en un caso y en otro se preserva una relacion de aspecto. Estos
resultados confirman que es posible utilizar un tramo uniforme de guia circular
reentrante, como el propuesto en este apartado, para simular el efecto real que
producen los tornillos de sintonia tradicionalmente empleados en el tipo de filtros
de modo dual considerados. Una visién conjunta de todas las piezas necesarias
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Figura 3.34: Guia circular con tres tornillos de sintonia (didmetro ¢ = 2 mm), cuyas
penetraciones pueden ajustarse manualmente para controlar de manera independiente
la frecuencia de resonancia de cada modo y conseguir el acoplo entre modos requerido,
en a), vista conjunta de todas las piezas construidas para implementar el filtro de modo
dual disenado, en el que se sustituyen las inserciones metalicas cénicas por tornillos de
sintonfa, en b), y aspecto final del filtro con tornillos de sintonia una vez ensambladas
todas sus piezas en c).

para implementar este nuevo diseno, que incluye tornillos de sintonia, se ofrece
en la figura 3.34 (apartado b); piezas que son las mismas utilizadas para imple-
mentar el filtro original (observar apartado b en fig. 3.33), a excepcién del tramo
uniforme de guia reentrante sustituida por el correspondiente tramo uniforme de
guia circular con tornillos de sintonia. Después de ensamblar todas las piezas de
esta segunda implementacién practica, que incorpora tornillos de sintonia, el fil-
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tro de modo dual construido presenta un aspecto global mostrado en perspectiva
en la figura 3.34 (apartado c); cuya longitud total presenta un valor aproxima-
damente igual a 40 mm, muy similar a la longitud del filtro de modo dual con
solo iris elipticos descrito en el apartado 3.2.2, y nuevamente bastante inferior a
la longitud requerida por un filtro como el disenado en el caso de implementarlo
excitando un unico modo en cada cavidad.

Una vez presentada la implementacion practica del filtro disenado, con el
objeto de corroborar la respuesta de dicho dispositivo simulada con el progra-
ma DUMAS 3.0, se mide el comportamiento electromagnético (pardmetros Sa; y
S11) que presenta la estructura implementada; habiendo escogido en primer lugar
la estructura constituida por las piezas y elementos mostrados en la figura 3.33
(apartado b), entre las que se encuentran tramos uniformes de guia circular re-
entrante insertados dentro de cada cavidad. La campana de medidas realizada,
al igual que el resto de medidas ofrecidas en el presente capitulo, se ha llevado a
efecto en el Area de Microondas del Laboratorio de Sistemas de Radiofrecuencia
que la ESA (Agencia Espacial Europea) tiene en ESTEC (Centro Europeo de
Tecnologia e Investigacién Espacial); para lo cual se ha utilizado un analizador
de redes de la serie HP8510C, en cuya calibracién previa se ha empleado el pro-
cedimiento normalizado TRL completo de dos puertos (en inglés full 2-port). Las
medidas obtenidas, correspondientes al caso en el que se pretende obtener una
respuesta sin ceros de transmision (ubicacion idéntica de las inserciones metélicas
situadas en cada cavidad resonante), se recogen por razones comparativas en la
figura 3.31 (apartado ¢) mostrada en la pagina 136; donde se observa, tras compa-
rar los resultados obtenidos mediante simulacion y mediante medidas (apartados
ay cen fig. 3.31), que el comportamiento del filtro construido es basicamente
correcto (filtro de modo dual con respuesta sin ceros de transmision). Sin embar-
go, la respuesta medida del dispositivo construido (apartado c en fig. 3.31) revela
ciertas degradaciones en sus pérdidas de retorno (parametro Siq); que consisten
basicamente en la desaparicion de 2 polos en dicho parametro Sy, frente a los
4 polos que debieran estar presentes, y en que el nivel maximo de las citadas
pérdidas de retorno se encuentra por debajo incluso de 15 dB (el nivel recomen-
dado deberia ser superior a 20 dB). Las principales causas de estas degradaciones,
mas importantes que las observadas tras medir el filtro de modo dual con sélo
iris elipticos propuesto en el apartado 3.2.2, son esencialmente las tolerancias
mecanicas (superiores al valor de 10 gm requerido) presentes durante el proceso
de construcciéon del filtro propuesto en este apartado; las cuales, debido al mo-
do particular en el que se han implementado fisicamente las cavidades circulares
del filtro (a base de tramos pertenecientes a diferentes piezas), han afectado de
manera mas intensa provocando una mayor degradacion en la respuesta medida.
Asi y todo, pese a estas mayores degradaciones observadas, es posible concluir de
dichas medidas que la estructura propuesta en el presente apartado se comporta
como un filtro de modo dual en guia circular; y de manera adicional se comprueba
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Figura 3.35: Medidas de la respuesta electromagnética (médulo de los pardmetros
S91 ¥ S11) del filtro de modo dual construido, con respuesta sin ceros de transmision,
empleando tornillos de sintonia en lugar de guias reentrantes en a); y medidas de la
misma estructura, modificada para incorporar 2 ceros de transmisiéon en su respuesta,
empleando nuevamente tornillos de sintonia en b).

nuevamente el buen funcionamiento del programa DUMAS 3.0, capaz de analizar
y diseniar con precision y en tiempo real estructuras tan complejas de microondas
como el filtro de modo dual considerado.

Como ha podido comprobarse en la implementacién practica del filtro de modo
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dual propuesto, las tolerancias de fabricacién provocan una importante degrada-
cién en la respuesta asociada a este tipo de filtros. Con el objeto de compensar
los efectos negativos provocados por las mencionadas tolerancias, en la practica
se utilizan en este tipo de filtros tornillos de sintonia; cuyas penetraciones se
ajustan experimentalmente para recuperar la respuesta deseada en el filtro im-
plementado. Ahora bien, para dimensionar correctamente las diferentes partes
del filtro de modo dual a construir, se requiere poder simular el comportamiento
de dicho filtro incluyendo de alguna manera el efecto de los tornillos de sintonia;
tal y como se ha realizado en el presente apartado empleando los mencionados
tramos uniformes de guia circular reentrante. Asi pues, para demostrar que el
diseno del filtro de modo dual propuesto en este apartado es correcto, se ha sus-
tituido en la implementacion practica del mismo cada guia circular reentrante
por un tramo uniforme de guia circular con tres tornillos de sintonia (recordar
apartado a en fig. 3.34), tramos situados en cada cavidad de manera que sus
tornillos respectivos presentan las mismas orientaciones para que la respuesta del
filtro no incluya ceros de transmisién; determinando las penetraciones de dichos
tornillos para recuperar la respuesta deseada en el dispositivo construido. En
la figura 3.35 (apartado a), se muestra la respuesta medida (pardmetros Sg; y
S11) del filtro construido empleando los mencionados tornillos; observando como
efectivamente las pérdidas de retorno obtenidas presentan 4 polos en la banda
de paso, y como el nivel maximo de dichas pérdidas se mantiene en toda la ban-
da de paso por encima de 20 dB como era deseable. lLas penetraciones que se
requieren en los tornillos para medir esta respuesta (apartado a en fig. 3.35) se
han determinado experimentalmente en el laboratorio; no habiendo requerido di-
cha determinacion de un proceso extremadamente arduo o complejo, pues como
penetraciones iniciales se escogieron aquéllas obtenidas en el proceso de diseno
para las respectivas inserciones metalicas. Asimismo, como puede observarse en
la figura 3.33 (apartado a), las penetraciones finales de los tornillos de sintonia
una vez ajustadas guardan una relacién de aspecto entre ellas bastante similar
a la que presentan las penetraciones de las respectivas inserciones metalicas; lo
que permite confirmar que el modelo escogido (inserciones metalicas con forma
de cono) para representar el efecto de los tornillos reales resulta bastante apro-
piado, y por tanto puede emplearse para disenar estructuras de modo dual con
bajo coste econémico (malas tolerancias) que requieran posteriormente el empleo
de los mencionados tornillos. Por ultimo, si el tramo de guia circular con torni-
llos presente en la segunda cavidad del filtro se sitia adecuadamente, de manera
simétrica a como se posiciona el mismo tramo con tornillos de la primera cavidad
respecto del eje vertical de cualquier seccion transversal, resulta posible obte-
ner con la misma estructura empleada anteriormente una respuesta paso banda
eliptica (2 ceros de transmision); cuyo aspecto, tras haber ajustado nuevamente
los diferentes tornillos de sintonia para satisfacer los requerimientos del filtro, se
recoge en la figura 3.35 (apartado b).






Capitulo 4

Caracterizacion de Objetos
Dispersores en Espacio Libre
mediante Técnicas Espectrales

El analisis de la dispersion electromagnética, que produce un objeto en espa-
cio libre al incidirle una cierta excitacion, ha sido estudiado utilizando técnicas
clasicas; tales como Optica Fisica, Optica Geométrica, Teoria Fisica de la Difrac-
cién, Teoria Geométrica de la Difraccion y Fcuaciones Integrales para el campo
eléctrico y magnético entre otras posibles. Sin embargo, hasta el momento la li-
teratura no ha recogido la caracterizacion de dichos objetos dispersores mediante
una funcién de transferencia, definida en el dominio espectral, que permita deter-
minar el comportamiento dispersor de dichos objetos ante cualquier incidencia.

En este capitulo se presenta el concepto de la funcién de transferencia de un
objeto dispersor, representada en términos matematicos por medio de una matriz
que denominaremos matriz de caracterizacién. Dicha matriz relaciona espectro
de campo dispersado por el objeto con espectro de campo incidente; y para su
determinacién se requiere el calculo de dos matrices que llamaremos respectiva-
mente matriz de corrientes y matriz de espectro. La matriz de corrientes permite
obtener la distribucion de corrientes inducidas sobre la superficie del objeto dis-
persor ante un cierto espectro de campo incidente. El calculo de esta matriz se ha
implementado haciendo uso de Optica Fisica y de las Ecuaciones Integrales para
el campo eléctrico y magnético. Finalmente, la matriz de espectro relaciona el
espectro de campo dispersado por el objeto con las corrientes inducidas sobre su
superficie. Para la determinacion de esta matriz se exponen dos posibles técnicas,
una de ellas basada en la Transformada de Fourier y la otra en el Teorema de
Adicién para las Funciones de Hankel.
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4.1 Matriz de Caracterizacion

La funcién de transferencia se ha utilizado tradicionalmente [65] en la caracte-
rizaciéon de sistemas lineales e invariantes en el tiempo (LTI), representando la
respuesta de dicho sistema en el dominio frecuencial ante una excitacion constitui-
da por un impulso definido en el dominio temporal. De esta manera, la respuesta
del sistema ante cualquier excitacion se obtiene, simplemente, multiplicando la
funcion de transferencia del sistema por la excitacion que se le aplica; tal y como
se muestra en la siguiente expresion

Y(f)=H(f) - X(f) (4.1)

donde X(f) representa cualquier posible excitacién definida en el dominio fre-
cuencial, H(f) la funcién de transferencia que caracteriza al sistema e Y(f) la
respuesta del sistema, también definida en el dominio frecuencial, ante dicha ex-
citacion.

El concepto de la funcion de transferencia, que se termina de explicar para
sistemas electronicos LTI, es directamente trasladable al andlisis de problemas
electromagnéticos; pues éstos también presentan un comportamiento lineal e in-
variante en el tiempo. En [14], se plantea la posibilidad de caracterizar un objeto
dispersor mediante una funcién de transferencia que relacione de alguna mane-
ra senales incidentes al objeto (excitacién del sistema objeto dispersor) con las
correspondientes senales dispersadas (respuesta de dicho sistema). Estas senales
incidentes y dispersadas vienen representadas por campos electromagnéticos de-
pendientes de la posicién espacial (E(p, b,2)y Ef(p, #,2)). Deigual forma que las
senales con dependencia temporal (2(1) e y(?)) presentan espectros en el dominio
transformado de la frecuencia temporal (X(f) e Y(f)), las senales con depen-
dencia de la posicion espacial presentan igualmente espectros, aunque definidos
en el domino transformado de la frecuencia espacial (ver apéndice C). Por tan-
to, asi como en los sistemas electrénicos la funcion de transferencia relaciona las
senales de entrada y salida en el dominio de la frecuencia (X (f) e Y(f), respecti-
vamente), en la caracterizacion de objetos dispersores la funcién de transferencia
relaciona espectros de campo incidente con espectros de campo dispersado. Este
paralelismo entre la caracterizacion de sistemas electronicos y problemas de dis-
persion electromagnética se refleja en la figura 4.1, donde K1y FE D representan
respectivamente los espectros de campo incidente y dispersado; y D la funcion
de transferencia que caracteriza al objeto dispersor.

La funcién de transferencia en problemas de dispersion electromagnética se
expresa matematicamente mediante una matriz, denominada matriz de caracte-
rizacion, que permite obtener el espectro de campo dispersado por el objeto bajo
analisis a partir del espectro de campo incidente. La principal ventaja asociada a
este método para caracterizar la dispersion electromagnética radica en que, una
vez obtenida la funcién de transferencia (o matriz de caracterizacién) de un obje-
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SISTEMAS ELECTRONICOS

X(f) Y(f)=H(f)-X(f)

PROBLEMAS ELECTROMAGNETICOS

3

—
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Figura 4.1: Funcién de transferencia en sistemas electrénicos y en problemas de dis-
persién electromagnética.

ED=D-EI

to dispersor, se puede prescindir de su geometria en el calculo de la dispersion que
produce dicho objeto ante cualquier incidencia; la cual se obtiene, simplemente,
multiplicando su matriz de caracterizacién por el espectro asociado al campo in-
cidente. Esta ventaja permite ademas, como se describira en sucesivos capitulos,
la caracterizacion del acoplo electromagnético que se produce entre varios objetos
dispersores ante cualquier incidencia. Las matrices de caracterizacién permitiran
estudiar, por tanto, el efecto de las interacciones multiples que se originan entre
diversos objetos sin necesidad de recurrir a la geometria de los mismos.

Un campo incidente arbitrario en una region homogénea y libre de fuentes
se puede expresar como combinacion de dos tipos de soluciones modales, que en
[14] se denominan TM” (campo magnético contenido en el plano XY transversal
al eje 2) y TE” (campo eléctrico contenido en el plano XY transversal al eje 2).
En la caracterizacion completa de un objeto dispersor resultara necesario, pues,
obtener dos funciones de transferencia (o matrices) que caractericen al objeto dis-
persor ante incidencia TM?* y TE?, respectivamente. De esta forma, para calcular
la dispersién que produce un objeto ante un cierto campo incidente, éste debe
descomponerse en un espectro incidente TM” (correspondiente a un desarrollo de
modos con polarizacion TM?*) y en otro espectro incidente TE? (correspondiente
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en este caso a un desarrollo de modos TE?). A continuacién, cada uno de estos
espectros incidentes debe multiplicarse por la correspondiente matriz de caracte-
rizacion del objeto dispersor; dando lugar a los espectros de campo dispersado
por el objeto bajo analisis ante incidencia TM?* y TE?. El campo total dispersado
se define, aplicando superposicién, como la suma de los campos dispersados por
el objeto ante las dos polarizaciones incidentes consideradas.

La aplicacién practica de la matriz de caracterizacién recién presentada se
resume perfectamente en [66] y en [67]; donde se caracterizan diversos objetos
dispersores candnicos ante incidencia con polarizacion TM”* y TE?, respectiva-
mente. Haciendo uso de dichas matrices de caracterizacién, asi como de sus
propiedades, se presenta en [68] un algoritmo recursivo generalizado que permite
analizar problemas de acoplo electromagnético entre diversos objetos dispersores
para cualquier campo incidente.

El concepto de la matriz de caracterizacion se ha particularizado en este traba-
jo al analisis de dispersores (conductores perfectos) cuya geometria es invariante
en una dimension, reduciéndose por tanto el problema a un caso bidimensional; lo
cual simplifica considerablemente la formulacién al tratar con espectros de campo
unidimensionales. El sistema de referencia que se emplea es, por consiguiente,
un sistema de coordenadas cilindricas (p, ¢); y el objeto dispersor se mantiene
invariante a lo largo del eje Z, tal y como se muestra en la figura 4.2. El analisis
de objetos cuya geometria no fuera invariante en ninguna dimensién (problemas
tridimensionales) se realizaria de manera similar al caso bidimensional ofrecido
a continuacién; pero utilizando un sistema de coordenadas esféricas en lugar de
cilindricas, y expresando los campos en términos de sus correspondientes espec-
tros en coordenadas esféricas.

AZ

<)

Figura 4.2: Sistema de coordenadas utilizado en la caracterizacién de dispersores
bidimensionales.
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Como ya se ha mencionado anteriormente, el analisis de un objeto dispersor
debe realizarse ante incidencia TM”* y TE?. Asi pues, para el primer tipo de
incidencia (TM?*) y dado que el problema tiene caracter bidimensional, el campo
eléctrico incidente tan sélo presenta componente en 2 (£!). Consecuentemente,
el campo eléctrico dispersado por dicho objeto tan solo puede tener componente
en 2 (EY). El espectro del campo eléctrico E¢ quedara relacionado por tanto
con el espectro del campo eléctrico B! a través de una matriz de caracterizacion,
que llamaremos funcion de transferencia TM. De igual manera, para el segundo
tipo de incidencia (TE?), se tiene ahora un campo magnético incidente que tan
sélo presenta componente en 2 (H!); y por consiguiente el campo magnético
dispersado por el objeto tan sélo tiene componente segiin el eje 2 (H?). En este
segundo caso, el espectro del campo magnético H¢ se relaciona con el espectro
del campo magnético H' a través de una segunda matriz de caracterizacién, que
denominaremos funcion de transferencia TE.

Los campos indicente y dispersado, correspondientes a la polarizacion TM?* y
TE?, se expresan en términos de sus respectivos espectros cilindricos [13]. En con-
creto, el campo eléctrico incidente E! (polarizacion TM?) y el campo magnético
incidente H' (polarizacién TE?) se desarrollan en series de funciones de Bessel
(ver apéndice C), que presentan un valor finito en el origen; dando lugar a las
siguientes expresiones

N; ]

EL o= Y MU (kp) e
p=—N;

H, = > i " Jy(kp)e™® (4.2)
p=—N;

donde p representa el orden del p-ésimo modo incidente J,(kp)e’??, v los co-

eficientes ZEM
cilindricos asociados a los campos eléctrico y magnético incidentes. Aunque en

‘TE . .
e 1, las amplitudes de la p-ésima componente de los espectros

principio los campos incidentes debieran expresarse mediante sumas de infinitos
modos, a efectos practicos estas series pueden truncarse en un nimero de modos
tal, que permita reconstruir correctamente el campo incidente sobre la superficie
del objeto bajo analisis. El criterio a seguir para seleccionar el numero de modos
a considerar en (4.2) viene definido en [1,12] como

N; > ka (43)

donde k es el nimero de onda (k = 27/)), y a representa la distancia del origen
del sistema local de coordenadas al punto de la superficie del objeto mas alejado de
dicho origen. En los resultados practicos, que se presentan en sucesivos capitulos,
se ha escogido el criterio N; = 1.5 ka; resultando adecuado para el tamano de los
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objetos analizados. En el caso de caracterizar objetos cuya dimension a resultara
bastante menor que A, podria escogerse un valor para N; mayor que el criterio
recomendado de 1.5 ka; sin que ello supusiera un excesivo coste computacional.
Por contra, si el objeto analizado es grande en términos de X el criterio propuesto
puede disminuirse, ajustando mas el valor seleccionado para N; al limite tedrico
definido en (4.3) como ka; con el objetivo de reducir el coste computacional.
Persiguiendo esta misma finalidad, conviene escoger el centro del sistema local de
coordenadas de manera que a, la distancia desde el origen al punto mas lejano de
la superficie del objeto, sea minima; para de esta forma reducir las dimensiones
de los espectros y las funciones de transferencia, y en consecuencia la complejidad
de calculo asociada al procedimiento en cuestion.

Los espectros de campo incidente, a efectos de implementacion analitica, se
expresan mediante vectores columna constituidos por 2 N; + 1 elementos que
representan las amplitudes ZEM e ZEE definidas en (4.2); los cuales presentan el
siguiente aspecto

- TM - - JTE A
iTM iTE
—N;+1 —N;+1
EI™ = : EI® = : (4.4)

iTM iTE

N;—1 N;—1

iTM iTE
N; - 2N;+1x1 L Ny JdaonN4+1x1

Por otra parte, el campo eléctrico dispersado E? (polarizaciéon TM?) y el
campo magnético dispersado H? (polarizacién TE?) se desarrollan en series de
funciones de Hankel de segunda especie (ver apéndice C), que presentan una
singularidad en el origen y emergen hacia el infinito; dando lugar a las siguientes
expresiones

Ny 4
El= 3 chM Héz)(kp) 1%
— Ny

Ny 4
H = > chE Héz)(kp) 1% (4.5)
v

donde ¢ representa el orden del g-ésimo modo dispersado Héz)(kp) 1%y los co-
eficientes chM y chE son las amplitudes de la g-ésima componente de los espectros
cilindricos asociados a los campos eléctrico y magnético dispersados. De igual
manera que para los campos incidentes, las series en (4.5) deben truncarse en un
numero de modos tal, que permita reconstruir el campo dispersado fuera de la

circunferencia de radio a que contiene al objeto dispersor. Este nimero de modos
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emergentes, definido en (4.5) a partir de Ny, debe satisfacer la misma condiciéon
expresada anteriormente para V;, es decir Ny > ka. En los casos préacticos ana-
lizados en este trabajo, se ha vuelto a escoger el mismo criterio que para N;, es
decir Ny = 1.5 ka; resultando apropiado para el tamano de los objetos considera-
dos. Ahora bien, como se indica en [1, 12], este criterio puede resultar insuficiente
para reconstruir el campo en las cercanias del elemento dispersor. En esta zona,
debido a la existencia de campos evanescentes, se precisa de un mayor nimero de
modos para reconstruir correctamente el campo dispersado; mientras que en la
zona de campo lejano es suficiente con seguir el criterio expuesto. No obstante,
adoptando el criterio recomendado (Ny = 1.5 ka) para evaluar el campo disper-
sado en cualquier region del espacio (campo préximo y campo lejano), se han
observado resultados bastante exactos (ver siguientes capitulos) en problemas de
acoplo electromagnético entre diversos objetos que estén muy préoximos o incluso
en contacto.

De igual manera que para los espectros de campo incidente, a efectos de im-
plementacion analitica, los espectros de campo dispersado se expresan mediante
vectores columna formados por 2 Ny+ 1 elementos que representan las amplitudes

TM y cTE definidas en (4.5); los cuales presentan el siguiente aspecto

r TM b r TE b

CoN, CIN,
T™M ~TE
C_Ng+1 CoNg+1
ED™ = : ED™ = : (4.6)
™ TE
CN; -1 CN;—1
TM <TE
L "Ng  Jdaonyt+1x1 L Na  Jdong+1x1

La caracterizacion del objeto dispersor supone calcular la respuesta de dicho
objeto a cada posible modo incidente J,(kp) e/??, tanto para polarizaciéon TM?
como TE?. Esta respuesta se obtiene empleando técnicas clasicas de analisis de
problemas electromagnéticos, en concreto en este trabajo se ha utilizado Optica
Fisica y Ecuacion Integral; que, combinadas con métodos espectrales, permiten
expresar los campos dispersados en términos de sus respectivos espectros a través
de las siguientes expresiones

Ng

B = Jy(kp)e™ = El= 3 d ) HP (kp)e'?
g=—Ng
H' = J,(kp)e'?® —= H? = Z dTEH (kp)el?? (4.7)

donde los coeficientes qupM y qupE representan la contribucion de la componente
p-ésima del correspondiente espectro incidente (polarizacion TM? y TE?, res-
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pectivamente) a la componente ¢-ésima del correspondiente espectro dispersado
(polarizacion TM* y TE”, respectivamente).

Por consiguiente, la respuesta global del objeto dispersor ante una incidencia
definida por las amplitudes espectrales ZEM e ZEE (polarizacion TM* y TE?, res-
pectivamente) puede expresarse usando los coeficientes qupM y qupE de la siguiente
manera

H, = > )", (kp)e™?
p=—N;
N; Ny 4
= H'= Y @';fE( ST dIE HP (kp) em) (4.8)
p=—N; q=—Ng

Reordenando los sumatorios que aparecen en (4.8), se obtienen las siguien-
tes expresiones para los campos dispersados por el objeto ante incidencia con
polarizacion TM* y TE*

Ng N;

Ef = Y 3 igMd;pr) HP (kp) e’?

g=—Ng \p=—N,

Ny N,

o= 3 i}Ed;pr) HP (kp) e’? (4.9)

q=—Ng \p=—N;

Comparando (4.9) con (4.5), es posible deducir una relacién en términos ma-
triciales entre los espectros de campo dispersado e incidente definida como

EDTM _ DTM . E]TM

ED™ = D™ .p'® (4.10)

donde ED™ EDT v BI™ E[TE denotan respectivamente los vectores colum-
na que representan los espectros de campo dispersado e incidente para polariza-
cién TM? v TE?; mientras que D™ y DT¥ designan las matrices de caracteri-
zacion que definen respectivamente las funciones de transferencia TM y TE del
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objeto analizado. Estas matrices se construyen a partir de los coeficientes qupM y
dTE

. » Previamente introducidos, de la siguiente forma

_ ™ -
d—Nd —N; d—Nd —Ni+1 T d—Nd
d—Nd+1 — d—Nd+1 -N;+1  °° d—Nd+1 N;
DTM —
™
L de -N; de —-N;+1 de Ny daNg+1x2N;+1
d—Nd —N; d—Nd —Ni+1 T d—Nd
TE d—Nd-|-1 —N; d—Nd-|-1 —N;+1 7 d—Nd-|-1 N;
D = (4.11)
TE TE
de —N; de —Ni+1 de Ni N +1x2N;+1

Recordando (4.3), se puede observar en (4.11) que el tamano de la matriz de
caracterizacion, tanto para incidencia TM como para incidencia TE, aumenta a
medida que las dimensiones eléctricas del objeto dispersor crecen; y por tanto,
cuando éste sea muy grande en términos de A resultard mas eficiente, desde el
punto de vista computacional, segmentar el contorno del objeto en elementos mas
pequenos, caracterizarlos individualmente, y analizar entonces el acoplo electro-
magnético o realimentacion miltiple entre dichos elementos, empleando para ello
alguna de las técnicas descritas en el capitulo 6.

La caracterizacion de un objeto dispersor se divide en dos fases. En un primer
paso se calcula una matriz DI, denominada matriz de corrientes, que relaciona la
distribucién de corrientes inducidas sobre la superficie del objeto en cuestion con
el espectro asociado al campo incidente. A continuacién se construye una segunda
matriz DF, denominada matriz de espectro, que relaciona el espectro asociado al
campo dispersado por el objeto con la distribucion de corrientes inducidas sobre
su superficie. Los diversos métodos planteados en este trabajo para computar
cada una de estas matrices se detallan en las proximas secciones. Finalmente, la
matriz de caracterizacion o funcién de transferencia del objeto dispersor se obtiene
simplemente multiplicando la matriz de espectro por la matriz de corrientes del
siguiente modo

D =DE-DI (4.12)

Una vez calculada la matriz de caracterizacion, a efectos de célculo del campo
dispersado por el objeto bajo andlisis, el espacio exterior al objeto dispersor se
divide en dos regiones; tal y como se muestra en la figura 4.3. Esta division del
espacio se debe a que tan sélo es posible reconstruir el campo dispersado a partir
de su correspondiente espectro cilindrico en la zona libre de fuentes; es decir, en
la zona externa a la circunferencia que contiene al objeto (region R3 en fig. 4.3).
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Figura 4.3: Regiones para calcular el campo dispersado por un conductor perfecto.

En la zona interna a dicha circunferencia pero externa al objeto (region R2 en
fig. 4.3), el campo dispersado se obtiene a partir de la distribucién de corrientes
inducidas sobre la superficie del objeto dispersor. Para reconstruir el campo dis-
persado en la regién libre de fuentes, a partir de su correspondiente espectro, se
requiere multiplicar la matriz de caracterizacién (o funcién de transferencia) del
objeto considerado por el espectro del campo incidente. La distribucién de co-
rrientes en la superficie del objeto se calcula multiplicando la matriz de corrientes
por el espectro del campo incidente; y el campo dispersado en la zona interior de
la circunferencia que contiene al objeto se obtiene integrando el campo dispersado
por cada elemento de corriente inducida.

4.2 Matriz de Corrientes

En esta seccion, se describen técnicas para construir la matriz de corrientes;
que relaciona la distribucién de corrientes inducidas en la superficie del objeto
dispersor con el espectro asociado al campo incidente. La obtencion de esta
matriz requiere determinar en principio la distribucion de la densidad de corriente
inducida sobre la superficie del objeto por un cierto campo incidente.

El problema que se pretende resolver consiste por tanto en calcular la densidad
de corriente inducida sobre un objeto metélico perfectamente conductor (o = ),
cuya seccién transversal (plano XY') se muestra en la figura 4.4.

En la figura 4.4, se aprecia la existencia de unas fuentes Ji y M, que producen
unos campos F' y H, conocidos e incidentes sobre la superficie del objeto dis-
persor. Dicho objeto, como respuesta a estos campos incidentes, producira unos
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=l

Figura 4.4: Seccién transversal de un dispersor metélico perfectamente conductor.

campos dispersados £4 y H%; de modo que los campos totales en la zona externa
al objeto metalico vendran expresados como

E = Ei+E

—

i = i+ (4.13)

Los campos totales en el interior del objeto dispersor (volumen Vj en fig. 4.4)
son nulos (Et = Ht = 0); mientras que sobre la superficie de dicho objeto (desig-
nada por S; en fig. 4.4) las componentes tangenciales de campo eléctrico deben
anularse, al estar considerando un conductor eléctrico perfecto, y las componen-
tes tangenciales de campo magnético deben igualar la densidad de corriente, que
llamaremos j;, inducida sobre la superficie S; del objeto dispersor. Por tanto,
sobre dicha superficie 57 se satisfacen las siguientes ecuaciones

—

M, = —i x (B — E) = =i x (E) = —h x (Ei + E4) = 0 (4.14)

X

Jo=nx(H—H)=nxH=#x(H + H (4.15)
Haciendo uso del Método conocido como Equivalente Fisico [69], el problema
que estamos analizando puede sustituirse por otro problema donde las fuentes re-
ales han sido reemplazadas por unas fuentes equivalentes; las cuales producen en
la regién externa al objeto dispersor los mismos campos dispersados por dicho ob-
jeto ante las fuentes reales en la situacion original. Por tanto, es posible expresar
el problema real mostrado en la figura 4.4 mediante otro problema, denominado
equivalente fisico, que se muestra a continuacion en la figura 4.5.
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Figura 4.5: Equivalente fisico de un dispersor metalico perfectamente conductor.

Como se puede apreciar en el equivalente fisico de la figura 4.5, el objeto
metalico del problema original se sustituye por la densidad de corriente superficial
J, (MS es nula). Esta densidad de corriente produce en el exterior del objeto los
mismos campos (Ed y ﬁd) que en la situacion real (fig. 4.4). En el interior del
objeto se asumen unos campos distintos (concretamente _E y —[:7)2) a los que
produciria j;, para que los campos totales en dicha region sean nulos al igual que
en la situacion real (fig. 4.4). Del equivalente fisico se deduce que para resolver
el problema de un dispersor metalico, tan sélo es necesario conocer la densidad
de corriente superficial .J,; que puede obtenerse segin (4.14) o (4.15) a partir de
las componentes tangenciales del campo eléctrico o magnético sobre Sy, donde

los campos eléctrico (Ed) y magnético ([jd) dispersados son desconocidos.

4 -

Una técnica clasica, conocida como Optica Fisica [69], permite determinar J;

mediante una aproximacion a un valor conocido en problemas sujetos a determi-
nadas condiciones.

Una posible alternativa a la aproximacion de Optica Fisica consiste en plan-
tear, utilizando respectivamente (4.14) o (4.15), la correspondiente Ecuaciéon In-
tegral para el campo eléctrico o para el campo magnético [69]; donde la incdgnita
resulta ser la densidad de corriente J, buscada. Estas dos Ecuaciones Integrales
pueden resolverse aplicando un método numérico, conocido como el Método de
los Momentos [70], que aproxima en este caso j; por un conjunto de funciones
conocidas con pesos incognita; transformando la Ecuacion Integral en un sistema
de ecuaciones algebraicas de facil resolucion.

Ahora bien, en la construcciéon de la matriz de corrientes se requiere conocer
la distribucion de corrientes sobre la superficie del objeto dispersor; para lo cual
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se discretiza la superficie de dicho objeto en un nimero finito de segmentos (V).
Este nimero, logicamente, debe crecer a medida que aumenta el tamano eléctrico
del objeto. En la figura 4.6, se muestra la discretizacion de un objeto dispersor
en N, hilos de corriente paralelos al eje Z; debido a que la incidencia presenta
polarizacion TM”. En el caso de que la incidencia tuviera polarizacion TE?,
los hilos de corriente se orientarian en direccion tangente al contorno del objeto
dispersor, y estarian contenidos en el plano transversal XY

a) b)

| 2 W
" l=i(By)-AC, ACn

Figura 4.6: Discretizacién de un objeto dispersor para calcular la distribucién de
corrientes ante incidencia TM”. Vista longitudinal en a) y transversal en b).

Por cada uno de los mencionados segmentos circularda una cierta intensidad
de corriente I,,, que resulta de integrar la densidad de corriente J4(p’) a lo largo
del correspondiente segmento de la superficie del objeto. Como los segmentos
presentan una longitud (AC,) lo suficientemente pequena para preservar exacti-
tud en los resultados, se puede considerar que la densidad de corriente superficial
Js(p') es constante a lo largo de cada segmento e igual a Js(,); reduciéndose la
integral al siguiente producto

ACp—0
~

]n:/ L(F)dl 2R (5 AC, (4.16)
ACH,

donde el vector p,, indica un punto del n-ésimo segmento (normalmente el punto
medio).

Tras esta discretizacion, es posible representar la distribucion de corrientes in-
ducidas en la superficie del objeto dispersor mediante el siguiente vector columna
de N, elementos

=] (4.17)

Nax1
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La matriz de corrientes de un objeto dispersor relacionara por tanto un vector
de N; intensidades de corriente, como el mostrado en (4.17), con el espectro aso-
ciado al campo incidente. La determinacién de los elementos de dicha matriz se
lleva a cabo seleccionando en cada ocasién una componente distinta (J,(kp)e/??)
del desarrollo modal incidente expresado en (4.2). A continuacién, se determi-
na la densidad de corriente que dicha componente modal incidente induce en
la superficie del objeto dispersor, bien mediante Optica Fisica o resolviendo la
correspondiente Ecuacién Integral. Finalmente, esta densidad de corriente se dis-
cretiza mediante (4.16) en un vector columna de intensidades de corriente; que
constituye la p-ésima columna de la matriz de corrientes. Repitiendo este proceso
para cada modo incidente (p = —N;, ..., N;) en (4.2); se construye la matriz de
corrientes, cuyas dimensiones son Ny x 2N; + 1. Cada elemento de la matriz
de corrientes, denominado [,,,, representa por tanto la contribucién del p-ésimo
modo incidente a la corriente inducida en el n-ésimo segmento de la superficie del
objeto; de modo que la relacién entre la distribucién de corrientes inducidas en
el objeto y el espectro de campo incidente se expresa como

I=DI-EI (4.18)

donde [ es un vector columna (4.17) que contiene la corriente inducida en cada
uno de los N, segmentos del objeto dispersor, E1 es el vector columna (4.4) con
las componetes espectrales del campo incidente y DI es la matriz de corrientes,
cuyo aspecto se ofrece a continuacion

]1 —N; ]1 —N;+1 ]lNi
L_~n LN N Y

pr=| TN At o B (4.19)
Inoni INo-Newn o INoNG Dy one

Es importante resenar que esta matriz de corrientes resulta necesaria no sélo
para obtener la matriz de caracterizacion de un objeto dispersor; sino también
para determinar las corrientes inducidas sobre su superficie, a partir de las cuales
se puede calcular el campo dispersado en el interior de la circunferencia que
circunscribe a dicho objeto (region R2 en fig. 4.3). En el calculo de este campo se
necesita ademas conocer la posicion de cada elemento de corriente, e incluso en el
caso de incidencia con polarizacion TE? se requiere, como se verd posteriormente,
tener conocimiento del vector unitario normal a la superficie del objeto dispersor
en cada elemento de corriente.

Como se ha mencionado anteriormente existen dos técnicas clasicas, Optica
Fisica y Ecuacién Integral resuelta por el Método de los Momentos, que permiten
encontrar la densidad de corriente (j;) inducida sobre la superficie de un objeto
dispersor metélico. Las expresiones analiticas correspondientes a ambos métodos
se detallan a continuacion.
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4.2.1 ()ptica Fisica

Cuando el objeto dispersor bajo analisis es un conductor perfecto, plano e infini-
to, las componentes tangenciales de campo magnético incidente y dispersado se
encuentran en fase y presentan la misma amplitud [69]. En este caso, la densi-
dad de corriente .J, puede calcularse facilmente en funcién del campo magnético
incidente como

Jo=nx H=hx(H +H¥) =2 x H (4.20)

El equivalente fisico, también conocido por equivalente de Optica Fisica [69],

para el caso de un conductor perfecto, plano e infinito se presenta en la figura 4.7.

Si el objeto bajo analisis presenta una superficie plana no infinita, pero grande en

términos eléctricos, puede considerarse localmente como plana e infinita, y se pue-

de aplicar por tanto la aproximacién de Optica Fisica; que consiste en aproximar
el campo magnético dispersado por el campo magnético incidente ([jd = [:72)

S

1
n_

Jg=2 GXﬁiT

ES R
o !

Figura 4.7: Equivalente fisico de un conductor perfecto, plano e infinito.

Haciendo uso de la aproximacion de Optica Fisica, valida sélo si el objeto
S
es grande eléctricamente, la densidad de corriente J; se aproxima mediante la
siguiente expresion

J, ~ 2 x H (4.21)

Como H' es conocido, J, queda perfectamente determinada utilizando (4.21).
La aproximacién de Optica Fisica permite obtener la densidad de corriente in-
ducida a partir del campo incidente, y por tanto abordar la construccién de la
matriz de corrientes. No obstante, la aproximacion de Optica Fisica proporciona
la densidad de corriente inducida por una onda plana incidente; mientras que
la matriz de corrientes que se desea construir relaciona corrientes inducidas con
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espectro cilindrico de campo incidente. Para construir esta matriz de corrientes
se obtendra en primer lugar una matriz DI,, que relacione corrientes inducidas
con espectro de ondas planas incidente (usando la aproximacién de 6ptica fisica),
y en segundo lugar una matriz D,. de transformacién de espectro cilindrico a
plano (ver apéndice C). La matriz de corrientes deseada se obtiene multiplicando
ambas matrices del siguiente modo

DI = DI, - D, (4.22)

consiguiendo, de esta forma, que la matriz DI relacione corrientes inducidas con
espectro cilindrico incidente.

Como ha quedado demostrado, las corrientes inducidas por una onda plana
incidente sobre un objeto metalico quedan perfectamente determinadas utilizan-
do la aproximacion de Optica Fisica. Para construir una matriz que relacione
corrientes inducidas con espectro plano incidente, se debe obtener la corrien-
te inducida por cada una de las posibles ondas planas de dicho espectro plano
incidente, que designaremos por p(/3). Este espectro continuo, para poder imple-
mentar computacionalmente el problema, debe discretizarse; dando lugar a un
vector de Ny componentes espectrales de amplitud p,, = p(5,, = 2mm/N3), con
m variando desde 0 hasta Ng— 1. Este vector permite reconstruir el campo inci-
dente como una suma de Nz ondas planas, cada una con una direccién de avance
asociada de valor 3, = 2xm/Ng. Los pesos que ponderan cada una de estas
ondas planas son precisamente los coeficientes p,,. Conociendo la respuesta del
objeto metélico a cada una de las ondas planas por separado, se puede calcular
la respuesta a cualquier campo como la suma de las respuestas a cada una de
esas ondas, ponderadas por los correspondientes coeficientes del espectro de on-
das planas asociado al campo incidente. Por lo tanto, para caracterizar al objeto
dispersor ante cualquier incidencia es necesario calcular las corrientes inducidas
por cada onda plana incidente segin f,,; y posteriormente almacenarlas en la
matriz DI,, que relaciona intensidades de corriente inducidas en el objeto con
espectro plano incidente de la siguiente manera

I A An - A1Nﬁ—1 Po

I Ao Az - Aanga P

; =T 7 S (4.23)
Ine Iy Ano Ava o Avave-t Dy oy, LPNe-1 Dy o

donde las expresiones analiticas para los coeficientes A,,, dependen del tipo de
incidencia (polarizacion TM” o TE?) que se considere.

Para obtener la matriz de corrientes deseada DI, haciendo uso de la aproxi-
macién de Optica Fisica, se requiere encontrar una matriz D,. que transforme el
espectro cilindrico asociado al campo incidente en un espectro de ondas planas.
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En el apéndice C, se desarrolla el proceso seguido para obtener dicha matriz; que
relaciona ambos espectros del siguiente modo

—N;—p——N;

0

Po LN

P1 ! ( 4J2V_7;m)p I_N+1

_ Je T
- = m r (4.24)
l g ,
PNg—1 IN; ,
B Nﬁ)(l Nﬁ—l 4 2N;+1x1

La matriz de corrientes DI, que relaciona la corriente inducida sobre la su-
perficie del objeto con el espectro cilindrico incidente, se expresa mediante el
siguiente producto de las matrices DI, y D,

—N;—p—N;
Ao A - Ainga T 2
DI — A‘QO A‘Ql te Az]\‘fﬁ_l m w (425)
: | Ng
Anvo Ana 0 AN NexNg  Ng-—1

A continuacion, se presentan las expresiones para los coeficientes A, corres-
pondientes a cada posible tipo de polarizacién (TM? o TE?) del campo incidente.

Polarizacién TM?*

El campo eléctrico correspondiente a una onda plana incidente (polarizacién TM?)
con un angulo de incidencia ¢ = 8 (ver figura C.1) viene definido por

Jii — gikpcos(é=F) 2 (4.26)

y el campo magnético correspondiente se expresa como

Lo 4
H? = —(&sinf§ — jcos f3) e~ ikpcos(=0) (4.27)
n

donde 7 es la impedancia caracteristica en espacio libre (n = \/u/¢).

Haciendo uso de (4.27) y de la aproximacion de Optica Fisica (4.21), se ob-
tiene la siguiente expresion para la densidad de corriente J, que produce la onda
plana (dirigida segin ¢ = f3) en cualquier punto (definido por sus coordenadas
cilindricas (pn,¢,) v su vector director p, = p,p) de la superficie del objeto
dispersor

o) 20 > H(pn)

12

1 ,
= 27 x —(Zsin B — g cos 3) eIk cos(én—F) (4.28)
n
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La expresion (4.28) para J, es valida tan sélo en aquella region de la superficie
del objeto que ilumina la onda plana, definida para el caso particular de un
cilindro conductor perfecto como aquellos puntos de su contorno que satisfacen
la condicién ¢ € [+ 7/2, B+ 37/2] (ver figura 4.8 ). En el resto de la superficie
del objeto dispersor la onda plana no incide; produciendo una zona de sombra
donde la densidad de corriente inducida se considera nula, tal y como se muestra
en la figura 4.8 para el caso del cilindro conductor.

Y A

5>
Xv

\
e

Figura 4.8: Incidencia de una onda plana sobre un cilindro infinito.

Como se ha explicado anteriormente, la densidad de corriente inducida I, se
muestrea a lo largo de la superficie del objeto dispersor; dando lugar a Ny hilos
de corriente (en este caso infinitos y dirigidos segin el eje 2). La intensidad
asociada a cada uno de estos hilos de corriente se aproxima, recordando (4.16),
mediante el producto de la densidad de corriente en cada segmento, donde se
supondra constante, por la longitud de dicho segmento; tal y como se expresa a
continuacion

L, = Jy(7) - 2 AC, = J.(5.) AC, (4.29)

donde p;, indica el n-ésimo elemento de corriente (normalmente el punto medio
del correspondiente segmento) sobre la superficie del objeto dispersor. Al tratarse
de incidencia con polarizacion TM?”, tanto el campo eléctrico incidente como la
corriente presentan sélo componente en 2. Por esta razon, para obtener la co-
rriente que circula por cada segmento se ha multiplicado escalarmente en (4.29)
la densidad de corriente inducida .J, por el vector unitario Z.



4.2 Matriz de Corrientes 163

Finalmente, combinando (4.28) y (4.29) se obtiene la siguiente expresion para
los coeficientes A, presentes en (4.23), ante incidencia con polarizacién TM*

[Zﬁ X %(i‘ sin(Bm) — § cos(fm))

1 s 3T
Anm - e‘jkp" cos(¢n—Fm) Acn] .2 S1 ¢n € [ﬂm + Evﬂm + 7]

(4.30)

0 en caso contrario

Polarizacién TE?

Cuando la onda plana incidente (con dngulo de incidencia ¢ = ) presenta pola-
rizacion TE?, su campo magnético viene definido como

Ji = —ikpcos(6=0) 2 (4.31)

Usando de nuevo la aproximacion de Optica Fisica (4.21), se obtiene la si-
guiente expresion para la densidad de corriente J, que induce la onda plana, con
polarizacion TE? y dirigida segiin ¢ = 3, en cualquier punto (definido de igual
manera que en el apartado anterior por sus coordenadas cilindricas y su vector
director) de la superficie del objeto dispersor

Js(pn) =~ 2n x H(p,)
= 20 x £ e dkencos(én=F) (4.32)

La validez de la expresion (4.32) para J, se reduce, al igual que para la otra
polarizacion, a la zona de la superficie del objeto que ilumina la onda plana;
definida nuevamente, en el caso del cilindro, por aquellos puntos de su contorno
que satisfacen la condicién ¢ € [+ 7/2, 8+ 37 /2]. En el resto de la superficie
del objeto dispersor la onda plana no incide; produciendo de nuevo una zona de
sombra donde la densidad de corriente inducida se considera nula.

Al igual que en el caso anterior, la densidad de corriente inducida J, se mues-
trea a lo largo de la superficie del objeto dispersor; dando lugar a N elementos
de corriente (en este caso tangentes al contorno del objeto dispersor). De nuevo,
la intensidad asociada a cada uno de estos elementos de corriente se aproxima,
segin (4.16), mediante el producto de la densidad de corriente en el segmento co-
rrespondiente, donde se supondra constante, por la longitud de dicho segmento;
dando lugar a la siguiente expresion

I, = J.(5,) - 1AC, = Ji(5,) AC, (4.33)

donde p;, indica el n-ésimo elemento de corriente (normalmente el punto medio
del correspondiente segmento) sobre la superficie del objeto dispersor. Al tratarse
en esta ocasion de incidencia con polarizacion TE?, el campo magnético incidente
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presenta tan s6lo componente en Z, y por consiguiente la corriente inducida es
tangente al contorno del objeto dispersor. Por esta razén, para obtener la co-
rriente que circula por cada segmento se ha multiplicado escalarmente en (4.33)
la densidad de corriente inducida J; por el vector unitario tangente I
Finalmente, combinando (4.32) y (4.33) se obtiene la siguiente expresién para
los coeficientes A,,,, presentes en (4.23), ante incidencia con polarizacién TE?

2 x 2eomeoslbnPI AC,| 1 si g0 € B+ 5, B+ 5]
A = (4.34)

0 en caso contrario

4.2.2 Ecuacién Integral

El concepto del equivalente fisico (recordar fig. 4.5) permite plantear [69] una
Ecuacién Integral para el campo eléctrico (EFIE) y otra para el campo magnético
(MFIE); donde la incégnita es precisamente la densidad de corriente J, inducida
sobre la superficie del objeto dispersor.

En concreto, la Ecuacion Integral para el campo eléctrico surge al forzar la
continuidad de las componentes tangenciales de campo eléctrico sobre la superficie
del objeto dispersor metélico; dando lugar a las ecuaciones

—nx F = pnx Ed

ind -

EL = F(J,) (4.35)

donde el campo eléctrico dispersado E se encuentra relacionado con la densidad
de corriente inducida J, mediante una integral.

Forzando en la superficie del conductor la condicién de contorno para las
componentes tangenciales de campo magnético, surge la Ecuacion Integral para
el campo magnético; que se expresa mediante las siguientes ecuaciones

Js = nx Hi+nx He

—

Hi = F(J,) (4.36)

donde ahora el campo magnético dispersado E se encuentra relacionado con la
densidad de corriente inducida .J, mediante otra expresion integral.

Estas ecuaciones integrales, recogidas en (4.35) y en (4.36), pueden resolverse
utilizando el Método de los Momentos [70]; que reduce la correspondiente ecuacién
integral a un sistema de ecuaciones algebraicas. Este método permite, en general,
resolver ecuaciones integrodiferenciales inhomogéneas del tipo L(f) = g; donde
L representa un operador integrodiferencial, g la fuente o excitaciéon conocida y
f la respuesta o incégnita a determinar.
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Para aplicar el Método de los Momentos resulta necesario definir un producto
interior entre dos funciones f y g, representado por (f,g), que satisfaga ciertas
propiedades recogidas en [70]. Una vez definido el producto interior, la funcién
incognita f a determinar se expresa como una expansion en serie de Ny funciones

base (f1, f2, ..., fn.) de la forma

N
f = Z_: Qp fn (437)

convirtiendo el problema original L(f) = ¢ en la siguiente ecuacién

N
= L(Z_: o fn) = Z a, L(fn) = (4.38)

A continuacidn, se selecciona un conjunto de funciones test (wy, ws, ..., war)
definidas en el rango del operador L. Proyectando ambos lados de la ecuacion
inhomogénea (4.38) sobre estas funciones test, empleando para ello el producto
interior definido previamente, se obtiene el siguiente sistema de M ecuaciones con
N incognitas

Z_S: A0 L)) = (s gy m=1,2,3,.... M (4.39)

que puede expresarse de forma matricial como

Lrnn] - [en] = [gm] (4.40)

donde [I,,,] representa la siguiente matriz de coeficientes!

(wi, L(f1)) (i, L(f2)) - {wn, L)

1] = <w27L:(f1)> <w27L:(f2)> <w27L:(st)> (4.41)

(o LR o LR+ (o LU )y

v [an], [gm] representan respectivamente las incégnitas y las excitaciones del sis-
tema algebraico de ecuaciones mediante los siguientes vectores columna

anq <w17g>
ol = | = | 7 (142
ON. 1«1 <wM7g> Mx1

INo confundir con la matriz de corrientes DI definida en (4.19).
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El calculo de las integrales que aparecen en la computacién de los elementos de
la matriz de coeficientes [/,,,] resulta especialmente complejo en problemas elec-
tromagnéticos. Con el objeto de simplificar dicho calculo, se introducen funciones
delta de Dirac como funciones test w,,; dando lugar a una particularizacion del
Método de los Momentos conocida como Point-Matching [70]. La introduccién
de estas funciones test implica exigir el cumplimiento de la mencionada ecuacion
S anL(f,) = g en un conjunto discreto de puntos. Esta técnica se ha aplicado
en la obtencién de la matriz de corrientes para algunos de los resultados que se
presentan en los siguientes capitulos; observandose en todos ellos la suficiente
precision requerida.

En los siguientes apartados, se aplica el Método de los Momentos (Point-
Matching) a la determinacion de la matriz de corrientes; que debe relacionar la
distribucién de corrientes inducidas sobre la superficie de un objeto dispersor
con el espectro asociado al campo incidente, tanto para polarizaciéon TM” como
para TE”. En cada posible tipo de polarizacion, se determina la Ecuacion Inte-
gral que resulta mas apropiada; identificando asimismo las funciones excitacion e
incognita.

Polarizacién TM?

En el caso de incidencia polarizada segiin TM?, la matriz de corrientes DI debe re-
lacionar la distribucion de corrientes inducidas con el espectro asociado al campo
eléctrico incidente. Por tanto, se debe escoger la Ecuacion Integral para el campo
eléctrico definida en (4.35); que particularizada a una geometria bidimensional
da lugar a

L,

d
C—I_EZ

=0 (4.43)

donde E! oY E? .
campo eléctrico incidente y dispersado evaluadas sobre el contorno €' del objeto
dispersor.

representan, respectivamente, las componentes segiun z del

La componente en Z del campo eléctrico dispersado puede expresarse [70] en
funcién de la densidad de corriente inducida (dirigida segin el eje 2) a través de
la siguiente expresion

B = = [ J-(0) B (k|7 = ) dp (4.44)

donde C' representa el contorno del objeto dispersor en el que se induce la densidad
de corriente. Por su parte, en (4.44) el vector p' hace referencia a la posicién de la
fuente o densidad de corriente inducida; mientras que el vector p indica el punto
de observacion en el que se pretende calcular el campo eléctrico dispersado. El
significado de ambas coordenadas puede observarse en la figura 4.9, donde se
representa la seccién de un objeto dispersor bidimensional.
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Figura 4.9: Seccién de un dispersor infinito segin 2. Coordenadas de la fuente y del
punto de calculo del campo dispersado.

Sustituyendo (4.44) en la condicién de contorno expresada por (4.43), se ob-
tiene la siguiente ecuacion integral inhomogénea sobre la que aplicar el Método
de los Momentos (Point-Matching)

7

= [ 1) Bk 17 - ) d (4.45)

donde p indica cualquier punto del contorno C' del objeto dispersor metalico.
Fijandonos en (4.45) se identifica la excitacién ( E'|.) del problema, la incégnita
(J.(p")) a resolver, y el operador L definido en este caso mediante la siguiente
integral

_k -
==L [ 1) HP (k15 = ) do (4.46)

Las funciones base que se han escogido para expandir la funcién incégnita
densidad de corriente son pulsos con el siguiente aspecto

fn(p')z{(l) il 7 € AC, —H(p_p”) (4.47)

resto

donde T](-) representa la funcién pulso, pi, el punto medio del n-ésimo segmento en
el que f, es no nula, y AC),, la longitud de dicho segmento. Como se ha comentado
anteriormente, el contorno del objeto dispersor se divide en N; segmentos; cada
uno de ellos con una longitud AC,,, tal y como se mostraba en la figura 4.6. Por
tanto, la funcién pulso definida en (4.47) tiene valor no nulo en su correspondiente
(n-ésimo) segmento.
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Para implementar el Método de los Momentos, se ha definido un producto
interior entre dos funciones mediante la siguiente integral sobre el contorno del
objeto dispersor

{f.9) z/cf-gdp (4.48)

Al aplicar Point-Matching, se utilizan como funciones test w,, las ya mencio-
nadas funciones delta de Dirac

W = 6(7 = pm) (4.49)

posicionadas en los puntos p,,, que se eligen en el centro de cada uno de los
segmentos en los que se ha dividido el contorno del objeto dispersor; es decir, en
el punto medio p,, de cada segmento donde la funciéon base f, tiene valor no nulo.
Por tanto, si m = n se cumple que p,, = p,. Para que la matriz de coeficientes
[Imn] definida en (4.41) sea cuadrada, el nimero N, de funciones base f, debe ser
igual al nimero M de funciones test w,,; habiendo escogido pues M = Nj.

Los elementos del vector de excitaciones [g,,] recogidos en (4.42) se obtie-
nen, tras aplicar Point-Matching, evaluando el campo eléctrico incidente en las
posiciones g, donde se ubican las funciones test; dando lugar a

9n = EL(pn) = BT, Ym)
(4.50)

El calculo de los elementos de la matriz de coeficientes [/,,,], definidos segin
(4.41), requiere de varias simplificaciones. Asi pues, asumiendo que la longitud
de cada segmento (AC,) es muy pequena en términos eléctricos, y utilizando
la aproximacion de la funcién de Hankel de segunda especie y orden cero para
argumento pequeno; se obtiene la siguiente expresion para los elementos [, de
la matriz de coeficientes

kn 2 ~vkAC,
1, = —AC,[1—-7-1 4.51
4 ¢ l ]7'(' n( de )] (4:51)

donde e = 2.718 ... y v representa la constante de Fuler, cuyo valor se define en
[71] del siguiente modo

- 11 |
~ = lim [1_|___|___|_...—|-——1nm]

v = 0.5772156649 . .

(4.52)

Para el calculo de los elementos [, se aproxima la densidad de corriente,
presente en el n-ésimo segmento, por un hilo de corriente centrado en el punto
medio p, de dicho segmento. Asi pues, el campo eléctrico producido por una
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funcién pulso (densidad de corriente) en el punto g, significado del elemento
Ln, se evalia como el campo que produce en dicho punto un hilo infinito de
corriente, dirigido segin el eje Z, y de intensidad AC,,. Por tanto, la expresion
para los elementos [,,, (con m # n) se resume a continuaciéon como

L = SEAC, (k| = Pul) = SFAC HE? (ko = 0)? + (g = 90)?)
P = T &+ Ym § Prn=Tnd +Yny
(4.53)
Al construir cada columna de la matriz de corrientes DI, se supone como
campo incidente la componente apropiada del desarrollo modal recogido en (4.2)
para F!; dando lugar a la siguiente expresién para los elementos de la matriz de
excitaciones [¢my]

Imp = E;(xﬂw ym) = Jp(k/)m) e/Pom (4-54)

Resolviendo, a continuacion, los 2N; + 1 sistemas de ecuaciones algebraicas
definidos mediante la relacion [,,] - [np] = [gmp), se obtiene la matriz [a,,]; que
representa la densidad de corriente inducida sobre el objeto dispersor por cada
modo incidente. La matriz de corrientes, que relaciona corrientes inducidas con el
espectro asociado al campo incidente, se obtiene simplemente multiplicando cada
elemento de la matriz [ay,,] por la longitud AC, del segmento correspondiente;
permitiendo definir pues la siguiente relacién buscada

—N;—p—N;
A ! i_N,
I ! AC PN
O{ _Nz‘l'l
= a P n . ) (4.55)
]. . E
Ns d nox N, N 2 N;+1x1

Polarizacién TE?

En el caso de incidencia polarizada segun TE?, la matriz de corrientes DI debe re-
lacionar la distribucion de corrientes inducidas con el espectro asociado al campo
magnético incidente. Por tanto, en este caso se debe escoger la Ecuacion Integral
para el campo magnético definida en (4.36); que particularizada al problema de
un objeto dispersor bidimensional presenta el siguiente aspecto

Jy=— H:

.~ H! (4.56)

c

donde Jp representa la densidad de corriente inducida sobre el contorno C' del
objeto dispersor, dirigida como se puede observar en la figura 4.10 en direcciéon

tangente a dicho contorno; mientras H' oY H

c representan respectivamente
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las componentes segiun Z del campo magnético incidente y dispersado, evaluadas
también sobre el contorno del objeto. El sentido del vector unitario, tangente a
dicho contorno, se escoge (ver fig. 4.10) siguiendo la regla de la mano derecha; de
manera que dicho vector deja siempre a su izquierda la region interna del objeto
dispersor.

Figura 4.10: Seccién de un dispersor infinito segin 2. Densidad de corriente inducida
por un campo incidente con polarizacion TEZ,

La componente en Z del campo magnético dispersado por la densidad de
corriente inducida Jp (dirigida segin el vector unitario tangente al contorno)
viene expresada en [70] del siguiente modo

—

Hi=%.V % /OJ,/(EI) G(7, ) dF (4.57)

donde, de nuevo, g’y p’ hacen referencia respectivamente al punto de observacién
en el que se pretende calcular el campo magnético dispersado, y a la posicién de
la fuente o densidad de corriente inducida sobre el objeto metalico. Por su parte,
en (4.57) el vector d/ indica un elemento diferencial en la direccién de referencia
de la densidad de corriente Ji (ver fig. 4.10); mientras G denota la funcién de
Green bidimensional definida en [70] como

G(7,p) = — HD (k|7 = 7)) (4.58)

Sustituyendo ahora (4.57) en la Ecuacién Integral para el campo magnético
recogida en (4.56), se obtiene la siguiente ecuacion integral inhomogénea sobre la
que puede aplicarse de nuevo el Método de los Momentos (Point-Matching)

—Hé

o= @)+ 2V x [ (@) GGyl (4.59)

donde p indica cualquier punto del contorno C' del objeto dispersor metalico.
En (4.59) se puede identificar la excitacién (en este caso — H!|,) del problema,
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la nueva incégnita (Jy(p’)) a resolver, y el operador L definido en este caso del
siguiente modo

—

L(Jp) = Ju(p) + 4 -V x /C To(7) G(7, ) T (4.60)

Como funciones base para expandir la funciéon incégnita densidad de corriente
se han escogido, al igual que en el caso anterior para polarizacion TM?, funciones
pulso con el siguiente aspecto

Si_)' A n _)/__}n
fn(p')z{(l) P EAC :H(pACi) (4.61)

resto

donde p,, representa el punto medio del n-ésimo segmento en el que f,, es no nula,
y AC, lalongitud de dicho segmento. Tal y como se ha comentado anteriormente,
el contorno del objeto dispersor se divide en N, segmentos de longitud AC),.

El producto interior, que requiere el Método de los Momentos, se expresa
a continuacién en términos de una integral definida en el contorno del objeto
dispersor como

{f.9) = /Cf ~gdp (4.62)

Las funciones test, al aplicar Point-Matching, vienen expresadas mediante las
siguientes funciones delta de Dirac

Wi = 6(7 = pm) (4.63)

donde los puntos g, se situan en el centro de cada uno de los segmentos en los
que se ha dividido el contorno del objeto dispersor. De nuevo, el nimero N, de
funciones base f, se escoge igual al nimero M de funciones test w,,; produciendo
una matriz de coeficientes [1,,,] que resulta cuadrada.

De esta forma, tras aplicar Point-Matching, los elementos del vector de ex-
citaciones [g,,], definidos segin (4.42), se obtienen evaluando en esta ocasion el
campo magnético incidente en las posiciones p,, donde se ubican las funciones
delta; quedando expresados como

(4.64)

El célculo de los elementos de la matriz de coeficientes [[,,,], definidos segin
(4.41), requiere de varias simplificaciones. Asi pues, para los elementos I, perte-
necientes a la diagonal principal de la matriz de coeficientes, debido a la condicion
de simetria de este problema y a que la discontinuidad en H.|. es precisamente
Jy, se deduce en [70] el siguiente valor

1., ~

(4.65)

[N
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/3

_ X
J=ACn =

Figura 4.11: Fuente puntual de corriente y coordenadas locales.

En el calculo de los elementos [,,, se asume que la longitud de cada seg-
mento es pequena en términos eléctricos (AC,, << A). De esta forma, el campo
magnético producido por una funcién pulso (densidad de corriente) en el punto
pm, significado del elemento [,,,, se evaluard como el campo que produce en di-
cho punto una fuente puntual de corriente, dirigida segin el vector unitario i, y
de intensidad AC,. El campo magnético que produce dicha fuente puntual de
corriente, situada en el origen de coordenadas tal y como se muestra en la figu-
ra 4.11, en un punto de coordenadas (p, ¢) suficientemente alejado de la fuente
se recoge en [70] a través de la expresion

H, = ‘ikACn cos(¢) H (kp) (4.66)

Trasladar la fuente puntual a un origen arbitrario p,, supone sustituir en (4.66)
la expresién cos(¢) por (n - R), donde n representa el vector unitario normal a la
direccion (1) de la densidad de corriente Jpi, y R se define del siguiente modo

(4.67)

De esta forma se obtiene, definitivamente, la siguiente expresion para los elemen-
tos L, (con m # n)

L = TR AC, (- B) HE (@ = 20 + (g —9)) (468)

Para construir la matriz de corrientes DI es necesario resolver los 2N; + 1
sistemas de ecuaciones algebraicas definidos matricialmente mediante la relacion
[Imn] * [@np] = [gmp); donde en esta ocasién los elementos de la matriz de excita-
ciones [¢m,] vienen definidos como

Imp = _Hi(xM7QM) = _Jp(k/)m) e/Pom (4-69)
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Una vez obtenida la matriz [av,,], se debe multiplicar cada uno de sus elemen-
tos por la longitud AC, del segmento correspondiente; para obtener la matriz de
corrientes DI que relaciona, de igual manera que en (4.55), corrientes inducidas
con espectro asociado al campo incidente, polarizado en este caso segin TE?.

4.2.3 Estudio Comparativo entre ()ptica Fisica y Método
de los Momentos

En esta seccién, se comparan los dos métodos descritos para obtener la matriz
de corrientes con el objeto de evaluar su exactitud. Se ha aplicado, por tanto,
la aproximacién de Optica Fisica y el Método de los Momentos para encontrar,
primero la matriz de corrientes de un cilindro metalico infinito, y después el campo
que dispersa este cilindro ante una onda plana incidente con polarizacién TM?,
cuyo frente de fase avanza en la direccion del eje & y en el sentido creciente de la
coordenada = (3 = 0 en figura C.1). Se ha escogido el cilindro porque presenta
solucion analitica conocida, que también se ha calculado para poder comparar
con los resultados obtenidos siguiendo los métodos anteriormente propuestos; y
de esta forma evaluar el grado de exactitud que presentan dichos métodos.

En primer lugar, se ha obtenido la densidad de corriente inducida (J ) por la
onda plana (8 = 0) sobre la superficie del cilindro. Esta densidad de corriente se
ha calculado para diferentes cilindros (de radio 0.2X, 0.5, A, 2A, 4X y 6X). En la
figura 4.12, se representa la evolucion del error cuadratico medio normalizado de
la densidad de corriente inducida con el radio del cilindro. La expresion analitica
del parametro representado se define como

VR R = T (o) do
7%

(4.70)

donde j;(qﬁ) representa el valor exacto de la densidad de corriente inducida en
funcion de la variable ¢, im(¢) el valor estimado de dicha densidad bien siguiendo
la aproximacion de Optica Fisica o bien el Método de los Momentos, y |J_)§|maX el
maximo del valor absoluto exacto de la densidad de corriente inducida a lo largo
de toda la superficie del cilindro.

En la figura 4.12, se observa que el error cuadratico medio asociado a Optica
Fisica es muy elevado para valores pequenos del radio (préximo al 64% para un
cilindro de radio 0.2}). Conforme el radio del cilindro aumenta, dicho error dismi-
nuye; llegando incluso a ser inferior al que introduce el Método de los Momentos
(ambos métodos presentan un error similar, proximo al 16%, para un cilindro de
radio 6)). Es interesante comentar que la evolucién del error asociado al Método
de los Momentos presenta un maximo (cilindro de radio 1X); habiendo observado
en dicho caso unas amplias fluctuaciones en la amplitud de la densidad de co-
rriente inducida con respecto a su valor exacto. A partir de dicho maximo, este
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ERROR CUADRATICO MEDIO NORMALIZADO
064 T T T T T T T T T

0.561 b
0.48- Optica fisica b

0.40-

Metodo Momentos b

0.32

0.24

0.5 1 5 2 2.5 3 35 4 4.5
Radio del cilindro (Longitudes de onda)

Figura 4.12: Evolucién del error cuadritico medio de la densidad superficial de co-
rriente, calculada mediante Optica Fisica y Método de los Momentos, con el radio del
cilindro infinito.

error disminuye para posteriormente (cilindros con radio mayor que 3X) volver a
aumentar; llegando incluso a alcanzar un valor ligeramente superior (cilindro de
radio 6A) al error introducido por Optica Fisica.

Los resultados ofrecidos en la figura 4.12 confirman que Optica Fisica ofrece
resultados mas exactos cuando las dimensiones del objeto aumentan; mientras
que el Método de los Momentos resulta mas inexacto. De cualquier forma, puede
resultar sorprendente el elevado orden de error introducido por ambos métodos en
el calculo de la densidad de corriente inducida .J, (en ningin caso inferior al 5%).
Sin embargo, como se vera a continuacién, estas fluctuaciones en la densidad de
corriente inducida apenas afectan al calculo del campo dispersado, que es funcién
lineal de dicha densidad de corriente; y por tanto durante su computacion se
promedian las fluctuaciones detectadas en ..

A continuacién, para los mismos cilindros (de radio 0.2X, 0.5, A, 2X, 4) y 6})
analizados anteriormente, se ha calculado el campo dispersado por la densidad
de corriente inducida J_;; que se ha obtenido siguiendo bien la aproximaciéon de
Optica Fisica o bien el Método de los Momentos. En la figura 4.13, se representa la
variacién del error cuadratico medio normalizado del campo dispersado, calculado
siguiendo ambos métodos, en funcién del radio del cilindro. La expresion que se
ha utilizado para calcular dicho error, similar a la empleada anteriormente para
la densidad de corriente, se define como

VE T IEN0) - Ba(9)ds

| £ max

Egd (471)

donde E:f(@ representa el valor exacto del campo dispersado en funcién de la
variable ¢, 2 () el valor estimado de dicho campo bien siguiendo la aproxima-
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cién de Optica Fisica o bien el Método de los Momentos para obtener la densidad
de corriente inducida, y |E%|max €l maximo del valor absoluto exacto de campo
dispersado a lo largo de toda la superficie del cilindro.

ERROR CUADRATICO MEDIO NORMALIZADO
0.12 T T T T T T T T

0.10% g

Metodo Momentos N

0.06 Optica fisica b

0.5 1

5 2 2.5 3 35 4 4.5
Radio del cilindro (Longitudes de onda)

Figura 4.13: Evolucién del error cuadritico medio del campo dispersado en la zona
de campo lejano, calculado mediante Optica Fisica y Método de los Momentos, con el
radio del cilindro infinito.

En la figura 4.13 se puede observar, de nuevo, que la diferencia en el error
asociado a Optica Fisica y al Método de los Momentos se acorta a medida que
crece el radio del cilindro; llegando incluso a ser menor el error introducido por
Optica Fisica para un cilindro de radio 6. Es interesante resenar que el error
del campo dispersado (fig. 4.13) presenta un nivel muy inferior al error de la
densidad de corriente inducida (fig. 4.12), tanto para Optica Fisica como para el
Método de los Momentos; debido a que, como se ha comentado anteriormente,
en el calculo del campo dispersado se promedian las fluctuaciones observadas
en la densidad de corriente inducida. Por esta razén, el maximo local del error
asociado al Método de los Momentos (cilindro de radio 1)), que resulta bastante
pronunciado en la figura 4.12, se reduce considerablemente en la figura 4.13 donde
resulta casi inapreciable.

El estudio comparativo que se ha presentado entre Optica Fisica y Método
de los Momentos permite concluir, como era de esperar, que el Método de los
Momentos ofrece resultados mas exactos para objetos dispersores pequenos en
términos eléctricos. Sin embargo, a medida que las dimensiones del objeto cre-
cen, el error que introduce la aproximacion de Optica Fisica en el calculo del
campo dispersado es practicamente igual, o incluso inferior, al error introducido
por el Método de los Momentos. Adicionalmente se ha comprobado que, para ob-
tener resultados suficientemente precisos, el Método de los Momentos requiere de
un mayor numero de fuentes puntuales de corriente sobre la superficie del objeto
dispersor que la aproximacion de Optica Fisica; lo cual supone un mayor esfuerzo
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computacional en el calculo de la matriz de caracterizacion del objeto dispersor,
pues en su construccion intervienen una matriz de corrientes y una matriz de
espectro (ver seccion 4.1) con dimensiones mayores. En conclusién, resulta mas
conveniente por cuestiones de exactitud utilizar el Método de los Momentos para
caracterizar objetos dispersores cuyas dimensiones son pequenas eléctricamente;
mientras que para objetos grandes en términos eléctricos debe escogerse la aproxi-
macién de Optica Fisica, que proporciona resultados mas exactos que el Método
de los Momentos con un menor coste computacional.

4.3 Matriz de Espectro

En esta seccion, se describen dos técnicas que permiten obtener la matriz de
espectro; que relaciona el espectro asociado al campo dispersado por un objeto
con la distribucion de corrientes inducidas en su superficie. La matriz de espectro
debe relacionar, por tanto, un vector de 2Ny + 1 amplitudes espectrales, tal y
como se muestra en (4.6), con un vector de Ny intensidades de corriente inducidas
definido en (4.17).

En consecuencia, los elementos de dicha matriz se obtienen escogiendo en cada
ocasion un elemento distinto (la n-ésima fuente puntual de corriente) del vector
de corrientes. Posteriormente se calcula, en serie de ondas cilindricas emergentes
como se muestra en (4.5), el desarrollo espectral asociado al campo dispersado por
dicha fuente puntual de corriente con amplitud unidad. Este contenido espectral
constituye, por tanto, la n-ésima columna de la matriz de espectro. Repitiendo
este proceso para cada fuente puntual (n = 1,..., N;) en (4.17), se construye
la matriz de espectro cuyas dimensiones son 2Ny + 1 x N;. Cada elemento de
dicha matriz, denominado S,,, representa la contribucién de la n-ésima fuente
puntual de corriente con amplitud unidad a la g-ésima componente del desarrollo
espectral asociado al campo dispersado; de modo que la relacion entre el espectro
de campo dispersado y la distribuciéon de corrientes inducidas en la superficie del
objeto se expresa en términos matriciales como

ED=DE-I (4.72)

donde ED representa el vector columna (4.6) con las amplitudes del espectro
asociado al campo dispersado, I el vector columna (4.17) con las amplitudes de
las corrientes inducidas sobre el objeto dispersor y DFE es la matriz de espectro,
definida del siguiente modo

S_N,1 S_ny2 o S_NgN,

pE = | SNt SoNen - SNt N. (4.73)

SNdl SNdz T SNst 2 Ng+1xNs
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Existen dos técnicas, una de ellas utilizando la Transformada Discreta de Fou-
rier y la otra empleando el Teorema de Adicion para las Funciones de Hankel, que
permiten (a priori) relacionar el espectro de campo dispersado con las corrientes
inducidas en el objeto dispersor por un campo incidente con polarizacion TM” o
TE”. Las expresiones analiticas correspondientes a los elementos 5, de la matriz
de espectro, calculadas siguiendo ambos métodos, se presentan a continuacion.

4.3.1 Técnica basada en la Transformada Discreta de Fou-
rier

En el célculo de la matriz de espectro, se requiere tener conocimiento del conte-
nido espectral asociado al campo dispersado por cada fuente puntual de corriente
inducida en la superficie del objeto dispersor. Como ya se ha comentado ante-
riormente, la n-ésima columna de dicha matriz representa el espectro asociado al
campo dispersado por la n-ésima fuente puntual de corriente, de amplitud unidad
y situada en p,, (recordar figura 4.6). Este espectro puede obtenerse haciendo uso
de la Transformada Discreta de Fourier; para lo cual se necesita conocer pre-
viamente el campo dispersado® por la n-ésima fuente puntual de corriente, que
designaremos como C?. TLa expresién analitica de este campo dispersado (C?)
depende, logicamente, del tipo de incidencia (polarizaciéon TM” o TE?”) que se
esté considerando.

El campo dispersado por la n-ésima fuente puntual de corriente puede ex-
presarse, recordando (4.5), mediante el siguiente desarrollo modal de funciones
cilindricas emergentes cuyos pesos constituyen precisamente el espectro buscado

Ng
Ci7) = 3 Sgn HP (kp)e®? (4.74)
S

Particularizando la ecuacién (4.74) en una circunferencia de radio a (a re-
presenta el radio normalizado respecto de A) que contenga al objeto dispersor,
tal y como se muestra en la figura 4.14, se obtiene la siguiente expresion

Nd Nd
CHF) = 3o S HPORra) e = 3 by, e
=—Ng4 q=—Ng (475)
byn = Syn Héz)(Zﬂ'a)
donde se han definido unos nuevos coeficientes by, que incluyen las funciones de
Hankel; las cuales presentan un argumento constante al haber evaluado el campo
dispersado sobre una circunferencia.

2Bste campo (C?) representa campo eléctrico (E4)) para incidencia polarizada segiin TMZ,
y campo magnético (H<,) para incidencia polarizada segiin TE?.
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b1

o

(I)m ¢2 Ny

Figura 4.14: Circunferencia de radio aA y disposicién de los puntos donde se calcula
el campo dispersado; para obtener su espectro mediante la Transformada Discreta de
Fourier.

Con el objeto de encontrar el valor de los coeficientes S, del desarrollo modal
presentado en (4.74), el campo dispersado se evalia en 2/N; + 1 puntos equiespa-
ciados de la circunferencia (ver fig. 4.14). Las coordenadas cilindricas (py,, ¢m)
de estos puntos se definen como

Pm = aX

2

Exigiendo en estos 2Ny + 1 puntos de la circunferencia el cumplimiento de la
ecuacion (4.75), se obtiene la siguiente relacion

Z by € TRGFTI™ (4.77)

Para hacer coincidir la expresion que aparece en (4.77) con la definicién de
la Transformada Discreta de Fourier inversa [72], se requiere que el indice del
sumatorio en (4.77) tenga un valor inicial ¢ = 0 y un valor final ¢ = 2N,. Para
ello se define una funcién G(-), que convierte la secuencia original de coeficientes
(b-Nynyb-N41ny -y ONj—1 0y DN, ), tal ¥y como aparece en (4.77), en la secuencia
(bons b1y e ooy ON s O-Nyny O-Nyt10y - - - b_1,) Tequerida en [72]. Esta redistribu-
cion de los coeficientes by, permite reordenar el sumatorio del siguiente modo

1 2Ny

S [(2Ny + 1)G(b,,)] € ™ (4.78)

Clpn) = oo
n(p ) (2Nd_|_ 1) qzo
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En la expresién (4.78) se ha multiplicado y dividido por (2N, + 1); para de esta
forma identificar en el término [(2Ng 4+ 1)G (b, )] la Transformada Discreta de
Fourier de la secuencia definida por C'%(4,,). Por tanto, entre ambos términos
puede establecerse segin [72] la siguiente relacion

2N,

(2N + 1)G(by)] = 3 Clf) e moamm ™
m=0

= F(Colpm)) (4.79)

donde F(-) es el simbolo que se ha escogido para representar la Transformada
Discreta de Fourier.

Definiendo G~*(z) como la operacién inversa a la implementada por G(z), en
(4.79) se pueden despejar facilmente los coeficientes by, como

1

byn = =
T(2Ng+ 1)

GTHF(Colpm) (4.80)

Recordando que los coeficientes by, se encuentran directamente relacionados con
las componentes espectrales Sy, a través de (4.75), es posible despejar la siguiente
expresion para las componentes de la matriz de espectro

_ GHFECHm)
(2N, + 1) H? (27a)

(4.81)

qn

Repitiendo el proceso descrito para cada una de las N, fuentes puntuales de
corriente, se completa la matriz de espectro DFE; que relaciona el espectro asocia-
do al campo dispersado por el objeto, coeficientes ¢, en (4.6), con la distribuciéon
de corrientes inducidas sobre la superficie del objeto, amplitudes I, en (4.17), de
la siguiente forma

1—n—N;

C_N, —Na L
C—Nat1 ! GHF(Ci(pm))) I
: 2Ny + 1) HP 27a) | |

(4.82)

CNg 2N +1x1 Ny I, N.x1
Como se ha mencionado anteriormente, la expresion a utilizar para el campo
. d . .
dispersado (C'?) por una fuente puntual de corriente depende del tipo de po-
larizacion (TM” o TE?) del campo incidente. A continuacién, se presentan las

expresiones concretas que deben utilizarse en cada caso.
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Polarizacién TM?

Cuando el campo incidente esta polarizado segiin TM?, la matriz de espectro
DFE debe relacionar el espectro asociado al campo eléctrico dispersado con la
distribucién de corrientes inducidas. En este caso, C'? representa la componente
en Z del campo eléctrico dispersado por un hilo infinito de corriente, dirigido
segun el eje Z y de amplitud unidad. La expresion para dicho campo eléctrico
viene recogida en [69] como

CHF) = B (7) = = pon HP (17 = ) (1.8

donde w representa la pulsacién asociada a la frecuencia de trabajo, y p la per-
meabilidad magnética del medio.

Polarizacién TE?

Cuando el campo incidente se encuentra polarizado segin TE”, la matriz de espec-
tro DE debe relacionar el espectro asociado al campo magnético dispersado con
la distribucién de corrientes inducidas. En este caso, C¢ representa la componen-
te segun Z del campo magnético dispersado por una fuente puntual de corriente,
dirigida segin el vector unitario tangente al contorno del objeto y de amplitud
unidad. El campo magnético que produce dicha fuente se define en [70] mediante
la expresion

ClF) = HE () = L k(o B) Y (17 = 7)) (4.84)
donde n representa el vector unitario normal a la direccion de la fuente puntual
de corriente (recordar fig. 4.11), y R se define mediante el siguiente vector

N

—

R=L"0r (4.85)

—

|p_ﬁn|

4.3.2 Técnica basada en el Teorema de Adicion para las
Funciones de Hankel

El calculo de los elementos 5, pertenecientes a la n-ésima columna de la matriz
de espectro D E/, se implementaigualando el campo dispersado (C?) por la n-ésima
fuente puntual de corriente unitaria, situada en pg,, con un desarrollo modal de
funciones cilindricas emergentes centradas en el origen de coordenadas; tal y
como se ha expresado anteriormente en (4.74). Con el objeto de poder identificar
una expresiéon para los coeficientes Sy, se requiere expandir en (4.74) el campo
dispersado (C?) en la citada serie de funciones cilindricas emergentes; lo cual es
posible (a priori) haciendo uso del Teorema de Adicién para las Funciones de
Hankel. A continuacién, se discute como aplicar dicho Teorema para cada tipo
de polarizaciéon (TM? o TE?) del campo incidente.
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Polarizacién TM?

En este caso, C'? representa de nuevo la componente en 2 del campo eléctrico
dispersado por un hilo infinito de corriente, dirigido segun el eje Z y de amplitud
unidad. La expresion para dicho campo eléctrico se recoge en (4.83); donde
la funcion de Hankel puede expandirse, haciendo uso de la segunda version del
Teorema de Adicién para las Funciones de Hankel (ver apéndice E), mediante el
siguiente desarrollo en serie

H (k17— ) = 32 Tulkpa) e HP (ko) p>p, (4.86)

g=—o00

Esta relacién entre funciones de Hankel de segunda especie, recién presentada
en (4.86) y recogida también en [69], puede utilizarse en (4.83); obteniendo la
siguiente expresion para el campo eléctrico dispersado

) } 1 = y |
Crlp) = B2, (0) = = wn 3 Jy(kp) e/ HP (kp) ei®?

n
g=—c0

o0 1 , ,
= 2 [_ZwﬂJq(kpn)e_m"] HP (kp) ™ p > p, (4.87)

g=—o00

La restriccién espacial presente en (4.86) y (4.87), procedente de la segunda
version del Teorema de Adicién para las Funciones de Hankel (ver apéndice E),
no representa problema alguno en la determinacién de los elementos S,; pues
la matriz de espectro debe proporcionar un espectro de campo dispersado que
permita reconstruir dicho campo en la regiéon libre de fuentes. Por tanto, igua-
lando (4.87) con la expansién del campo dispersado (C?) recogida en (4.74), se
despejan los coeficientes 5, como

1 )
Sen = —WH Jy(kp,) e i1%n (4.88)

Una vez conocidos los coeficientes 5, se puede construir finalmente la matriz
de espectro DFE; que relaciona el espectro asociado en esta ocasion al campo
eléctrico dispersado (vector de coeficientes ¢,) con la distribucién de corrientes
inducidas (vector de amplitudes I,,) del siguiente modo

1—n—N;

C_Ny N ]1
1
C_N +1 1 . ]2
N = g s Jy(kpy) e 79%n . (4.89)
. :
ENg 2N +1x1 Ny In. Nex1
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Polarizacién TE?

En el caso de incidencia polarizada segin TE?, el campo C? representa la compo-
nente en Z del campo magnético dispersado por una fuente puntual de corriente,
dirigida segin el vector unitario tangente al contorno del objeto y de amplitud
unidad. La expresion para dicho campo magnético se recoge en (4.84); donde
aparece un término constituido por el producto escalar (7 - ]%)), y una funcién de
Hankel de segunda especie y orden uno. Esta funcién podria desarrollarse (ver
apéndice E) en serie de funciones cilindricas emergentes centradas en el origen
de coordenadas; aunque, al desarrollar una funcién de Hankel de segunda especie
y orden distinto de cero, el citado desarrollo incorpora una funcién exponencial
de orden uno en este caso, que depende de la posicién relativa del punto donde
se calcula el campo a la fuente generadora. Asimismo, el producto en (4.84) de
la funcién de Hankel de segunda especie y orden uno por el término (7 - é) no
puede expresarse, empleando la segunda versién del Teorema de Adicién para
las Funciones de Hankel, mediante una serie de funciones cilindricas emergentes
centradas en el origen de coordenadas; por lo que resulta imposible identificar de
esta manera los coeficientes 5, para incidencia polarizada segun TE”.

En otras palabras, las fuentes puntuales de corriente inducidas por un cam-
po incidente con polarizacion TE* generan un campo magnético con un cierto
diagrama de radiacion (7 - é), que ademas multiplica a una funciéon de Hankel
de segunda especie y orden uno. El producto de estos dos términos imposibilita,
como se termina de explicar, la identificacién de los coeficientes S,,; que deben
ser independientes de la posicion en la que se calcula el campo dispersado. Por
contra, en el caso de incidencia con polarizaciéon TM?”, las fuentes de corriente
producen un campo eléctrico con un diagrama omnidireccional que multiplica a
una funcién de Hankel de segunda especie y orden cero; permitido pues identificar
facilmente, haciendo uso de la segunda version del Teorema de Adicion para las
Funciones de Hankel, los coeficientes S, de la matriz de espectro.

4.3.3 Estudio Comparativo entre Transformada Discreta

de Fourier y Teorema de Adicion para las Funciones
de Hankel

En el caso de incidencia con polarizacion TM?*, donde se pueden utilizar los dos
métodos descritos para obtener la matriz de espectro, se ha comprobado que
ambos presentan la misma exactitud. En concreto, la diferencia media entre
los elementos de las matrices de espectro, obtenidas por uno y otro método, es
del orden de 10™%; es decir, los elementos de dichas matrices son practicamente
idénticos. Como ambos métodos son igualmente exactos, es preferible utilizar
el Teorema de Adicion para las Funciones de Hankel; porque requiere un menor
esfuerzo computacional que la Transformada Discreta de Fourier.
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En el caso de incidencia polarizada segin TE* tal y como ha quedado de-
mostrado en el apartado anterior, sélo es posible obtener la matriz de espectro
mediante la Transformada Discreta de Fourier. Consecuentemente, la obtencion
de la matriz de caracterizacion de un objeto dispersor, para el caso de inciden-

cia con polarizacion TE?, resultara mas costosa computacionalmente que para
incidencia TM?.






Capitulo 5

Caracterizacion de Objetos
Dispersores Candnicos en
Espacio Libre

En el capitulo 4 se ha introducido el concepto de la funcién de transferencia o ma-
triz de caracterizacion de un objeto dispersor; que permite analizar la dispersion
electromagnética producida por dicho objeto en espacio libre ante cualquier posi-
ble incidencia. Asimismo, en dicho capitulo se han presentado distintas técnicas
para obtener la matriz de corrientes y la matriz de espectro; requeridas en el
calculo de la matriz de caracterizacion. Estas técnicas se aplican en el presente
capitulo al andlisis del comportamiento dispersor de dos objetos canénicos, como
son el cilindro y la tira, ambos metalicos e invariantes en una dimension.

En primer lugar, debido a la geometria particular del cilindro infinito, se obtie-
ne de forma analitica su correspondiente matriz de caracterizacién para incidencia
polarizada segin TM”. Haciendo uso de esta matriz, se calcula el campo disper-
sado por dicho objeto ante distintas incidencias; corroborando de esta manera la
principal ventaja asociada al nuevo método propuesto para analizar problemas de
dispersion electromagnética. A continuacién, aplicando las mencionadas técnicas
propuestas en el capitulo 4, se determina de nuevo la matriz de caracterizacién del
cilindro infinito para incidencia TM?*; y con ella se presentan resultados que, tras
comparar con los obtenidos de forma analitica, garantizan la validez de las citadas
técnicas. Finalmente, dichas técnicas se aplican a la caracterizacién completa de
un objeto dispersor, en este caso se ha escogido la tira infinita, cuya geometria
no presenta solucién analitica. La tira se caracteriza tanto para incidencia con
polarizacion TM?* como TE?; permitiendo de esta forma analizar la dispersion
que produce este objeto ante cualquier posible campo incidente.
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5.1 Cilindro Metalico Infinito ante Incidencia
TM?., Soluciéon Analitica

La matriz de caracterizacion de un cilindro metalico infinito, debido a su geome-
tria particular, presenta una solucién analitica sencilla [69].

Particularizando la condicién de contorno apropiada sobre la superficie del
cilindro conductor, se encuentra una relacion directa entre las amplitudes espec-
trales asociadas a los campos eléctricos incidente y dispersado; relacién que define
de forma precisa los elementos de la matriz de caracterizacién buscada. Ademas,
los resultados obtenidos con dicha matriz se utilizaran como referencias con las
que poder comparar los resultados de la siguiente seccién (apartado 5.2.3); don-
de de nuevo se caracteriza la dispersion que produce un cilindro infinito, pero
empleando las técnicas presentadas en el capitulo 4.

Tras obtener de forma analitica la matriz de caracterizaciéon de un cilindro
metalico infinito, se ofrecen resultados correspondientes a la dispersion electro-
magnética que produce un cilindro concreto ante distintas incidencias.

5.1.1 Calculo Analitico de la Matriz de Caracterizacién

En el célculo de la matriz de caracterizacion de un cilindro metalico infinito no se
requiere, como se demuestra a continuacion, determinar previamente la matriz de
corrientes y la matriz de espectro (ver capitulo 4); sino que sus elementos pueden
deducirse facilmente al imponer la correspondiente condiciéon de contorno sobre
la superficie del cilindro conductor.

Cuando se considera incidencia con polarizacién TM?, como el caso que nos
ocupa, la matriz de caracterizacion debe relacionar espectros asociados a los cam-
pos eléctricos incidente y dispersado. Debe escogerse pues la condicion de conti-
nuidad para las componentes tangenciales del campo eléctrico definida en (4.35);
que particularizada sobre la superficie del cilindro da lugar a la expresion

Ei(p=a)) + E(p=a)) =0 (5.1)

donde «a representa el radio normalizado (respecto de A) del cilindro.
Recordando (4.2) y (4.5), los campos eléctricos incidente y dispersado se ex-
presan mediante los siguientes desarrollos modales

Elp) = > iy Jp(kp)e?
p=—o00
Ej(p) = Z chMHf)(kp)ejq(b (5.2)

g=—c0
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En (5.2), ZEM y chM representan respectivamente las amplitudes espectrales
asociadas a los campos eléctricos incidente y dispersado. Tras sustituir en (5.1)
dichos campos por sus respectivas expresiones modales recogidas en (5.2), se
obtiene la siguiente ecuacién

Z ZEM J,(27a) Pt 4 Z chM H;z)(Zﬂ'a) el — () (5.3)
p=—00 g=—00
donde es posible agrupar ambos sumatorios del siguiente modo
S [ 2ra) + oM HP (27a)] € = 0 (5.4)

La ecuacién (5.4) se cumple forzando simplemente la siguiente condicién entre
™

los coeficientes 7™ y ¢l

ZEM J.(2ma) + ch HéQ)(Zwa) =0 (5.5)
que permite relacionarlos directamente de la siguiente manera
Jn(2 ,
cIM _7(25 ma) ™ (5.6)
n(27a)

Haciendo uso de (5.6), se puede construir la matriz de caracterizacion de un
cilindro metalico infinito para incidencia con polarizacion TM?; cuyo aspecto se
muestra a continuacién

dT%—N 0 0
0 4B, e 0

D™ _ N =N+ (5.7)
0 0 e diM

2N+1Xx2N+1

y donde 2N + 1, que determina el nimero de modos escogidos para representar
tanto el campo eléctrico incidente como el dispersado, se selecciona para satisfacer
el criterio N > ka) (ver seccién 4.1); permitiendo de esta forma una perfecta
reconstruccion de dichos campos.

Como puede observarse en (5.7), la matriz de caracterizacién D™ es cuadrada
y ademas diagonal; cuyos elementos no nulos se expresan como

™ _ Ji(27a) (5.8)

HZ@)(QTFCL) '

Esta matriz de caracterizacién permite, por tanto, obtener el espectro asociado
al campo que dispersa un cilindro ante cualquier incidencia TM?; simplemente
multiplicando para ello dicha matriz por el espectro asociado al campo incidente.
A continuacion, se ofrecen resultados de la dispersion que produce un cilindro,
caracterizado como se termina de comentar, ante distintas incidencias polarizadas

segun TM”.

11
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5.1.2 Resultados

Los resultados ofrecidos en este apartado corresponden al andlisis de la dispersion
electromagnética que produce un cilindro metalico infinito, de radio 0.5\, ante
incidencia con polarizaciéon TM?. El comportamiento de dicho objeto dispersor se
ha caracterizado mediante su funcién de transferencia o matriz de caracterizacion

definida segin (5.7) y (5.8).

AMPLITUD DE CAMPO ELECTRICO INCIDENTE(dB) FASE DEL CAMPO ELECTRICO INCIDENTE
2 500000 G000 2 T T T
¥ &:
P WSR2 Lol |
1 1 1 1
0.5 1 0.5 1
2 z
E o 0 1 Eo |
> >
-0.5 1 -0.5 1
-1 R -1 R
S A LA ] -1.5 ]
S s e
. N\ _ | | |
-22 -1 0 1 2 22 -1 0 1 2
X (m/IN X (m/IN

Figura 5.1: Amplitud y fase de una onda plana incidente con direccién de avance
0 = 0; que se ha reconstruido a partir de su espectro cilindrico.

Inicialmente, se pretende conocer la respuesta del cilindro en cuestion ante la
incidencia de una onda plana con direccién de avance # = 0 (ver figura C.1); es
decir, ante una onda plana que avanza paralela al eje & y en el sentido creciente de
la coordenada z. Esta onda plana puede observarse en la figura 5.1; donde se ha
reconstruido a partir de su espectro cilindrico equivalente (ver apéndice C). En
dicha figura, se comprueba que la onda plana presenta una amplitud constante y
un frente de fase que avanza en la direccion = 0 dentro de una cierta zona de
interés, zona donde logicamente se posiciona el cilindro metalico infinito.

Como se ha comentado anteriormente, el espectro asociado al campo eléctrico
dispersado por el cilindro, ante la onda plana incidente mostrada en la figura 5.1,
se obtiene multiplicando la matriz de caracterizaciéon de dicho cilindro por el
espectro asociado al campo eléctrico incidente. La reconstruccion del campo
eléctrico dispersado, a partir de su espectro, se ofrece en la figura 5.2; donde
se observa que el cilindro produce un maximo de campo dispersado en la zona
contraria a la de procedencia de la onda plana incidente (regién x > 0.5X), regiéon
que se conoce como zona de sombra o cono de difraccién. En dicha zona, la
fase del campo dispersado se corresponde con la fase de una onda plana; por
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Figura 5.2: Amplitud y fase del campo eléctrico dispersado por un cilindro metélico
infinito, de radio 0.5\, ante la incidencia de una onda plana (8 = 0).
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Figura 5.3: Amplitud y fase del campo eléctrico total; obtenido como la suma de la
onda plana incidente (3 = 0) y del campo eléctrico dispersado por un cilindro metélico
infinito, de radio 0.5A, ante dicha incidencia.

tanto, se puede decir que el cilindro dispersa en esa region una onda plana con
la misma amplitud y direcciéon de avance del frente de fase que la onda plana
incidente, aunque con un desfase de 180°. FEsta circunstancia se ratifica en la
figura 5.3; donde se representa el campo eléctrico total obtenido tras sumar los
campos eléctricos incidente y dispersado. En la zona posterior al cilindro (regién
x > 0.5)) se observa que estos campos eléctricos incidente y dispersado se suman
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en contrafase, produciendo la conocida zona de sombra o cono de difraccion;
mientras que en la zona anterior del cilindro (regiéon x < 0.5A) la suma de dichos
campos corresponde a la suma de dos ondas planas cuyos frentes de fase avanzan
en sentidos opuestos, originando en esta ocasion una onda estacionaria.

AMPLITUD DE CAMPO ELECTRICO TOTAL(dB)

FASE DEL CAMPO ELECTRICO TOTAL
2 ‘ ‘ ‘

Y (m/N
Y (m/N

X (m/N X (m/N

Figura 5.4: Amplitud y fase del campo eléctrico total; obtenido como la suma de
la onda plana incidente (5 = 7/4) y del campo eléctrico dispersado por un cilindro
metdlico infinito, de radio 0.5\, ante dicha incidencia.

Cuando se pretenda conocer la respuesta del mismo cilindro de radio 0.5\
ante otra incidencia, tan sélo se requiere multiplicar la matriz de caracterizacion
obtenida con anterioridad por el espectro asociado al nuevo campo incidente.
Por ejemplo, se ha considerado la respuesta que produce dicho cilindro ante una
onda plana incidente con un angulo de incidencia # = 7 /4. En la figura 5.4, se
representa la amplitud y la fase del campo eléctrico total ante la incidencia de
dicha onda plana; observando que el cono de difraccion y la onda estacionaria son
acordes con la nueva direccién de la onda plana incidente.

Los ejemplos presentados sirven para ilustrar la utilidad de la funcién de trans-
ferencia o matriz de caracterizacion; pues a partir de ella, y de forma inmediata,
se ha obtenido la respuesta del cilindro ante dos campos incidentes distintos.

5.2 Cilindro Metalico Infinito ante Incidencia
TM?%. Soluciéon No Analitica

En esta secciéon, la matriz de caracterizacién de un cilindro metalico infinito se
obtiene utilizando la matriz de corrientes y la matriz de espectro presentadas en
el capitulo 4. En concreto, el calculo de la matriz de corrientes se ha realizado
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mediante la aproximacion de Optica Fisica y el Método de los Momentos (Point-
Matching); particularizando las expresiones generales recogidas en la seccién 4.2
al caso concreto que nos ocupa. En el cdlculo de la matriz de espectro, tan sélo
se ha considerado la técnica basada en el Teorema de Adicion para las Funciones
de Hankel; pues en la seccion 4.3 se demuestra que mediante la Transformada
Discreta de Fourier se obtiene exactamente la misma matriz, pero con mayor
coste computacional.

Empleando la aproximacion de Optica Fisica y el Método de los Momentos
(Point-Matching), se han caracterizado distintos cilindros metalicos infinitos; cu-
yos resultados se han comparado con aquellos obtenidos mediante la matriz de
caracterizacion calculada de forma analitica, tal y como se describe en la seccion
anterior (apartado 5.1.1). De esta forma, se ha comprobado la validez de estas
técnicas que permiten caracterizar cualquier objeto dispersor; y se ha compro-
bado, asimismo, su rango de validez atendiendo a las dimensiones de los objetos
analizados.

5.2.1 Calculo de la Matriz de Corrientes mediante Optica
Fisica

La matriz de corrientes, definida en la seccion 4.2, relaciona la distribucién de

corrientes en la superficie del objeto dispersor con el espectro asociado al campo

incidente. En primer lugar, se particulariza la aproximacion de Optica Fisica al

calculo de la matriz de corrientes para un cilindro metalico infinito. Aplicando

los pasos descritos en el apartado 4.2.1, se alcanza la siguiente expresion general
para la matriz de corrientes

—N;—p—N;
AIO All et AlNﬁ—l 0
Ay Ay - Aon, ! R
pro| Ao A G - e )y (5.9)
: | Ng
Ano Ana - ANSN,B_I N:xNg  Ng-1

que consta del producto de dos matrices. La primera de ellas convierte el es-
pectro cilindrico del campo incidente, formado por 2N; + 1 componentes, en su
correspondiente espectro de ondas planas, constituido por Ng componentes o di-
recciones de avance. Esta primera matriz resulta necesaria para poder aplicar la
aproximacion de Optica Fisica, que recordemos requiere de un espectro de ondas
planas asociado al campo incidente. La segunda matriz relaciona este espectro
de ondas planas con la amplitud de la corriente inducida en N, fuentes puntuales
de corriente; obtenidas tras discretizar el contorno del objeto dispersor, y repre-
sentadas en este caso por hilos infinitos de corriente. La expresion analitica de
los elementos A, para el caso concreto que nos ocupa de incidencia polarizada
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segun TM?, cuyo desarrollo se puede encontrar de nuevo en el apartado 4.2.1, se
resume a continuacion mediante

[Zﬁ X %(i‘ sin(Bm) — § cos(fm))

1 s 3T
Anm - e‘jkp" cos(¢n—Fm) Acn] .2 S1 ¢n € [ﬂm + Evﬂm + 7]

(5.10)

0 en caso contrario

donde, tal y como se representa en la figura 5.5, 3,, indica la direcciéon de avance
asociada a la m-ésima onda plana, que se expresa analiticamente como

B = —m me[0,1,...,Ns— 1] (5.11)

y donde las coordenadas cilindricas (p,,¢,) definen la posicién del n-ésimo hilo
de corriente. En la figura 5.5, se observa que dichos hilos se distribuyen de forma
equiespaciada sobre la superficie del cilindro conductor; de modo que para p,, y
@, se eligen los valores

Pn = Cl)\
27
b, = F(n_l) n € [1,2,...,N5] (5'12)

Ademas, en (5.10), 7 denota un vector unitario normal al contorno del cilindro
en cada uno de los puntos donde se induce corriente; el cual viene descrito en
funciéon de los vectores directores & e § como

n = & cos(¢,)+ ysin(e,) (5.13)

y finalmente, AC), es la longitud del n-ésimo segmento que contiene al correspon-
diente hilo de corriente. Al distribuir dichos hilos de forma equiespaciada sobre
el contorno del objeto dispersor, la longitud AC), presenta el siguiente valor cons-
tante e independiente del segmento considerado

B 2ra

ACY,
N

Yo, ne[l,2,...,N,] (5.14)

Sustituyendo en (5.10) el vector n y la longitud AC,, por sus respectivos
valores, que se terminan de presentar en (5.13) y (5.14), se obtiene la siguiente
expresion para los coeficientes A, en el caso del cilindro conductor bajo anélisis

— I o5 (6, — )

1 s 3
A ) emimcotpagey 90 € Pt 5 B 4]

(5.15)

0 en caso contrario
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¢m+Ns/4+1

¢Ns

¢m+3Ns/4+1

Figura 5.5: Posicién de los hilos de corriente sobre la superficie del cilindro.

Los valores de N, y Ng se escogen de modo que cada una de las ondas planas
consideradas induzca hilos de corriente en los extremos de la zona que ilumina
sobre la superficie del cilindro conductor. Por ejemplo, en la figura 5.5 se re-
presenta con trazo grueso la zona iluminada por una onda plana incidente con
direccion de avance (3,,; zona que se extiende sobre la superficie del cilindro desde
¢ = By + 7/2 hasta ¢ = §,, + 37/2. Forzando la condicién de que en dichos
extremos existan hilos de corriente inducida, se deduce que N debe ser igual
a Ng, y ademas multiplo de 4. De esta forma, cualquier onda plana incidente
con direccién de avance 3, induce N;/2 + 1 hilos infinitos de corriente, definidos
en (5.12) por sus coordenadas cilindricas (p,,¢,) con n variando entre un valor
inicial n; = m + Ng/4 + 1 y un valor final ny = m + 3N,;/4 4+ 1. Estos valores
para n; y ny hacen coincidir, tal y como se pretendia, las posiciones del primer y
ultimo hilo de corriente con los extremos de la zona iluminada (ver figura 5.5).

Como consecuencia de haber escogido el mismo valor para N, y Ng, la matriz
que relaciona en (5.9) corrientes inducidas con espectro de ondas planas incidentes
resulta cuadrada. Esta eleccion, que permite distribuir de forma adecuada los
hilos de corriente sobre la superficie del cilindro, no perjudica en absoluto la
precision requerida en los resultados. En cuanto al valor concreto para Ny, el cual
debe ser multiplo de 4, se ha comprobado experimentalmente que para obtener
resultados suficientemente precisos, se requieren al menos 40 hilos de corriente
por cada longitud de onda en el radio del cilindro analizado; es decir, N, debe
satisfacer la relacion

N, > 40a (5.16)
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Finalmente, teniendo en cuenta el criterio expuesto para seleccionar los valo-
res de n; y nyg; y sustituyendo en (5.15) tanto la direcciéon angular /3,, como las
coordenadas cilindricas (p,,¢,) por sus correspondientes valores, recogidos res-
pectivamente en (5.11) y (5.12), se alcanza la siguiente expresion definitiva para
los coeficientes A,,,,,

—‘;”T“? Cos(]z\,—Z(n —1—m))

A, = o~ i2ma cos(§E (n—1-m))

sine[m—l—%—l—l,m—l—%—l—l]

0 resto
(5.17)
que una vez sustituida en (5.9), permite obtener la matriz de corrientes para un
cilindro metélico infinito ante incidencia con polarizacion TM?*.

5.2.2 Calculo de la Matriz de Corrientes mediante el Mé-

todo de los Momentos

La matriz de corrientes también se puede calcular (ver seccién 4.2) resolviendo
la correspondiente Ecuacion Integral mediante el Método de los Momentos. A
continuacion se aplica dicha técnica, descrita en el apartado 4.2.2, a la obtenciéon
de la matriz de corrientes para el caso del cilindro metalico que nos ocupa.

Siguiendo los pasos propuestos en el apartado 4.2.2 para el caso de incidencia
con polarizaciéon TM” se obtiene, tras aplicar el Método de los Momentos (Point-
Matching) a la Ecuacion Integral definida en (4.43), la siguiente expresion para
la matriz de corrientes

—N;—p——N;
A ! i_N,
I ! AC PN
O{ _Nz‘l'l
) = =n e " . ) (5.18)
]‘ ! 3
Ns d nox N, N 2N;+1x1

donde AC,, representa la longitud del n-ésimo segmento; situado sobre el con-
torno del cilindro y en el que se ha definido la correspondiente funcién base f,,,
representada en (4.47) por medio de una funcién pulso centrada en el punto me-
dio de dicho segmento. De nuevo, el contorno del cilindro dispersor se divide en
N, segmentos de igual longitud; cuyo valor se expresa facilmente como

B 2ra

ACY,
C N

Vo, nell,2,...,N,] (5.19)

Por otro lado, los elementos «,, presentes en (5.18) constituyen la solucién al
siguiente sistema matricial de ecuaciones algebraicas

L] - [enp] = [gmp] (5.20)
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donde [[,,,] representa la matriz de coeficientes definida en (4.41), cuyos elementos
vienen recogidos en (4.51) y (4.53) como

kn 2 ~vkAC,

L., = —AC,|[1—-7-1 21
4 ¢ l ]7'(' n( e )] (5 )
k — —

o ZUACHH(EQ)(Hpm—an (5.22)

Y [gmp] representa la matriz de excitaciones cuyos elementos, recordando (4.54),
se expresan en funcion del campo eléctrico incidente mediante la relacién

Ymp = E;(ﬁm) = Jp(karL) e/Pom (5'23)

Por tanto, para construir la matriz de corrientes de un cilindro metalico infi-
nito utilizando el Método de los Momentos, tan sélo se requiere particularizar las
coordenadas que aparecen en (5.21), (5.22) y (5.23) a la geometria del cilindro
bajo analisis.

En concreto, las coordenadas cilindricas (p,,¢,) definen el punto medio del
n-ésimo segmento sobre el contorno del cilindro; el cual, como se ha comentado
anteriormente, se divide en N, segmentos de igual longitud. Consecuentemente,
dichos puntos se distribuyen de forma equiespaciada a lo largo del contorno del
siguiente modo

Pn = Cl)\
27
b, = F(n_l) n € [1,2,...,N5] (5'24)

S

Por su parte, las coordenadas cilindricas (p,,,¢m ) indican las posiciones sobre
el contorno del cilindro donde se ubican las funciones delta de Dirac; que se esco-
gen como funciones test en el Método de los Momentos (Point-Matching). Estas
posiciones se eligen de nuevo equiespaciadas en el contorno del cilindro, y ademas
se hacen coincidir con el punto medio (p,,¢,) de cada segmento; expresandose
pues de la siguiente manera

Pm = aX
27
Om = M(m—l) me([1,2,..., M] (5.25)

Tal y como se indica en el apartado 4.2.2, el nimero M de funciones test se
escoge igual al nimero N, de funciones base; de modo que la matriz de coefi-
cientes [[,,] en (5.20) resulta cuadrada. De manera adicional, se ha comprobado
experimentalmente que para obtener resultados con la suficiente precision, hacen
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falta al menos 100 funciones base por cada longitud de onda en el radio del cilin-
dro; por tanto, el criterio practico que se ha seguido consiste en elegir un valor
para N, que satisfaga la condicion

N, > 100a (5.26)

Finalmente, tras sustituir en (5.21) y (5.22) la longitud AC,, de cada segmento
por su valor recogido en (5.19), los elementos de la matriz de coeficientes [I,,,]
quedan expresados como

12073a 2 yra
N, l o ( Nye )] 20
12073a
Lin = — HéQ)(k\/(:z:m — 23)2 + (Y — Yn)?) (5.28)

donde las coordenadas cartesianas (2,,Yn) ¥ (¥m,ym) se obtienen a partir de sus
correspondientes coordenadas cilindricas (pn,@n) ¥ (pm,@m ), definidas en (5.24) y
(5.25) respectivamente.

Una vez calculados los elementos de las matrices [[,,] ¥ [¢mp] como acabamos
de indicar, se deben resolver los 2N; 4 1 sistemas de ecuaciones algebraicas defi-
nidos matricialmente en (5.20); para de esta forma encontrar la matriz incégnita
[arnp]. Sustituyendo los elementos de dicha matriz en (5.18), se obtiene definiti-
vamente la matriz de corrientes para un cilindro metalico infinito ante incidencia
con polarizacién TM?.

5.2.3 Resultados

Los resultados que se presentan a continuacion corresponden a la dispersion elec-
tromagnética producida por dos cilindros metélicos infinitos, de radios 0.5\ y 6\
respectivamente, ante incidencia con polarizacion TM?”. El comportamiento dis-
persor de cada uno de estos cilindros se ha caracterizado a través de su respectiva
matriz de caracterizacion; la cual se ha obtenido tanto de forma analitica, siguien-
do el desarrollo descrito en el apartado 5.1.1, como empleando para su calculo
la matriz de corrientes y la matriz de espectro. En ambos cilindros, la matriz
de corrientes se ha determinado utilizando las expresiones correspondientes a la
aproximacion de Optica Fisica y al Método de los Momentos, desarrolladas res-
pectivamente en los apartados 5.2.1 y 5.2.2; mientras que la matriz de espectro
se ha obtenido utilizando, inicamente, la técnica basada en el Teorema de Adi-
cién para las Funciones de Hankel descrita en el apartado 4.3.2, al resultar mas
eficiente computacionalmente que la técnica basada en la Transformada Discreta
de Fourier (ver apartado 4.3.3).

De esta forma, comparando los resultados obtenidos mediante la aproximacién
de Optica Fisica y el Método de los Momentos con aquéllos obtenidos de forma
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AMPLITUD DE CAMPO ELECTRICO DISPERSADO (dB)

Y (m/N

AMPLITUD DE CAMPO ELECTRICO DISPERSADO (dB) AMPLITUD DE CAMPO ELECTRICO DISPERSADO (dB)

Figura 5.6: Amplitud del campo eléctrico dispersado por un cilindro de radio 0.5 ante
la incidencia de una onda plana (5 = 0); calculado de forma analitica en a), mediante
la aproximacién de Optica Fisica en b) y mediante el Método de los Momentos en c).

analitica, se puede garantizar la validez de las citadas técnicas; y, asimismo, de-
terminar el rango de aplicacion de cada una de ellas en funcion de las dimensiones
eléctricas del objeto bajo analisis.

En primer lugar, empleando los tres métodos recién comentados, se ha cal-
culado la respuesta del cilindro metalico infinito, de radio 0.5\, ante una onda
plana incidente con direccién de avance 8 = 0 (ver figura C.1). En las figuras 5.6
y 5.7 se representa, respectivamente, la amplitud y la fase del campo eléctrico
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FASE DEL CAMPO ELECTRICO DISPERSADO

Y (m/N

FASE DEL CAMPO ELECTRICO DISPERSADO
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Figura 5.7: Fase del campo eléctrico dispersado por un cilindro de radio 0.5\ ante la
incidencia de una onda plana (3 = 0); calculado de forma analitica en a), mediante la
aproximacién de Optica Fisica en b) y mediante el Método de los Momentos en c).

dispersado por dicho cilindro; donde se aprecia que el Método de los Momentos
proporciona un campo eléctrico dispersado (apartado c en las figuras 5.6 y 5.7)
muy préoximo al exacto (solucién analitica presentada en el apartado a de las
figuras 5.6 y 5.7), mientras que la aproximacién de Optica Fisica (apartado b
en las figuras 5.6 y 5.7) produce una solucién que dista bastante de la obtenida
analiticamente.

A continuacién, utilizando de nuevo los tres métodos propuestos, se ha calcu-
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AMPLITUD DE CAMPO ELECTRICO DISPERSADO (dB)
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Figura 5.8: Amplitud del campo eléctrico dispersado por un cilindro de radio 6\ ante
la incidencia de una onda plana (5 = 0); calculado de forma analitica en a), mediante
la aproximacién de Optica Fisica en b) y mediante el Método de los Momentos en c).

lado la respuesta del cilindro metalico infinito, de radio 6, ante la misma onda
plana incidente con direccién de avance 3 = 0. La amplitud y la fase del campo
eléctrico dispersado se muestran, respectivamente, en las figuras 5.8 y 5.9; donde
se observa que en esta ocasion la aproximacion de Optica Fisica proporciona un
resultado (apartado b en las figuras 5.8 y 5.9) mads parecido al exacto (soluciéon
analitica presentada en el apartado a de las figuras 5.8 y 5.9) que el obtenido con
el Método de los Momentos (apartado ¢ en las figuras 5.8 y 5.9).
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Figura 5.9: Fase del campo eléctrico dispersado por un cilindro de radio 6\ ante la
incidencia de una onda plana (3 = 0); calculado de forma analitica en a), mediante la
aproximacién de Optica Fisica en b) y mediante el Método de los Momentos en c).

De estos resultados se concluye que las dos técnicas presentadas en el capitulo 4
para calcular la matriz de corrientes, son perfectamente utilizables en la obten-
cion de la matriz de caracterizacion de un objeto dispersor. Ademas, dichos
resultados corroboran el rango de aplicacion, ya comentado en el capitulo 4, de
cada una de las citadas técnicas en funcién de las dimensiones eléctricas del ob-
jeto a caracterizar. Asi pues, el Método de los Momentos resulta mas apropiado,
a pesar de requerir un mayor esfuerzo computacional que la aproximacion de
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Optica Fisica, para objetos pequenos eléctricamente; al ofrecer en este caso resul-
tados mas exactos. Por su parte, la aproximacién de Optica Fisica se revela mas
conveniente conforme las dimensiones eléctricas del objeto aumentan; ya que pro-
porciona resultados mas precisos que el Método de los Momentos con un menor
coste computacional.

5.3 Tira Metalica Infinita ante Incidencia TM?

La tira metélica infinita presenta una geometria que, a diferencia del cilindro
conductor, no permite obtener de forma analitica su matriz de caracterizacion.
Consecuentemente, en el andlisis de la tira se requiere calcular la matriz de co-
rrientes y la matriz de espectro; que se han presentado en el capitulo 4 y han sido
validadas en la seccién anterior (apartado 5.2.3).

En concreto se han caracterizado tiras metalicas de grosor infinitesimal, cuyas
longitudes son pequenas en términos eléctricos; obteniendo por tanto la matriz
de corrientes mediante el Método de los Momentos. Caso de analizar tiras con
dimensiones grandes eléctricamente, aunque no se ha contemplado dicha posibi-
lidad en esta seccion, resultaria mas adecuado particularizar la aproximaciéon de
Optica Fisica en el célculo de la citada matriz de corrientes. Para obtener la
matriz de espectro, al considerar incidencia con polarizacién TM?*, se utiliza de
nuevo la técnica basada en el Teorema de Adicion para las Funciones de Hankel;
debido a las ya mencionadas razones de eficiencia computacional, descritas en el
apartado 4.3.3, que esta técnica presenta en contraposicion con aquélla basada
en la Transformada Discreta de Fourier.

Finalmente, haciendo uso de estas matrices se presentan resultados de la dis-
persién electromagnética que produce una tira metalica infinita, de grosor des-
preciable, ante distintas incidencias con polarizacion TM?.

5.3.1 Calculo de la Matriz de Corrientes mediante el Mé-

todo de los Momentos

Al caracterizar tiras infinitas de grosor despreciable, cuyas longitudes son pe-
quenas en términos eléctricos, se ha utilizado el Método de los Momentos en el
calculo de la matriz de corrientes DI; la cual, tras aplicar los pasos descritos en
el apartado 4.2.2 para polarizacion TM?, presenta el siguiente aspecto

DI = [y AC,] (5.29)

Nax2N;+1

donde AC), indica la longitud del n-ésimo segmento; situado sobre el contorno de
la tira y en el que se ha definido la correspondiente funcion base f,, en nuestro
caso una funcién pulso centrada en el punto medio de dicho segmento, tal y como
se representa en (4.47). Por tanto, la tira de longitud w (dimensién normalizada
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respecto de ) se divide en N segmentos de igual tamano, cuyo valor se expresa
facilmente del siguiente modo

wA

N
Por su parte, los elementos a,, presentes en (5.29) representan la solucién a los
conocidos sistemas de ecuaciones, expresados matricialmente como

AC, =

(5.30)

L] - [enp] = [gmp] (5.31)

donde los elementos de las matrices [I,] ¥ [¢mp), recordando (4.51), (4.53) v
(4.54), se resumen a continuaciéon mediante las expresiones

kn 2 ~vkAC,
1 Cl ]ﬂ_ﬂ( e )] (5.32)
k
Lo = LAC HP (e = 200 + (= .)?) (5.3)
Gmp = Eipn) = Jo(kpy,) ePom (5.34)

En (5.33), las coordenadas rectangulares (x,,y,) definen el punto medio del
n-ésimo segmento sobre el contorno de la tira. Por tanto, considerando que la
longitud de la tira se extiende a lo largo del eje &, las coordenadas (x,,y,) se
eligen de la siguiente manera

w)\_l_w)\_l_w)\( 5
T ToN, TN,V

Ty =

Yo = 0 nell,2,...,N,] (5.35)

Por otro lado, las coordenadas cilindricas (pn,¢m) presentes en (5.34), o sus
equivalentes rectangulares (., ) en (5.33), determinan las posiciones donde se
localizan las funciones delta, escogidas como funciones test al aplicar el Método
de los Momentos (Point-Matching). Estas posiciones, que se hacen coincidir con
el punto medio (x,,y,) de cada segmento, se definen mediante las relaciones

B wA N wA N w)\( 5
Tmo = T O, TN,
Ym = 0
pm = AJTh,
¢,m = arctan (y—m) me[l,2,..., M] (5.36)
T
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Como se puede observar en (5.35) y (5.36), los puntos definidos por las coor-
denadas rectangulares (,,y,) vV (Zm,ym) se encuentran situados (y, = y, = 0)
sobre el eje ; lo que supone considerar en la practica una tira metalica infinita
de grosor nulo, y forzar que las componentes tangenciales de campo eléctrico se
anulen, tan sélo, a lo largo del eje & desde x = —wA/2 hasta @ = wA/2. En el
caso de considerar que la tira presentase un cierto grosor (de valor dA con d — 0),
y por tanto forzar la condicién de contorno para las componentes tangenciales de
campo eléctrico sobre ambas caras de la tira, se ha comprobado que apenas se
produce diferencia alguna en los resultados obtenidos con respecto a la situacion
anterior. Consecuentemente, se ha optado por forzar la correspondiente condicion
de contorno unicamente a lo largo del eje ; lo cual requiere de un menor esfuerzo
computacional al imponer dicha condicién de contorno en un menor nimero de
puntos.

Escogiendo un nimero M de funciones test igual al nimero Ny de funciones
base; la matriz de coeficientes [I,,,], que debe invertirse para poder resolver los
sistemas de ecuaciones propuestos en (5.31), se hace cuadrada. Para obtener re-
sultados suficientemente precisos, de nuevo se ha comprobado experimentalmente
que se requieren al menos 100 funciones base por cada longitud de onda en la
dimension maxima de la tira; es decir, el valor a escoger para N, debe satisfacer
el siguiente criterio

N, > 100% (5.37)

Finalmente, sustituyendo en (5.32) y (5.33) la longitud AC,, de cada segmento
por su valor presentado en (5.30), los elementos de la matriz de coeficientes [1,,,,]
quedan expresados del siguiente modo

6072w .2 YEW
]nn = 1 - _1 )
N, [ J T t (NSZe)] (5.38)
6072w
Lin = — HéQ)(k\/(:z:m —20)2 4 (Ym — ¥n)?) (5.39)

donde las coordenadas rectangulares (2,,,y,) v (2,,Ym) vienen recogidas en (5.35)
v (5.36), respectivamente.

Una vez calculados los elementos de las matrices [1,,] ¥ [gmp] como se acaba
de indicar, se deben resolver los 2N; + 1 sistemas de ecuaciones definidos ma-
tricialmente en (5.31); para de esta forma obtener los elementos de la matriz
incégnita [ay,]. Sustituyendo dichos elementos en (5.29), se determina la matriz
de corrientes de una tira metalica infinita, de grosor infinitesimal, ante incidencia
con polarizacién TM?.
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5.3.2 Resultados

A continuacién, se presentan resultados de la dispersion electromagnética produ-
cida por una tira metalica de grosor infinitesimal, longitud 1)\ y orientada segiin el
eje y. La pequena longitud en términos eléctricos (w = 1) de la tira permite em-
plear las expresiones deducidas en el apartado anterior, haciendo uso del Método
de los Momentos, para calcular la matriz de corrientes de dicha tira; la cual se
supondra que esta orientada segun el eje . La matriz de espectro de esta misma
tira paralela al eje &, debido a las ya mencionadas razones de eficiencia compu-
tacional, se ha determinado utilizando el Teorema de Adicién para las Funciones
de Hankel (ver expresiones en el apartado 4.3.2). De esta forma, se obtiene la
matriz de caracterizacion de una tira metalica infinita, de longitud 1\ y situada
en la direccién del eje . A partir de dicha matriz, y utilizando las propiedades de
transformacion de espectros [14] particularizadas al caso que nos ocupa mediante
las matrices de giro G1(7/2) y Ga(7/2) definidas en el apéndice D, se obtiene la
matriz de caracterizacion de la tira metélica infinita, de longitud 1A y paralela
al eje y. Esta matriz caracteriza perfectamente el comportamiento dispersor de
la tira metalica; permitiendo conocer de manera rapida y sencilla la respuesta de
dicha tira ante cualquier incidencia polarizada segun TM”.

Haciendo uso de la citada matriz de caracterizacion, se ha calculado inicial-
mente la respuesta de la tira ante una onda plana incidente con direcciéon de
avance # = 0 (ver figura C.1); cuya amplitud y fase, reconstruida a partir de su
correspondiente espectro cilindrico, puede observarse en la figura 5.1. El campo
eléctrico dispersado por la tira, ante la incidencia de esta onda plana, se repre-
senta en la figura 5.10; donde se observa que la tira produce dos ondas planas que
avanzan paralelas al eje &, una de ellas en el sentido creciente de la coordenada x
y la otra en el sentido decreciente de dicha coordenada. El campo eléctrico total,
obtenido como la suma del campo eléctrico incidente y del dispersado, se muestra
en la figura 5.11; donde la onda plana dispersada hacia valores crecientes de la
coordenada x se suma en contrafase con la onda plana incidente, produciendo la
conocida zona de sombra que aparece detras del objeto dispersor. En cambio, la
onda plana dispersada hacia valores decrecientes de la coordenada x, después de
sumarse con la onda plana incidente que avanza en sentido contrario, origina una
onda estacionaria.

Posteriormente, se ha obtenido la respuesta de la misma tira ante una onda
plana incidente, pero en esta ocasion con direcciéon de avance 3 = 7/6 (ver
figura C.1). En este caso, tal y como se observa en la figura 5.12 donde se
representa la amplitud y la fase del campo eléctrico dispersado, la tira genera dos
ondas planas que avanzan respectivamente en las direcciones angulares definidas
segin ¢ =7/6y ¢ = (7 —7/6). La onda que avanza segin ¢ = 7 /6 se suma de
nuevo en contrafase con la onda plana incidente, produciendo una zona de sombra
en dicha direccion angular (ver figura 5.13 donde se representa la amplitud y la
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Figura 5.10: Amplitud y fase del campo eléctrico dispersado por una tira metalica
infinita, de longitud 1A y orientada segiin el eje g, anta la incidencia de una onda plana

(8 =0).
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Figura 5.11: Amplitud y fase del campo eléctrico total; obtenido como la suma de la

onda plana incidente (3 = 0) y del campo eléctrico dispersado ante dicha incidencia
por una tira metdlica infinita, de longitud 1A y orientada segin el eje 7.

fase del campo eléctrico total). Sin embargo, la onda que avanza en la direccién
¢ = (m — x/6), tras sumarse con la onda plana incidente, no produce el mismo
patron de interferencias que en la situacién anterior (comparar figuras 5.11 y 5.13);
debido a que en este caso la onda dispersada no presenta la misma direccion de
avance del frente de fase que la onda plana incidente.



206 Objetos Dispersores Candénicos
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Figura 5.12: Amplitud y fase del campo eléctrico dispersado por una tira metalica
infinita, de longitud 1A y orientada segiin el eje g, anta la incidencia de una onda plana

(8 =m/6).
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Figura 5.13: Amplitud y fase del campo eléctrico total; obtenido como la suma de la
onda plana incidente (8 = 7/6) y del campo eléctrico dispersado ante dicha incidencia
por una tira metdlica infinita, de longitud 1A y orientada segin el eje 7.

Estos resultados confirman que es posible caracterizar cualquier objeto dis-
persor, aunque su geometria no permita obtener una soluciéon analitica, mediante
una funcién de transferencia o matriz de caracterizacion. En estos casos, la ob-
tenciéon de dicha matriz debe llevarse a cabo calculando previamente una matriz
de corrientes y una matriz de espectro; las cuales pueden determinarse de for-
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ma sencilla, tal y como ha quedado demostrado en este capitulo para distintas
geometrias, haciendo uso de las diversas técnicas presentadas en el capitulo 4.

5.4 Tira Metalica Infinita ante Incidencia TE?

En ultima instancia se pretende caracterizar, mediante las técnicas descritas en
el capitulo 4, el comportamiento de un objeto dispersor ante incidencia con po-
larizacion TE”. De nuevo se escoge la tira metélica infinita, que ya ha quedado
analizada en la seccién 5.3 ante incidencia polarizada segin TM?; para de es-
ta forma tener completamente caracterizado dicho objeto ante cualquier posible
incidencia (recordar seccién 4.1).

ACn

-

Figura 5.14: Segmentacién del contorno de un objeto dispersor con grosor infinitesimal
para incidencia con polarizacién TE?,

Las tiras metalicas de grosor infinitesimal que se han considerado presentan
longitudes pequenas en términos eléctricos; habiéndose utilizado, por tanto, el
Método de los Momentos en la obtencién de la matriz de corrientes. Conviene
resenar, no obstante, que al aplicar dicho Método en la caracterizacion de un
objeto dispersor ante incidencia con polarizaciéon TE?, se debe considerar un
cierto grosor no nulo en el objeto; para que la formulacién desarrollada en el
apartado 4.2.2 resulte valida [70]. Al analizar objetos con grosor infinitesimal,
como el caso que nos ocupa, se debe asumir para dicho grosor un valor finito no
nulo que tienda a cero. Por ejemplo, en la figura 5.14 se detalla como segmentar
el contorno de un objeto dispersor cuyo grosor es infinitesimal. El valor limite del
grosor viene impuesto por el condicionamiento de la matriz de coeficientes [1,,,],
que debe invertirse para resolver la correspondiente ecuaciéon integral mediante
el citado Método. En concreto, para la tira metalica se ha determinado a nivel
practico que un valor limite de 0.02\ garantiza la inversion de dicha matriz.
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A pesar de no contemplar en esta seccién el analisis de tiras con dimensiones
grandes eléctricamente, éste simplemente requeriria utilizar la aproximacion de
Optica Fisica en el calculo de la matriz de corrientes; no resultando necesario en
este caso el tener que considerar un grosor no nulo para la tira. En lo referente a la
matriz de espectro, al considerar incidencia con polarizacion TE?, tan sélo puede
obtenerse haciendo uso de la Transformada Discreta de Fourier; lo que supone una
mayor carga computacional (recordar apartado 4.3.3) frente al caso de incidencia
polarizada segin TM?, donde se puede utilizar el Teorema de Adiciéon para las
Funciones de Hankel.

Utilizando la matriz de corrientes y la matriz de espectro, se construye la
matriz de caracterizacion de la tira metalica infinita, de grosor despreciable, ante
incidencia con polarizacion TE?. Dicha matriz permite analizar la dispersion
electromagnética producida por una tira metélica infinita; que tras comparar con
algin otro resultado, presente en la literatura y obtenido siguiendo otros métodos
a los aqui propuestos, permite validar las técnicas descritas en el capitulo 4 ante
incidencia polarizada segun TE?.

5.4.1 Calculo de la Matriz de Corrientes mediante el Mé-

todo de los Momentos

Como las tiras a caracterizar presentan longitudes pequenas en términos eléctricos,
parece logico escoger el Método de los Momentos para obtener la matriz de co-
rrientes D1; cuyos elementos, tras aplicar los pasos propuestos en el apartado 4.2.2
para polarizacion TE?, se obtienen mediante la expresion

DI = oy AC,] (5.40)

2N +2x2N;+1
donde AC,, representa la longitud del n-ésimo segmento; situado sobre el contorno
de la tira y en el que se define la correspondiente funcién pulso f, recogida en
(4.47). Para poder aplicar el Método de los Momentos en el caso de incidencia con
polarizacion TE?, el objeto bajo analisis debe presentar un grosor d (normalizado
respecto de A) no nulo, tal y como se indica en la figura 5.14. Por tanto, una tira
de longitud w (también normalizada respecto de A) se divide en 2N+ 2 segmentos;
de los cuales 2N, presentan la misma longitud y se distribuyen de forma simétrica
en la cara superior e inferior de la tira, mientras que los 2 restantes tienen una
longitud igual al grosor de la tira y se sitian, respectivamente, en cada una de
las dos caras laterales de la misma. De esta forma, la longitud AC,, de cada uno
de estos segmentos presenta el siguiente aspecto

wA ) ) .
n € cara superior o inferior

AC, =¢ N (5.41)

d n € caras laterales
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Por otra parte, en (5.40) los elementos a,, representan la solucién a los ya
conocidos 2N; + 1 sistemas de ecuaciones algebraicas, expresados matricialmente
del siguiente modo

L] - [enp] = [gmp] (5.42)

donde los elementos de la matriz de coeficientes [1,,,,] y de la matriz de excitacio-
nes [¢mp), recordando (4.65), (4.68) y (4.69), vienen definidos como

L = (5.43)

1
2

L = TEAC (- B HO (bl — 24 (g = 9)) (5.44)

Imp = _Hi(xM7QM) = _Jp(kpm) e/Pom (5-45)

En (5.44), las coordenadas rectangulares (x,,y,) determinan el punto medio
del n-ésimo segmento sobre el contorno de la tira. Dicho contorno, debido a la
razon ya comentada anteriormente, se divide en 2N, +2 segmentos. Considerando
pues que la longitud de la tira se extiende a lo largo del eje z, las coordenadas
(24,yn) de los puntos situados en la cara superior de la tira se eligen de la siguiente
manera

w_)\ wA wA

9 +2N5+N5(n_1)

d\
o= 5 nell,2,...,N,|] (5.46)

Los puntos situados en la cara inferior de la tira se distribuyen de forma
simétrica con respecto a los puntos de la cara superior; por tanto, sus coorde-
nadas (,,y,) pueden expresarse en funciéon de (5.46) sustituyendo y, por su co-
rrespondiente valor para la cara inferior (y, = —dA/2). Los dos puntos restantes,
situados en las caras laterales, se definen facilmente mediante las coordenadas

A
Ty = _LA Yy, =0 (5.47)
2
WA

Por su parte, las coordenadas cilindricas (pm,,¢n) que aparecen en (5.45), o sus
equivalentes rectangulares (x,,,y, ) presentes en (5.44), determinan las posiciones
sobre el contorno de la tira donde se localizan las funciones delta, escogidas como
funciones test al aplicar el Método de los Momentos (Point-Matching). El nimero
M de funciones delta se escoge igual al numero Ny de funciones base; produciendo
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de esta forma una matriz de coeficientes [1,,,] que resulta cuadrada. Ademas, las
posiciones de las funciones delta se hacen coincidir con el punto medio de cada
segmento; de modo que los comentarios realizados para las coordenadas (x,,,y,),
asi como sus expresiones recogidas en (5.46), (5.47) y (5.48), aplican igualmente
a las coordenadas rectangulares (&,,,y,). Las coordenadas cilindricas (pm,¢m) se
obtienen directamente a partir de sus equivalentes rectangulares empleando las
relaciones entre dichas coordenadas, recogidas por ejemplo en (5.36).

Tal y como ya se ha mencionado, resulta necesario considerar un cierto grosor
en la tira metélica; para de esta forma obtener una matriz de coeficientes [/,,,]
invertible, y poder resolver la ecuacién matricial presente en (5.42). Consecuen-
temente, para el caso que nos ocupa de incidencia TE? el nimero de puntos
donde se impone el cumplimiento de la correspondiente Fcuacién Integral resul-
ta més del doble que el empleado para incidencia polarizada segin TM?” (ver
apartado 5.3.1); lo que sin duda implica un mayor esfuerzo computacional en la
determinaciéon de la matriz de corrientes. Con la intencién de reducir esta carga
computacional podria pensarse en utilizar la aproximacion de Optica Fisica; que
no requiere considerar, para su correcta aplicaciéon, un cierto grosor en la tira
metalica infinita. Ahora bien, los resultados proporcionados por dicha técnica
no resultarian lo suficientemente precisos; ya que se estan considerando tiras con
dimensiones pequenas en términos eléctricos.

De nuevo, se ha comprobado experimentalmente que para obtener resultados
suficientemente precisos, se requieren al menos 100 funciones base por cada lon-
gitud de onda en la direccién maxima de la tira; es decir, el valor a escoger para
N, debe satisfacer el criterio expuesto mediante la siguiente condicién

N, > 100 % (5.49)

Para finalizar, sustituyendo en (5.44) la longitud AC,, de cada segmento por su
correspondiente valor recogido en (5.41), se obtienen los elementos de la matriz de
coeficientes [[,,,]. Resolviendo a continuacién los 2N; 4 1 sistemas de ecuaciones
algebraicas, definidos matricialmente en (5.42), se encuentran los elementos de la
matriz incégnita [a,,]; que una vez sustituidos en (5.40) determinan la matriz de
corrientes de una tira metalica infinita, con grosor infinitesimal, ante incidencia
con polarizacion TE”.

5.4.2 Resultados

Con el objeto de validar las expresiones propuestas en esta seccion, que permiten
analizar objetos dispersores ante incidencia polarizada segin TE?, se ha carac-
terizado la dispersion electromagnética producida ante dicha incidencia por una
tira metalica de grosor infinitesimal, longitud 2\ y orientada segin el eje z. La
longitud (w = 2) de la tira impone la utilizacién de las expresiones deducidas
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en esta misma seccion, empleando el Método de los Momentos, para obtener la
matriz de corrientes. Por otra parte, el tipo de polarizacion (TE?) de la inciden-
cia determina el uso de la Transformada Discreta de Fourier en el célculo de la
matriz de espectro. De esta forma, se obtiene la matriz de caracterizacion de la
tira metalica bajo analisis.

Empleando esta matriz, se ha calculado la respuesta de la tira metalica ante un
cierto campo magnético incidente, representado por medio de una onda plana con
direcciéon de avance 3 = —n /3 (ver figura C.1). En la figura 5.15, se representa el
diagrama de radiacién de la tira metalica ante dicha incidencia; obtenido a partir
de la amplitud del campo magnético dispersado en la regién de campo lejano.
En dicha figura, se observa que se produce un maximo de radiacién, légicamente
en la direccién angular ¢ = 7/3. El resultado ofrecido en la figura 5.15 puede
compararse con el presentado en [69, pag. 586]; donde se muestra la seccién
recta radar biestatica por unidad de longitud para la misma tira e incidencia,
pero calculada siguiendo otros métodos a los expuestos en este trabajo. Conviene
destacar que entre ambos resultados existe una enorme coincidencia.

DIAGRAMA DE RADIACION
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Figura 5.15: Diagrama de radiacién (onda plana incidente con direccién de avance
f = —n/3 y polarizada segin TE?*) de una tira metdlica infinita, de longitud 2A y
orientada segin el eje Z.

Estos resultados avalan por completo las técnicas presentadas en el capitulo 4
para caracterizar objetos dispersores ante incidencia con polarizacion TE*. De
esta forma, se esta en condiciones de garantizar la caracterizacion de cualquier
objeto dispersor ante cualquier posible incidencia; que, recordando la seccion 4.1,
puede siempre expresarse como combinacion de soluciones modales TM?* y TE”.






Capitulo 6

Caracterizacion Conjunta de
Mualtiples Objetos Dispersores en
Espacio Libre mediante un
Algoritmo Recursivo

El analisis del acoplo electromagnético que se produce entre miiltiples objetos
dispersores en espacio libre, ante la presencia de un cierto campo incidente, cons-
tituye un tema de enorme interés y aplicacion practica. Las antenas multire-
flectoras representan un claro ejemplo; pues en su completa caracterizacién se
requiere considerar las interacciones miiltiples que tienen lugar entre sus dos ele-
mentos dispersores. Por otra parte, en el analisis de objetos individuales grandes
en términos eléctricos resulta también interesante, tras segmentar el contorno del
objeto dispersor en elementos mas pequenos, el estudio del acoplo multiple entre
dichos elementos; para de esta forma caracterizar al objeto grande eléctricamente.
Este procedimiento genera resultados mas exactos que aquéllos obtenidos median-
te las técnicas tradicionales de alta frecuencia, tales como Teoria Geométrica de
la Difraccion, Optica Geométrica o la aproximacion de Optica Fisica; que en
la caracterizacion de objetos grandes eléctricamente se prefieren a los métodos
numeéricos, como por ejemplo el Método de los Momentos o el Método de los Ele-
mentos Finitos, debido a las ya conocidas razones de eficiencia computacional.
En este capitulo, se expone un algoritmo recursivo generalizado que permite
caracterizar de forma conjunta a multiples objetos dispersores. Haciendo uso del
concepto de la funcién de transferencia o matriz de caracterizacion, introducido
en el capitulo 4 para describir el comportamiento dispersor de cada objeto indi-
vidualmente, y tras aplicar el citado algoritmo recursivo; se presenta para cada
objeto dispersor una matriz de caracterizacion conjunta, que define la dispersion
producida por dicho objeto en presencia del resto. Dicho algoritmo, pensado ini-
cialmente para incorporar un nuevo objeto en cada iteracién, se refina para poder
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aplicarlo a la caracterizacion conjunta de agrupaciones de objetos dispersores. A
su vez, la utilizacién del algoritmo revela la existencia de ciertas situaciones pro-
blematicas; en las que, para aplicar correctamente el citado algoritmo, conviene
tomar ciertas acciones preventivas que se describen detalladamente. Por otra par-
te, aunque el algoritmo se concibe inicialmente para determinar la dispersion que
producen multiples objetos cuando la fuente es externa al grupo; en el capitulo
se describe como analizar el mismo problema cuando la fuente se sitia entre los
objetos. Finalmente, para cada una de las regiones en las que se divide el espacio,
se explica como reconstruir el campo dispersado por multiples objetos.

6.1 Descripcion de un Algoritmo Recursivo pa-
ra la Caracterizacion Conjunta de Multiples
Objetos Dispersores

La caracterizaciéon de la dispersion electromagnética producida por multiples ob-
jetos dispersores es un tema que siempre ha despertado enorme interés en la
literatura. Asi pues, ya en [73] se encuentra resuelto el problema de dos cilin-
dros conductores paralelos; mientras que en [74] se soluciona la dispersiéon que
producen dos esferas conductoras. Estos dos problemas se analizan haciendo
uso de transformaciones espectrales, en concreto se utilizan respectivamente las
transformaciones cilindrica—cilindrica y esférica—esférica.

El analisis de antenas multireflectoras, integradas normalmente por dos ele-
mentos reflectores, constituye una de las posibles aplicaciones practicas derivadas
de la caracterizacion de multiples objetos dispersores. Recientemente, se propone
en [75] un método para analizar sistemas multireflectores que utiliza las funciones
de transferencia o matrices de caracterizacion individual de cada uno de los ele-
mentos reflectores del sistema. El problema se resuelve multiplicando las matrices
de caracterizaciéon individual de cada uno de los reflectores en el mismo orden con
el que el campo incidente, tras experimentar diversas reflexiones, se encuentra a
dichos elementos; para de esta forma obtener una matriz de caracterizacion global
del sistema multireflector bajo andlisis. Ahora bien, este procedimiento no tiene
en cuenta las interacciones multiples que se originan entre los diversos elementos
reflectores; que si bien no son excesivamente importantes en el estudio de siste-
mas multireflectores, pues afectan especialmente en la zona de campo proximo y
apenas en la zona de campo lejano, deben considerarse en un analisis general y
completo de dichos sistemas.

Un primer algoritmo que permite solucionar la dispersién electromagnética
producida por diversos objetos, teniendo presente las interacciones multiples
existentes entre ellos, puede encontrarse en [76]; donde se aplica el principio
Poincaré—Huygens para obtener una matriz de caracterizacion global, a partir de
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las matrices de caracterizacion individual de cada uno de los objetos dispersores.
Siguiendo este método, en dicha publicaciéon se analiza con éxito la dispersiéon
que producen dos esferas conductoras. Ahora bien, la principal desventaja del
método se basa en el hecho de analizar conjuntamente, en una sola iteracion, el
comportamiento dispersor de todos los objetos; lo que supone un incremento con-
siderable en la complejidad de las expresiones deducidas cuando crece el nimero
de objetos dispersores bajo analisis.

Posteriormente, en [77-79] se presenta un nuevo algoritmo recursivo para re-
solver los problemas de interaccion multiple entre diversos objetos dispersores.
En cada iteracién, este algoritmo incorpora un nuevo objeto al grupo analizado
en la iteracién anterior; calculando de forma recursiva una nueva matriz de ca-
racterizacion global. Precisamente, el hecho de anadir un nuevo objeto en cada
iteracion puede causar, en el caso de tener varios objetos dispersores equidistantes
del origen de coordenadas, que se incumpla la restriccion del Teorema de Adi-
cién para las Funciones de Hankel (ver apéndice E); originando singularidades
en el calculo de la dispersion electromagnética. Debido a esta razén, en [80] se
introduce una version modificada del algoritmo recién descrito, que permite in-
corporar en cada iteracion un nimero genérico de objetos dispersores; evitando
de esta forma violar la citada restriccion del Teorema de Adicion cuando exis-
ten varios objetos equidistantes. Entre los pocos inconvenientes asociados a este
método, unicamente destaca la necesidad de utilizar nuevamente férmulas recur-
sivas, aplicadas en sentido inverso al seguido en la implementacion del algoritmo,
que permiten calcular el campo dispersado por todos los objetos en el interior de
la minima circunferencia que los contiene.

Un algoritmo iterativo que permite resolver el acoplo electromagnético en-
tre multiples objetos dispersores se recoge en [81]; donde se aplica al andlisis
de las interacciones multiples que se producen entre varios cilindros conducto-
res o dieléctricos. Este nuevo algoritmo resuelve el problema de forma iterativa
siguiendo el progreso fisico de las ondas; pues en cada iteracion el campo disper-
sado por cada uno de los objetos se calcula a partir del campo que dispersa el
resto de objetos en la iteracién anterior. Entre los principales inconvenientes de
este algoritmo, uno de ellos hace referencia al grado de complejidad que supone
verificar en cada iteracion si se han generado resultados convergentes. Asimismo,
el método presenta problemas de convergencia cuando se pretende analizar la
dispersiéon producida por objetos grandes en términos eléctricos.

Por otra parte, el analisis de las interacciones multiples entre varios objetos
dispersores se resuelve en [13] mediante un método basado en teoria de grafos;
el cual utiliza también matrices de caracterizacion individual asociadas a cada
uno de los objetos, junto con unas matrices de transformacion de espectros que
simplemente permiten trasladarlos a distintas posiciones. La principal desventaja
de este método radica en que su complejidad se incrementa considerablemente
a medida que crece el numero de elementos dispersores bajo analisis; llegando
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incluso a convertirse en un problema irresoluble cuando dicho numero es elevado.
A su vez, la totalidad de los cédlculos que se realizan durante la computacion del
campo dispersado por el conjunto de objetos debe repetirse para cada incidencia.

En esta seccion, se describe un nuevo algoritmo recursivo que permite resol-
ver la dispersiéon electromagnética producida por multiples objetos dispersores.
Este nuevo algoritmo utiliza teoria de grafos, recogida por ejemplo en [13], para
analizar la presencia de un nuevo objeto dispersor en cada iteracién. Consecuen-
temente, la complejidad del método no crece con el numero de objetos dispersores
analizados; pues anadir un nuevo objeto al grupo tan soélo supone realizar una
simple iteracion adicional. Ademas, el método ofrece resultados precisos en cada
iteracién sin necesidad de comprobar su grado de convergencia; siendo estos resul-
tados igualmente validos en el analisis de objetos grandes y pequenos en términos
eléctricos. Tras aplicar el algoritmo, el comportamiento dispersor de cada objeto
queda representado por una funcion de transferencia o matriz de caracterizacion
conjunta; que permite obtener el campo dispersado por cada objeto, conside-
rando la presencia del resto, ante cualquier posible incidencia. De esta manera,
no resulta necesario tener que repetir calculos para cada posible incidencia. En
realidad, cada objeto queda completamente caracterizado, al igual que cuando se
analizan individualmente, mediante dos funciones de transferencia o matrices de
caracterizacion conjunta; determinando una de ellas el comportamiento dispersor
del objeto en presencia del resto ante incidencia con polarizacion TM?, y la otra
ante incidencia polarizada segin TE*. Asimismo, dichas matrices de caracteri-
zacion permiten obtener, de manera sencilla, el campo dispersado por todos los
objetos en la regién interna a la minima circunferencia que los contiene.

A continuacién, se determina inicialmente el calculo de las funciones de trans-
ferencia o matrices de caracterizacién conjunta, mediante teoria de grafos [13],
para un problema de dispersion multiple constituido por dos objetos disperso-
res. Posteriormente, se aplica el método recursivo al analisis de la interaccién
electromagnética que se produce entre los dos primeros objetos dispersores y un
nuevo tercer objeto dispersor. Finalmente, el algoritmo se generaliza para carac-
terizar de forma conjunta el comportamiento dispersor de N objetos; analizados
mediante una ultima iteracion en la que se resuelve el acoplo entre N — 1 objetos
dispersores, caracterizados previamente con el mismo algoritmo recursivo, y el
N-ésimo objeto dispersor.

6.1.1 Matrices de Caracterizacién Conjunta de Dos Ob-
jetos Dispersores

Inicialmente, se presentan las expresiones correspondientes a la dispersion electro-
magnética producida por dos objetos dispersores ante un cierto campo incidente;
teniendo en cuenta las interacciones multiples que se producen entre dichos ob-
jetos mediante la teoria de grafos descrita en [13]. Las expresiones deducidas se
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Figura 6.1: Esquema general de un problema formado por dos dispersores Oy y Os.

pueden aplicar igualmente al caso de incidencia con polarizacion TM* y al de
incidencia polarizada segun TE?.

El problema a resolver se esquematiza en la figura 6.1; donde puede obser-
varse la existencia de dos objetos dispersores, que llamaremos O; y O3, sobre los
que incide un cierto campo del que se conoce su espectro de ondas cilindricas,
representado por el vector columna FI. Los objetos dispersores se encuentran
centrados respectivamente en los puntos 7 y (s, tal y como puede apreciarse
de nuevo en la figura 6.1; mientras que los modos cilindricos correspondientes al
desarrollo espectral del campo incidente se refieren al punto Cy, definido por sus
coordenadas rectangulares (xg,y0). Por tanto, recordando (4.2), el campo inci-
dente! sobre ambos objetos dispersores O; y Oy, que designaremos por (¢, se

expresa como
N;

Ci: Z ipJp(kpo)ejWO (6.1)

p=—N;

donde (po,p0) son las coordenadas, referidas al origen local situado en Cy, del
punto donde se pretende evaluar el campo incidente; mientras los coeficientes 1,
que constituyen los elementos del vector columna E 1, representan las amplitudes
del espectro asociado a dicho campo incidente. Por otra parte, el limite N; del

'Este campo (C?) representa campo eléctrico (E!) para incidencia polarizada segin TM?, y
campo magnético (H?) para incidencia polarizada segin TE?.
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sumatorio se escoge siguiendo el criterio N; > ka, expuesto en el capitulo 4
(ver secciéon 4.1); de manera que el campo incidente se puede reconstruir con
total exactitud en una circunferencia, de radio a, con centro en el origen local
de coordenadas (. Loégicamente, el radio a debe ser tal que la circunferencia
contenga a los dos objetos dispersores O; y Oy bajo anélisis (ver figura 6.1).
Ademas, la eleccion del punto Cy conviene realizarla con el objetivo de minimizar
el valor obtenido para N;; lo cual se consigue, normalmente, escogiendo como Cj
el punto medio de las posiciones (' y (5, donde se centran respectivamente los
objetos O1 y Os.

La aplicacién de la teoria de grafos [13] al problema que nos ocupa requiere
caracterizar previamente, de manera aislada, a cada uno de los objetos disper-
sores 01 v Oy mediante sendas matrices de caracterizacion individual Dy y Dsy;
cuyo calculo se detalla en el capitulo 4. Las matrices D; y Dy a utilizar, bien
las obtenidas para polarizaciéon TM?” o las calculadas para polarizacion TE?, de-
penden del tipo de incidencia que se considere sobre el problema de dispersion
multiple constituido por los dos objetos Oy y Os.

La respuesta producida por estos dos objetos dispersores ante un cierto cam-
po incidente, representado por su correspondiente espectro cilindrico, se obtiene
resolviendo dos problemas complementarios. En una primera situacion, se asume
que el campo incidente afecta tan sélo al primer objeto 01, y no al segundo ob-
jeto Oy. Como consecuencia de las interacciones miiltiples que tienen lugar entre
ambos objetos, la resolucion completa de este primer supuesto requiere calcular la
dispersién que producen tanto O; como O,. A continuacion, se asume que el mis-
mo campo incidente original afecta tan solo al segundo objeto Oy, y no al primer
objeto O7. De igual manera, el calculo del acoplo electromagnético existente en
este caso entre los dos objetos precisa, para un completo analisis de este segundo
problema, conocer de nuevo los campos dispersados por los dos objetos O; y Os.
Finalmente, la solucién al problema original se obtiene, aplicando superposicién,
como la suma de las respuestas a cada uno de los dos problemas considerados.

En primer lugar, se debe resolver el problema en el que el campo incidente,
definido por medio de su espectro F1, afecta tan sélo al objeto Oy; el cual produ-
ce, ante dicha incidencia, un campo dispersado que puede obtenerse utilizando su
funcion de transferencia o matriz de caracterizacién individual D;. Ahora bien, la
matriz Dy (recordar capitulo 4) permite relacionar el espectro de campo dispersa-
do por Oy con el espectro de campo incidente sobre O; cuando ambos espectros se
refieren a un mismo punto; que normalmente se escoge centrado en el objeto (ver
seccion 4.1), y en este caso se corresponde con ;. Sin embargo, el espectro £/
asociado al campo incidente se refiere, tal y como se ha indicado anteriormente,
al punto Cy. Por tanto, resulta necesario trasladar el espectro K1 centrado en
Cp al punto Cy; para de esta forma obtener un espectro F Iy, correspondiente al
mismo campo incidente original, sobre el que pueda utilizarse la matriz D;. Esta
operacion se define en términos matriciales mediante una matriz de traslacion
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de espectro incidente a incidente, cuyo concepto se detalla perfectamente en el
apéndice E; obteniendo el nuevo espectro buscado K[y del siguiente modo

donde T'.Jyp representa la matriz de traslacion de espectro incidente referido al
punto Cy a espectro incidente referido al punto ;. Los elementos de esta matriz
de traslacion, cuyo célculo se desarrolla por completo en el apéndice E, presentan
el siguiente aspecto

N, —N;—p—N;
i
TJo= m Jin—p(kdyp) e (m=P)d10 (6.3)
i
N;

Los pardmetros dig y ¢10, presentes en (6.3), se obtienen a partir de las coor-
denadas rectangulares (zo,y0) v (21,41), correspondientes respectivamente a los
puntos Cy y C, mediante las expresiones

dio = /(w0 — 1)+ (yo — 11)?

¢10 = arctan (u) (6.4)

Ty — X1

Es interesante resenar que la matriz de traslacién T'.Jyg, definida segin (6.3),
convierte el espectro de campo incidente, referido al punto Cy y con 2N; +1 com-
ponentes espectrales, en un nuevo espectro asociado al mismo campo incidente;
aunque referido ahora al punto €y y con 2N;, +1 componentes. El valor a escoger
para N;, debe satisfacer el criterio N;; > kay; donde a4 representa el radio de la
minima circunferencia, centrada en (7, que contiene al objeto dispersor O;. De
esta manera, el campo incidente original se reconstruye perfectamente sobre el
contorno del objeto Oy utilizando el nuevo espectro E1;.

Una vez referido el espectro de campo incidente al centro del primer objeto
dispersor Oy, es posible utilizar la matriz D)y para obtener el espectro asociado al
campo que dispersa O ante dicha incidencia. Este espectro de campo dispersado,
el cual se refiere también al punto (1, se calcula pues mediante el producto
Dy -TJy- ET; tal y como se ilustra en la figura 6.2.

A su vez, el campo dispersado por este primer objeto O se propaga hasta
convertirse en campo incidente sobre el segundo objeto Oy; el cual genera, ante
dicha incidencia, un campo dispersado que puede obtenerse mediante su funcién
de transferencia o matriz de caracterizacion individual D,. Ahora bien, la matriz
D relaciona el espectro de campo dispersado por O con el espectro asociado
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Figura 6.2: Campo dispersado por Oy ante el campo incidente original.

al campo incidente sobre Oy cuando ambos espectros se refieren al centro de di-
cho objeto; representado en esta ocasién por el punto Cy. Estos espectros de
campo dispersado e incidente se definen, recordando la seccién 4.1, en términos
de las amplitudes correspondientes a los desarrollos en serie de modos cilindricos
emergentes desde O, e incidentes sobre O, respectivamente. Sin embargo, el
campo incidente sobre Oy viene expresado en serie de modos cilindricos emergen-
tes referidos al centro 'y del primer objeto dispersor. Por tanto, el espectro de
campo dispersado referido al punto 'y debe transformarse en espectro de campo
incidente centrado en el punto (5. Esta operacion se implementa matricialmente
mediante una matriz de traslacion de espectro emergente a incidente, cuyo con-
cepto se recoge de nuevo en el apéndice E. Consecuentemente, el campo incidente
sobre O, expresado en serie de modos cilindricos incidentes referidos al punto
(5, presenta un espectro asociado que se obtiene a través del producto matricial
15 - Dy -TJyo - E1; donde Ty representa la matriz de traslacion de modos emer-
gentes centrados en C; a modos incidentes centrados en (5. Los elementos de
dicha matriz, cuyo cédlculo se detalla completamente en el apéndice E, se resumen
a continuacion como

—Ng, ——q—Ng,

1
Tor= » H;E)q(kdzl) eI (P=2)d21 (6.5)
1

donde los parametros da; v ¢21 se determinan a partir de las coordenadas rectan-
gulares (x1,y1) ¥ (22,y2), correspondientes respectivamente a los puntos Cy y Cs,
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mediante las expresiones

i = \J(z1— 02 + (11 — p2)?

¢y = arctan (u) (6.6)
L1 — T2

Es interesante observar que la matriz de traslacion Ty, definida segin (6.5),
convierte un desarrollo en serie de 2N, + 1 modos cilindricos emergentes, refe-
ridos al centro (' del primer objeto dispersor, en un nuevo desarrollo en serie
constituido por 2/V;, + 1 modos cilindricos incidentes, referidos ahora al centro Cy
del segundo objeto dispersor. El valor escogido para N;, debe ser tal que satisfaga
el criterio N;, > kay; donde ay representa el radio de la minima circunferencia,
centrada en (s, que contiene al objeto dispersor 0. Siguiendo este criterio, el
campo dispersado por O e incidente sobre Oy se reconstruye perfectamente sobre
el contorno de este segundo objeto dispersor. En cuanto a los valores para Ny, y
Ng,, que permiten reconstruir el campo dispersado por cada uno de los objetos
01 v Os, se escogen igual a los valores seleccionados con anterioridad para N;, v
N,,, respectivamente; tal y como se indica en el capitulo 4 (seccién 4.1).

En resumen, el campo dispersado por el objeto O; se convierte en un cam-
po incidente sobre el objeto O; cuyo espectro, referido al punto Cy, se calcula
mediante el producto T - Dy - T'Jyg - E1. De esta forma, el espectro asociado
al campo que dispersa Oy ante dicha incidencia se obtiene multiplicando la ma-
triz Dy por el anterior espectro de campo incidente. Por tanto, este espectro de
campo dispersado por Oy, referido también al punto (5, se expresa a través del
producto matricial Dy - Ty - Dy - T'Jyo - E1; tal y como se recoge graficamente en
la figura 6.3.

De nuevo, el campo dispersado por este segundo objeto Oy se propaga hasta
convertirse en campo incidente sobre el primer objeto ;. Con la intencion de
calcular el campo que dispersa O ante dicha incidencia, resulta necesario expresar
la serie de modos cilindricos dispersados por Oy, referidos al punto C, en serie de
modos cilindricos incidentes sobre O; centrados en el punto ;. Esta operacion
se implementa, como se ha comentado anteriormente, mediante una matriz de
traslacion de espectro emergente a incidente; que se designa en esta ocasion por
T}, al transformar modos cilindricos emergentes referidos al punto s en modos
cilindricos incidentes referidos al punto ;. Consecuentemente, sobre Oy incide
un nuevo campo, cuyo espectro se obtiene aplicando la matriz de traslacién T4, al
espectro de campo previamente dispersado por Os; lo cual da lugar al producto
matricial T4 - Dy -T5 - Dy -TJg- EI. Esta nueva incidencia sobre O; se suma al
campo incidente original, referido en términos espectrales al punto C'; mediante el
producto T'Jio- F1. Ambos campos incidentes sobre (7 causan que dicho objeto
disperse otro campo, que tras propagarse incide sobre O;. Ante dicha incidencia,
O genera un nuevo campo que retorna a (Jy; para sumarse de esta forma a
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Figura 6.3: Campo dispersado por Oy ante un campo incidente que procede de Oy.

los dos campos incidentes considerados inicialmente. En el limite, el proceso
descrito alcanza una situacién estable; en la cual el campo incidente sobre el
primer objeto dispersor se obtiene como la suma del campo incidente original,
representado espectralmente por el producto T'Jig - K1, y del campo incidente
sobre J; como consecuencia de la realimentacion que se produce entre O; y Os,
cuyo espectro referido al punto C; se denominara FA.

Resumiendo, tras producirse infinitas realimentaciones entre O; y O,, se al-
canza un régimen permanente en el que sobre (O inciden tan solo dos campos; los
cuales se expresan en términos espectrales como T'Jyo- F1 y E'A, respectivamente.
La suma de estos dos campos incidentes sobre Oy causa que dicho objeto disperse
un campo, con un espectro asociado de valor Dy - (T J1g- EI 4+ EA). Este espectro
de campo dispersado por O se traslada del punto €y al punto (5 utilizando la
correspondiente matriz de traslacion de espectro emergente a incidente, en este
caso la matriz Ty descrita anteriormente, que permite obtener el espectro asocia-
do al campo incidente sobre Oy mediante el producto Ty - Dy - (T J1o- EI + FA).
Ante dicha incidencia, el espectro de campo dispersado por el objeto O; se calcula
multiplicando la matriz de caracterizacién individual D, por el anterior espectro
de campo incidente; lo que da lugar a la expresion Dy -Toy - Dy - (T J1o- EI+ EA).
A continuacion, aplicando una nueva matriz de traslacion de espectro emergente
a incidente, designada en este caso como T}, el espectro de campo dispersado
por Oy se traslada del punto C5 al punto C7; convirtiéndose de esta forma en un
espectro de campo incidente sobre Oy de valor Tyg- Dy -Toy - D1 - (T J1o- EI+ EA).
En la figura 6.4, se representa graficamente la secuencia de todas las operaciones
recién descritas. Finalmente, recordando que F A representa precisamente el es-
pectro de campo incidente sobre O; debido a las multiples interacciones entre los
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Figura 6.4: Diagrama completo de la realimentacién entre Oy y Oy cuando el campo
incidente original, de espectro E I, afecta tan sélo a O;.

dos objetos dispersores, se debe exigir el cumplimiento de la siguiente igualdad
FEA=Tyy Dy -Toy-Dy-(TJyo- ET+ EA) (6.7)

que permite plantear el siguiente sistema de ecuaciones para encontrar el espectro
incognita KA

(]1 - T12 . D2 . T21 . Dl) -FA= T12 . D2 . T21 . D1 . TJlO i (68)

donde I representa la matriz identidad de tamano 2N;, + 1. Resolviendo pues el
sistema de ecuaciones expresado matricialmente en (6.8), se obtienen las 2/N;, + 1
componentes (incognitas) del vector columna K A; a partir del cual es posible
encontrar los espectros de los campos dispersados por O; y Oy en este primer
problema. Estos espectros, representados respectivamente por EDP y EDS), se
calculan facilmente del siguiente modo

EDY = Dy-(TJy- EI+ EA)

EDY = Dy Ty -Dy-(TJy- EI + EA) (6.9)

A continuacién, siguiendo el mismo procedimiento descrito anteriormente para
resolver la primera situacién, se debe solucionar el segundo problema en el que
el campo incidente, definido mediante su espectro F I, afecta tan sélo al segundo
objeto dispersor. En este caso, tras producirse multiples interacciones entre los
dos objetos dispersores, se alcanza un régimen estable en el cual sobre O, existe
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un campo incidente desconocido, cuyo espectro referido al punto 5 se designa
como FB. Adicionalmente, sobre dicho objeto O; se tiene el campo incidente
original, cuyo espectro debe referirse también al punto Cs; para lo cual se utiliza
una matriz de traslacion de espectro incidente a incidente, denominada en esta
ocasion T'Jy. Los elementos de dicha matriz se calculan de forma andloga a
los de la matriz T'.Jio; es decir, utilizando las expresiones (6.3) y (6.4) una vez
sustituidos los parametros dig ¥ ¢10 por sus equivalentes dag ¥ @20, en los que deben
emplearse las coordenadas (x2,y2) del punto Cy. De esta forma, la incidencia que
existe en régimen permanente sobre el segundo objeto dispersor se expresa, en
términos espectrales, mediante la suma del espectro incognita E'B y el espectro
asociado al campo incidente original T'Jyo - K1, ambos referidos al punto Cj.
Ante dicha incidencia, el objeto Oy dispersa un campo con un espectro asociado
de valor Dy - (T Jy - EI + EB). Este campo dispersado se traslada del punto C
al punto (' aplicando la correspondiente matriz de traslacién Tiy; que origina
un campo incidente sobre el objeto O, cuyo espectro se obtiene mediante el
producto Tis - Dy - (T'Jy - EI + EB). Debido a esta incidencia, el objeto Oy
genera un campo dispersado de espectro Dy -Tiz- Dy - (T Jyo - EI + EB); en cuyo
calculo se ha utilizado la matriz de caracterizacién individual D de dicho objeto
dispersor. Inmediatamente después, este espectro de campo dispersado por Oy,
que se refiere al punto (4, se transforma mediante la matriz de traslacion Ty
en un espectro de campo incidente sobre O, referido al punto (5, y de valor
Tor - Dy - Ty - Dy - (T Jy - EI + EB). Un diagrama con todas las operaciones
recién descritas se recoge graficamente en la figura 6.5. Por ultimo, este espectro
de campo incidente sobre O,, que se ha obtenido estudiando las interacciones
multiples producidas entre O; y O3, coincide con la definicién del espectro F B;
por lo que debe cumplirse la siguiente igualdad

EB=Ty Dy Ty Dy (TJy - EI + EB) (6.10)

que permite plantear el siguiente sistema de ecuaciones para obtener en esta
ocasion el espectro incognita £ B

(I =Ty Dy Ty Dy) - EB =Ty Dy -Tiy- Dy Ty EI (6.11)

donde [, representa en este caso la matriz identidad de tamano 2N;, + 1. FEl
sistema de ecuaciones expresado matricialmente en (6.11) se resuelve para obtener
las 2N;, + 1 componentes (incégnitas) del vector £ B; el cual se utiliza a su vez
para encontrar los espectros correspondientes a los campos dispersados por Oy
y O en este segundo problema. Estos espectros, denominados respectivamente
ED?) y EDQQ), se calculan facilmente mediante las siguientes expresiones

EDY = Dy-Ty-Dy-(TJy  EI+ EB)

EDY) = Dy (TJy EI+ EB) (6.12)
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Figura 6.5: Diagrama completo de la realimentacién entre Oy y Oy cuando el campo
incidente original, de espectro E I, afecta tan sélo a Os.

Una vez resueltos los dos problemas complementarios, cuyas soluciones se
recogen respectivamente en (6.9) y (6.12), se debe aplicar superposicién para
obtener la respuesta al problema original; en el que el campo incidente afecta a
los dos objetos dispersores. Por tanto, los espectros £ Dy y E D, correspondientes
a los campos dispersados por cada uno de los dos objetos se calculan, teniendo
en cuenta las interacciones miltiples que se producen entre ambos objetos, del
siguiente modo

ED, = EDVY + EDY
= Dy -(TJio- EI+ EA+ Ty Dy - (TJy- EI + EB))

ED, = EDYY 4+ EDY
= Dy (Tdy-EI+EB+ Ty -Dy-(TJy- EI + EA))  (6.13)

Ahora bien, la solucién recogida en (6.13) determina la dispersion electro-
magnética producida por dos objetos dispersores ante un campo incidente con-
creto, representado por su correspondiente espectro K. Con el objeto de no tener
que repetir para cada posible incidencia los calculos descritos anteriormente, se
plantea la caracterizacién de cada objeto dispersor por medio de una funcion
de transferencia o matriz de caracterizacion conjunta; que permita obtener el
espectro de campo dispersado por dicho objeto, considerando las interacciones
multiples que se producen entre ambos objetos, mediante el producto de la cita-
da matriz por el espectro asociado al campo incidente. El concepto de la matriz
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de caracterizaciéon conjunta, analogo al introducido en el capitulo 4 para carac-
terizar individualmente el comportamiento de un objeto dispersor, permite a su
vez analizar facilmente el acoplo que se produce entre los dos objetos considera-
dos inicialmente y un tercer objeto dispersor. De esta forma, la dispersién que
produce un sistema constituido por N objetos queda perfectamente determinada
mediante N matrices de caracterizacién conjunta; que permiten obtener respec-
tivamente el campo dispersado por cada uno de los objetos, teniendo en cuenta
la presencia del resto, ante cualquier posible incidencia.

Retornando al problema constituido por dos objetos dispersores, el calculo
de los elementos de sus respectivas matrices de caracterizacion conjunta se im-
plementa seleccionando, en cada ocasién, una componente distinta (J,(kp) ¢/P?)
del desarrollo modal incidente recogido en (6.1); para posteriormente, siguiendo
el método basado en teoria de grafos, obtener los desarrollos espectrales de los
campos dispersados por cada uno de los objetos ante dicha incidencia, desarrollos
espectrales que constituyen respectivamente la p-ésima columna de las corres-
pondientes matrices de caracterizacion conjunta. Con el objeto de poder utilizar
el método descrito anteriormente, la p-ésima componente modal incidente debe
expresarse en términos de su espectro asociado; el cual se representa mediante el
siguiente vector columna designado como E1,

0
—N; 0
1 .
El,= »1| 1 (6.14)
i
N; :
L 0 i

donde, légicamente, todas las componentes de dicho vector son nulas excepto la
p-ésima que presenta amplitud unidad.

En primer lugar, para cada objeto dispersor se debe encontrar el espectro
incognita asociado a un campo que incide sobre dicho objeto; que aparece co-
mo consecuencia de las multiples interacciones entre ambos objetos dispersores.
Dichos espectros, denominados respectivamente KA, y I/B,, se obtienen tras re-
solver los correspondientes sistemas de ecuaciones; los cuales, recordando (6.8) y
(6.11), se expresan del siguiente modo

(]1 - T12 . D2 . T21 . Dl) . EAp = T12 . D2 . T21 . D1 'TJlO . E]p
(I—Ty - Dy Ty Dy)-EB, = Ty -Dy-Tiy-Dy Ty EIL  (6.15)

Una vez se conocen los vectores FA, y EB,; es posible calcular, utilizando
(6.13), los espectros correspondientes a los campos dispersados por ambos objetos
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mediante las siguientes operaciones matriciales

ED§p) = D1(TJlOE]p‘I‘EAp‘I’TIQD?(TJQOEIP—I_EBP))

EDgp) = DQ . (TJ20 : E]p + EBp + T21 : Dl : (TJIO ' E]p + EAP)) (616)

donde ED@ y EDgp) constituyen respectivamente la p-ésima columna de las
matrices de caracterizacion conjunta, designadas como D§1) y Dgl), de ambos
objetos dispersores. Repitiendo el proceso anterior para cada posible modo inci-
dente (p = —N;,..., N;) en (6.1), se construyen las matrices de caracterizacion
conjunta de la siguiente manera

1 _ (—NV:) (—Ni+1) (N:)
Dy = [ ED; ED; o EDy ]2Nd1-|—1><2Ni-|—1

DV = [ Ep{™ EDENY L gD | (6.17)

2 Ng, +1x2 Ni+1

Cada una de las columnas pertenecientes a las matrices de caracterizacion
conjunta DI y DY requiere la resolucién de dos sistemas d iones;

junta Dy’ y D3’ requiere la resolucion de dos sistemas de ecuaciones; que se
recogen en (6.15), v estan constituidos respectivamente por 2 NV;, + 1y 2N,, + 1
incognitas. La obtencion de dichas matrices supone, por tanto, repetir el pro-
ceso descrito anteriormente en 2 N; + 1 ocasiones. Con la intencién de reducir
céalculos, sustituyendo en (6.15) el espectro de campo incidente £ 1, por una ma-
triz identidad I de tamano 2 N; 4+ 1, resulta posible expresar el proceso completo

en términos matriciales; originando los siguientes sistemas de ecuaciones

(]1_T12'D2'T21'D1)'EA = T12'D2'T21'D1'TJ10']

(]2—T21 'D1 'T12 DQ) -IB = T21 'D1 'T12 'D2 'TJQO'] (618)

donde cada una de estas ecuaciones representa 2 N; 4+ 1 sistemas de ecuaciones
con 2N;, +1y 2N;, + 1 incégnitas, respectivamente. Como puede observarse a
continuacion, cada columna de la matriz [ representa una componente distinta
(E1,) del desarrollo modal incidente; mientras que cada columna de las matrices
FEAy EB, tras resolver los sistemas de ecuaciones planteados en (6.18), representa
la solucién parcial (EA, y FB,) asociada a la correspondiente incidencia

I = [ Eln Bl-ng - Ely, ]2Ni-|—1><2Ni+1
EA = [ EA-p, BA-nw1 - EAp, ]2N' +1x2N;+1
EB = | EB_x, EB_y41 - BBy, | (6.19)

2Nip +1x2 N;+1
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Tras haber obtenido las matrices KA y EB, deben aplicarse las expresiones

(1)

deducidas en (6.16) al calculo de las matrices de caracterizacién conjunta Dy’ y

Dgl) de los dos objetos dispersores; que se obtienen finalmente implementando
las siguientes operaciones matriciales

D\ = Dy (TJo-1+EA+ Ty Dy (TJy- 1+ EB))

Dgl) = D2 . (TJQO - + EB + T21 . Dl . (TJIO : ]—I_ EA)) (620)

De esta forma, la dispersion electromagnética producida por los dos objetos
dispersores queda perfectamente caracterizada; permitiendo obtener la respuesta
de dicho sistema, ante cualquier campo incidente, de manera sencilla e inmediata.
Asi pues, ante una incidencia concreta definida por las amplitudes espectrales ¢,
presentes en (6.1), los coeficientes cgl) y cgz) de los desarrollos modales corres-
pondientes a los campos dispersados por cada uno de los objetos se obtienen,
teniendo en cuenta las interacciones multiples que se producen entre dichos ob-
jetos, multiplicando respectivamente las matrices D§1) y Dgl) por el espectro de
campo incidente KT del siguiente modo

- c(_lj)vdl E r i—Ni ]
1 LA
c(_J)vd1+1 _ pw =N
. - 1
L cg\lfd)l J L ZNl J
- c(_2])\7d2 E r i—Ni ]
(2])\7 +1 (1) Z._Ni_|_1
— Vg
& = DV , (6.21)
L 05\2732 J L iNi i

donde se recuerda que el espectro de campo incidente FE1 se refiere al punto Cy
(ver figura 6.1); mientras los desarrollos modales de los campos dispersados, que
se expresan mediante los coeficientes cgl) y cgz), se encuentran referidos respecti-
vamente a los centros Cy y (5 de cada uno de los objetos dispersores. Por lo que
respecta al punto Cy, tal y como se ha indicado anteriormente, se suele escoger
como el punto medio de las posiciones Cy y Cy; para de esta forma minimizar el
nimero de modos (2 N; + 1) con el que se reconstruye el campo incidente sobre
la superficie de ambos objetos dispersores, y reducir asimismo las dimensiones de
las matrices de caracterizacion conjunta D§1) y Dgl).

A partir de los coeficientes cgl) y cgz), calculados previamente segin (6.21), el

campo total dispersado por los dos objetos bajo analisis se expresa, considerando
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el acoplo electromagnético que se produce entre dichos objetos, mediante la suma
de los siguientes desarrollos en serie de modos cilindricos emergentes

Ny 4 Na, 4
Ej = Z c((}l) H;Q)(kpl) 1191 4 Z cgz) Hf)(kpz) 192 (6.22)
q:_Nd1 q:—Nd2

donde (p1, ¢1) ¥ (p2, ¢2) son las coordenadas del punto donde se pretende evaluar
el campo dispersado por los dos objetos considerados; las cuales se refieren a
sendos origenes locales situados en los puntos C; y Cy, respectivamente.
Resumiendo, en este apartado se ha resuelto la dispersion electromagnética
que produce un sistema constituido por dos objetos dispersores; habiendo uti-
lizado al resolver dicho problema la teoria de grafos recogida en [13]. El com-
portamiento de cada uno de los dos objetos dispersores ha quedado definido en
términos de una matriz de caracterizacion conjunta; que tiene en cuenta el efec-
to del acoplo electromagnético entre ambos objetos. FEl concepto de la matriz
de caracterizacién conjunta se puede generalizar, como se vera a continuacion, a
problemas de interaccién electromagnética entre multiples objetos dispersores.

6.1.2 Introduccién de un Tercer Objeto Dispersor

Tras caracterizar la dispersion electromagnética producida por dos objetos disper-
sores mediante sendas matrices de caracterizacion conjunta, obtenidas mediante
teoria de grafos, se pretende aplicar el mismo método para analizar las interac-
ciones multiples que tienen lugar al introducir en dicho grupo un tercer objeto
dispersor. Para ello, se debe considerar a los dos objetos caracterizados inicial-
mente como un tunico elemento dispersor equivalente; cuyo comportamiento queda
perfectamente definido (ver apartado 6.1.1) por las matrices de caracterizacion
conjunta D§1) y Dgl). De esta forma, se puede utilizar nuevamente el método
basado en teoria de grafos [13]; para analizar en esta ocasién el sistema consti-
tuido por el elemento dispersor equivalente y el tercer objeto recién introducido.
La aplicacion de dicho método produce tres nuevas matrices de caracterizacion
conjunta; las cuales permiten calcular facilmente los campos dispersados por cada
uno de los tres objetos considerando la presencia del resto.

En la figura 6.6, se representa el problema bajo analisis; constituido por tres
objetos dispersores, que llamaremos Oy, Oy v O3, centrados respectivamente en
los puntos (4, Cy vy C5. Sobre estos tres objetos incide un cierto campo cuyo
desarrollo modal, definido segin (6.1), se refiere al punto Cy. La eleccién de
dicho punto, al igual que cuando se analizan dos objetos dispersores, pretende
minimizar el nimero de modos (2 N; 4+ 1) necesarios para reconstruir, con total
exactitud, el campo incidente sobre el contorno de todos los objetos. Este objetivo
se cumple normalmente situando C en el punto medio de los tres centros Cy, Cy y
C's; pues la reconstruccién correcta del campo incidente requiere que se satisfaga
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Figura 6.6: Esquema general de un problema de realimentacién miltiple entre tres
dispersores O, Oy y Os.

el criterio N; > k - a, siendo a el radio de la minima circunferencia con centro en
Co que contiene a los tres objetos dispersores (ver figura 6.6).

La aplicacién del método basado en teoria de grafos requiere la caracterizacion
por separado de los dos objetos bajo analisis; en este caso del elemento dispersor
equivalente, integrado por los objetos O y Os, v del tercer objeto dispersor. Para
caracterizar al elemento dispersor equivalente, se utilizan las matrices de carac-
terizacion conjunta D§1) y Dgl); que relacionan respectivamente los espectros de
campo dispersado por los objetos Oy y Oq, emergentes cada uno de ellos desde los
centros (1 y (s, con un espectro de campo incidente referido al punto C,,. Este
campo incidente se reconstruye correctamente sobre ambos objetos empleando
2N;_ + 1 modos; donde N; debe satisfacer el conocido criterio N; > k- a,,,
representando a,, €l radio de la minima circunferencia con centro en (', que con-
tiene a Oy y Oy (ver figura 6.6). Tal y como se indica en el apartado 6.1.1, para
minimizar el nimero de modos (2 IV;,, 4+ 1) requeridos, el punto C,, se suele elegir
como el punto medio de los centros C; y Cy. Por su parte, el comportamiento
dispersor del tercer objeto O3 se representa por medio de su matriz de caracteri-
zacion individual Ds; la cual relaciona el espectro de campo dispersado por dicho
objeto con el espectro de campo incidente cuando ambos espectros se refieren al
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mismo punto, en este caso al centro C'5 del objeto. En esta ocasion, la reconstruc-
cién exacta del campo incidente sobre el contorno del objeto O3 requiere utilizar
2 N;, + 1 modos; con N;, cumpliendo la condicion N;; > k - as, donde a3 es el
radio de la minima circunferencia con centro en ('3 que contiene completamente
al tercer objeto dispersor. En cuanto a la correcta reconstruccion de los campos
que dispersan los objetos Oy, Oy y O3, recordando el capitulo 4, se requiere utili-
zar respectivamente 2 Ny, +1, 2 Ny, +1 v 2 Ny, + 1 modos; debiéndose satisfacer
los criterios Ng, > k-ay, Ng, > k -as y Ng, > k - as, donde los parametros ay, ay
v as representan los radios de dichos objetos (ver figuras 6.1 y 6.6).

De este modo, cumpliendo todos los criterios anteriormente expuestos para
la correcta reconstruccion de los campos incidentes y dispersados, se consigue
minimizar las dimensiones de todas las matrices que intervienen en el proceso de
caracterizacion conjunta de los tres objetos dispersores.

Al igual que en el analisis de la dispersion electromagnética producida por
dos objetos (recordar apartado 6.1.1), la solucién al problema que nos ocupa (ver
figura 6.6) se obtiene resolviendo dos situaciones complementarias. Inicialmente,
se asume que la incidencia afecta tan solo al elemento dispersor equivalente cons-
tituido por O1 y Os, ¥ no al tercer objeto O3. Tras las multiples interacciones
que tienen lugar entre todos los objetos dispersores, para resolver completamente
esta primera situacion deben calcularse los campos dispersados por el elemento
equivalente y por el objeto O3. A continuacién, se supone que el campo inci-
dente afecta tan solo al tercer objeto Os, y no al elemento dispersor equivalente.
Como en la situacion anterior, debido al acoplo electromagnético que se produce
entre todos los objetos dispersores, la respuesta a este segundo supuesto requiere
determinar los campos dispersados tanto por el elemento equivalente como por
el objeto Os. La solucion al problema original formado por los tres objetos dis-
persores se obtiene, aplicando superposicion, mediante la suma de las respuestas
correspondientes a las dos situaciones complementarias analizadas.

Con la intencién de reducir calculos, el espectro asociado al campo incidente
se expresa de nuevo mediante una matriz identidad I de tamano 2 N; + 1; en la
cual cada columna, definida como el vector F1, en (6.14), representa una com-
ponente distinta del desarrollo modal incidente recogido en (6.1). Por tanto, tras
resolver ante dicha incidencia el problema en cuestion, se obtienen tres matrices
de caracterizacion conjunta; que representan el comportamiento dispersor de los
objetos Oy, Oy y O3 teniendo en cuenta las interacciones miiltiples que se 2]grodlu

(

cen entre todos ellos. Estas matrices, designadas respectivamente como D), D§2)
y D:(f), se construyen de igual manera que en (6.17) con 2 N; + 1 vectores colum-
na; representando cada uno de ellos el espectro asociado al campo que dispersa
el correspondiente objeto ante una incidencia de espectro E'1,. Es interesante re-
senar que en la notacion empleada para designar las matrices de caracterizacion,
el subindice determina el objeto caracterizado; mientras el superindice indica el

numero de iteraciones requeridas en la obtencion de la matriz. Asi pues, en el
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ejemplo que nos ocupa, las matrices Dy, Dy vy D3 designan las matrices de ca-
racterizacion individual de cada uno de los tres objetos dispersores; no llevando
superindice debido a que se obtienen sin realizar ninguna iteracion. Tras analizar
el elemento equivalente, constituido por O y O, el comportamiento dispersor de
cada uno de estos objetos se representa respectivamente por su correspondiente
matriz de caracterizacion conjunta D§1) y Dgl); donde el valor 1 en el superindice
indica que se ha implementado una primera iteracién, usando teoria de grafos [13],
para evaluar el acoplo electromagnético entre dichos objetos. Finalmente, reali-
zando una segunda iteracién entre el elemento dispersor equivalente y el tercer
objeto O3, se calculan las ya mencionadas matrices de caracterizacion conjunta
D§2), D§2) y D:(f); las cuales definen el comportamiento dispersor de cada uno de
los tres objetos considerados en el problema bajo analisis.

En primer lugar, se debe analizar pues el problema en el que el campo inci-
dente, definido a través de su espectro [, afecta tan solo al elemento dispersor
equivalente. Ante dicha incidencia, se producen multiples interacciones entre este
elemento equivalente y el tercer objeto dispersor O3; que en el limite, tras alcanzar
una situacion estable, quedan representadas por un campo incidente desconoci-
do sobre el elemento integrado por los objetos O y Os. El espectro asociado a
dicha incidencia, referido al punto C,,, se expresa mediante la matriz EA; que
constituye precisamente la incégnita a resolver en este primer problema. Por
tanto, sobre Oy y O; inciden en régimen permanente dos campos con espectros
asociados KA e I; que se refieren respectivamente a los puntos C,, y Cy. Con
el objeto de poder utilizar las matrices de caracterizacion conjunta D§1) y Dgl),
que definen el comportamiento dispersor de los objetos O y Os, el espectro [
del campo incidente original debe referirse al centro €, del elemento equivalen-
te. Para ello, debe emplearse una matriz de traslacion de espectro incidente a
incidente, denominada T'J,,, cuyos elementos se calculan utilizando las coorde-
nadas del punto C,, en las expresiones (6.3) y (6.4). De esta forma, el espectro de
campo incidente original T'J,,,0 - [ v el espectro incégnita F A, al quedar referidos
ambos al punto C,, se suman para expresar en términos espectrales la incidencia
que existe sobre el elemento dispersor equivalente; ante la cual Oy dispersa un
campo de espectro D§1) (T Jmo -1+ EA), y Oy genera otro campo dispersado de
espectro Dgl) (T Jmo - I+ EA). Ambos espectros de campo dispersado, centrados
respectivamente en (' y Cy, se transforman haciendo uso de las correspondientes
matrices de traslacion de espectro emergente a incidente, designadas como T3 y
T5,, en sendos espectros de campo incidente sobre Oz referidos al centro (3 de
dicho objeto dispersor. Estos espectros se representan en términos matriciales
mediante los productos 713 -D§1) (T Jmo- I+ FEA) y Ty -Dgl) (T Jmo -1+ EA).
Por su parte, los elementos de las matrices T5; y T59 se calculan de forma analoga
a los de la matriz Ty, obtenida en el apartado 6.1.1; es decir, utilizando las expre-
siones (6.5) y (6.6) con las coordenadas adecuadas en cada caso. Ante la suma de
estos dos campos incidentes sobre O3, dicho objeto genera un campo dispersado
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Figura 6.7: Diagrama completo de la realimentacién entre Oy, Oz y O3 cuando el
campo incidente original, de espectro I, afecta tan sélo a O y Os.

de espectro Ds - (327_, Ta; - fo)) (T Jpo - I + EA); que se ha obtenido utilizando
légicamente la matriz de caracterizacion individual Ds del tercer objeto disper-
sor. A continuacion, este espectro asociado al campo que dispersa Os, referido
al centro (5 de dicho objeto, se transforma mediante la correspondiente matriz
de traslacion T),3 en un espectro de campo incidente sobre los objetos Oy y Os,
centrado en el punto C,,, y de valor Ty,3 - D3 - (37, Ty - fo)) (T Jmo- I+ EA).
De nuevo, los elementos de la matriz 7),5 se calculan, empleando las coordenadas
apropiadas, segin las expresiones (6.5) y (6.6). La totalidad de las operaciones
descritas hasta este punto se recogen graficamente en la figura 6.7. Finalmente,
este ultimo espectro de campo incidente sobre los objetos Oy y Oy, referido al
punto C,,, coincide con la definicién del espectro incégnita E'A; por lo que debe
cumplirse la siguiente igualdad

que permite encontrar el espectro mcogmta E A resolviendo conjuntamente una
serie de sistemas de ecuaciones, expresados matricialmente del siguiente modo

([ = Ths - Ds - ZT&& -FA = ZT:))t A |

(6.24)
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En concreto, la ecuacion (6.24) representa 2 N; + 1 sistemas de ecuaciones,
tantos como posibles espectros de campo incidente se recogen en la matriz [;
teniendo cada uno de los sistemas 2 N;, + 1 incognitas. Resolviendo pues la
ecuacion matricial presente en (6.24), donde [ es la matriz identidad de tamano
2N, +1, se obtiene la solucion al primero de los dos problemas complementarios.

Posteriormente, siguiendo el mismo razonamiento empleado en el analisis del
caso anterior, se debe estudiar el segundo problema en el que el campo incidente,
definido en términos espectrales por la matriz I, afecta tan sélo al tercer objeto
dispersor. En dicha situacion, se produce un acoplo electromagnético entre el
objeto O3 y el elemento dispersor equivalente constituido por O y Os; que se
expresa en régimen estable como un campo incidente sobre Q3. El espectro aso-
ciado a esta incidencia, representado por la matriz F B, constituye la incognita
de este segundo problema. Implementando el conjunto de operaciones que se
indican en la figura 6.8, analogas a las recogidas en la figura 6.7 para el supuesto
anterior; y recordando la definicién del espectro incégnita F B, se puede forzar el
cumplimiento de la siguiente igualdad

2
EB=(Y.Tsy-DM)-Tps- Dy (TJsy - I+ EB) (6.25)
t=1

que permite obtener el espectro incognita F B tras resolver de forma conjunta
una serie de sistemas de ecuaciones, expresados matricialmente como

2 2
(]2 - (Z T3t : Dl(gl)) : Tm3 : D3) : EB = (Z Tgt . Dl(gl)) . ng . D3 . TJ30 . ]
t=1 t=1
(6.26)

donde I; representa en este caso una matriz identidad de tamano 2 N;, +1. Con-
cretamente, la ecuacion matricial en (6.26) representa 2 N; + 1 sistemas de ecua-
ciones, tantos como espectros de campo incidente considerados en la matriz [;
presentando cada uno de dichos sistemas 2 N;, + 1 incégnitas. Resolviendo pues
los sistemas de ecuaciones presentes en (6.26), se encuentra la solucién al segundo
de los dos problemas complementarios.

Utilizando los espectros KA y EB, obtenidos tras resolver las ecuaciones
(6.24) v (6.26); y aplicando superposicién de las soluciones a los dos problemas
complementarios, como en (6.13), se encuentran las siguientes expresiones para las
matrices de caracterizacion conjunta de cada uno de los tres objetos dispersores

D = Dl(sl)‘(Tm3'D3'(TJ30']‘|‘EB)‘|‘TJWO']+EA) tell2]

2
DY = Dy (X Ts-DMY - (Tdyo- [+ EA)+ TJsy - I + EB) (6.27)
t=1
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Figura 6.8: Diagrama completo de la realimentacién entre Oy, Oz y O3 cuando el
campo incidente original, de espectro I, afecta tan sélo a Os.

En resumen, la dispersion electromagnética producida por un sistema consti-
tuido por tres objetos dispersores, teniendo en cuenta las interacciones multiples,
se ha analizado en este apartado aplicando el mismo método descrito anterior-
mente para caracterizar la dispersion que producen dos objetos. Concretamente,
el método basado en teoria de grafos [13] se ha particularizado al anélisis del
acoplo electromagnético que se origina entre un elemento dispersor equivalente,
constituido por los dos primeros objetos caracterizados previamente empleando
la misma técnica, y el tercer objeto dispersor. Utilizando este mismo algoritmo
en sucesivas iteraciones, tal y como se describe a continuacién, resulta posible
caracterizar conjuntamente la dispersién que produce un nimero genérico (N) de
objetos dispersores.

6.1.3 Generalizacién del Algoritmo a N Objetos Disper-
sores

El algoritmo recién descrito para caracterizar de forma conjunta el comportamien-
to dispersor de tres objetos, el cual utiliza los resultados obtenidos previamente
en el analisis del acoplo entre dos objetos, se puede generalizar al estudio de
la dispersion electromagnética que produce un sistema formado por N objetos
dispersores. La aplicacion de dicho algoritmo requiere, en principio, caracterizar
individualmente cada uno de los N objetos mediante sus respectivas matrices de
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caracterizacion Dy, ..., Dy; cuyo calculo se recoge en el capitulo 4. La estrategia
a seguir en la caracterizacion conjunta de los N objetos dispersores se basa en
realizar sucesivas iteraciones; anadiendo en cada una de ellas un nuevo objeto
y analizando a su vez, mediante el método basado en teoria de grafos [13], el
acoplo producido entre dicho objeto y el grupo analizado en la iteracién anterior.
Por tanto, antes de abordar las distintas iteraciones se requiere una ordenacion
adecuada, tal y como se discute en la seccién 6.3 (apartado 6.3.4), de los objetos
bajo andlisis; determinando de esta forma en que iteraciéon resulta mas adecuado
incorporar cada nuevo objeto. Asi pues, en la primera iteracién se caracteriza
el comportamiento dispersor de los dos primeros objetos mediante sus matrices
de caracterizacion conjunta D§1) y Dgl); obtenidas empleando el método descrito
en el apartado 6.1.1. En una segunda iteraciéon, haciendo uso de los resultados
obtenidos en la iteracién anterior, se resuelve el acoplo electromagnético que se
produce entre los dos primeros objetos y el tercer objeto dispersor; obteniendo
mediante el método deducido en el apartado 6.1.2 las matrices Df), DgQ) y D:(f).
Dichas matrices caracterizan de forma conjunta la dispersion producida por cada
uno de los tres objetos. De igual manera, en la tercera iteracién se obtienen las
matrices de caracterizacion conjunta de los cuatro primeros objetos dispersores.
Y asi sucesivamente hasta completar N — 1 iteraciones; tras las cuales, el acoplo
electromagnético que se origina entre los N objetos dispersores queda comple-
tamente analizado. Como consecuencia de la ultima iteracion, se obtienen las
matrices de caracterizacion conjunta DIEN_I), cont € [1,...,N]; las cuales defi-
nen respectivamente el comportamiento dispersor de cada uno de los N objetos
en presencia del resto.

A continuacion, se presentan los resultados obtenidos tras realizar la i-ésima
iteracion; en la que se caracteriza conjuntamente la dispersion producida por los
i + 1 primeros objetos. El método basado en teoria de grafos [13] se aplica en
este caso, de igual manera que en el apartado 6.1.2 para caracterizar el compor-
tamiento dispersor de tres objetos, al andlisis de las interacciones multiples que
se producen entre un elemento dispersor equivalente, constituido en el problema
que nos ocupa por los ¢ primeros objetos, y el objeto 0,11 incorporado en esta
ultima iteracion. El comportamiento dispersor del elemento equivalente se defi-
ne mediante las matrices de caracterizacion conjunta Dz(f_l), cont € [l,...,4;
cuyo célculo se realiza en la iteraciéon anterior. Dichas matrices relacionan res-
pectivamente el espectro de campo dispersado por el t-ésimo objeto, referido a su
centro (Y, con el espectro de campo incidente referido al centro €, del elemen-
to dispersor equivalente. De nuevo, el punto (), se escoge con la intencion de
minimizar el nimero de modos requeridos para reconstruir, con total exactitud,
el campo incidente sobre todos y cada uno de los ¢ primeros objetos. Por su
parte, la dispersién que origina el objeto O, 41 se obtiene a partir de su matriz de
caracterizacion individual D;11; que relaciona el espectro de campo dispersado
por O;y1 con el espectro de campo incidente cuando ambos espectros se refieren
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a un mismo punto, en esta ocasiéon al centro C;1; de dicho objeto. El analisis de
la 2-ésima iteracién requiere descomponer el problema asociado en dos situacio-
nes complementarias. En un primer supuesto, se asume que el campo incidente
original afecta tan soélo al elemento dispersor equivalente, constituido por los ¢
primeros objetos dispersores; mientras que en un segundo caso, se asume que
dicho campo incide tan sélo sobre el tltimo objeto incorporado O;1;1. El espectro
de este campo incidente, referido al centro Cy del sistema formado por los ¢ + 1
objetos dispersores, se expresa mediante la matriz identidad I de tamano 2 N; 4 1;
yva que de esta forma se consideran todas las posibles componentes del desarrollo
modal incidente recogido en (6.1). En cuanto a la eleccién del punto Cy, al igual
que en los apartados anteriores, el criterio seguido pretende minimizar el nimero
de modos necesarios para reconstruir, de manera exacta, el campo incidente sobre
el contorno de todos los objetos. La incognita a resolver en cada uno de los dos
problemas complementarios se expresa respectivamente mediante la matriz £A
y EB; cuyo significado es analogo al expuesto en el apartado 6.1.2 para el caso
de tres objetos dispersores. Considerando pues las interacciones multiples que
se producen entre todos los objetos en ambas situaciones complementarias, tal
y como se describe graficamente en las figuras 6.7 y 6.8 para un caso mas sim-
ple, es posible obtener las matrices incégnita KA y FE B resolviendo los siguientes
sistemas de ecuaciones; que se expresan matricialmente como

(I = Toigr - Digr - (. Tipr - DY) - EA =
=1

Toivs - Digr - (O Tigas - DSV Ty - 1
t=1

(]2 - (Z Tivas- Dz(si_l)) iyt - DZ'.H) -EB =
t=1

(" Tipas - DY) iy - Digy - Ting - 1 (6.28)
t=1

donde [} e I; representan sendas matrices identidad con los tamanos corres-
pondientes; mientras T'J,0 v T'J;110 son las matrices de traslacién de espectro
incidente centrado en Cy a espectro incidente centrado respectivamente en €, y
Cit1. Por su parte, T;11; designa una matriz de traslacion de espectro emergente
centrado en C} a espectro incidente centrado en C;11; y la matriz T,, ;11 permi-
te transformar modos cilindricos emergentes referidos al punto ;41 en modos
cilindricos incidentes referidos al punto C,.

Una vez conocidas las matrices FA y EB, tras resolver los sistemas de ecua-
ciones recogidos en (6.28), se debe aplicar superposicion de las soluciones a los dos
problemas complementarios analizados; para de esta forma encontrar la respues-
ta al problema original, en el que el campo incidente afecta a todos los objetos
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dispersores. Por tanto, las matrices de caracterizacion conjunta que definen el
comportamiento dispersor de los ¢4 1 primeros objetos, obtenidas tras implemen-
tar la 2-ésima iteracién, presentan el siguiente aspecto

D& = DY (T vy - Digy - (TJisro - I + EB)

+TJmo- I+ EA) te]l,.... 1]

Dz(—l—l =Dy - ZTH-U ) (TJpo - I+ EA)

+1Jiy10- 1+ EB) (6.29)

Es interesante resenar que estos resultados son consecuentes con los deducidos
en el apartado 6.1.2, presentados en (6.27), para el problema constituido por tres
objetos dispersores. Por lo que respecta al tamano de las matrices Dz(f), con
tell,...,i+ 1], sus dimensiones son respectivamente 2 N;, + 1 x 2 N; + 1; donde
2 Ny, + 1 representa el numero de modos a utilizar en la reconstruccion del campo
dispersado por el t-ésimo objeto, vy 2 N; + 1 el numero de modos necesarios para
reconstruir el campo incidente sobre los 141 objetos analizados. Debido al criterio
seguido en la eleccién de los puntos a los que se refieren los distintos espectros
utilizados, las dimensiones de todas las matrices involucradas en las iteraciones
presentan el minimo valor posible en cada caso; lo que reduce considerablemente
el esfuerzo computacional asociado al método propuesto.

En conclusién, este tltimo apartado introduce un nuevo algoritmo recursivo,
basado en teoria de grafos [13], que permite analizar completamente la dispersién
electromagnética producida por un nimero genérico (N) de objetos dispersores.
Una de las principales ventajas asociadas a este método consiste en que su com-
plejidad no crece con el numero de objetos dispersores presentes. Ademads, una
vez resuelto el problema bajo analisis se tiene para cada objeto dispersor una
matriz de caracterizacion conjunta; la cual permite obtener facilmente la disper-
sion que produce dicho objeto, teniendo en cuenta la presencia del resto, ante
cualquier posible incidencia.

6.2 Refinamiento del Algoritmo Recursivo para
la Caracterizacion Conjunta de Grupos de
Objetos Dispersores

El algoritmo recursivo descrito en la seccion 6.1 permite analizar numerosos pro-

blemas de dispersién electromagnética producida por multiples objetos disper-
sores. Dicho algoritmo incorpora en cada iteraciéon un nuevo objeto dispersor
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al grupo caracterizado de igual manera en la iteracién anterior; analizando me-
diante teoria de grafos [13] la presencia del nuevo objeto. Ahora bien, existen
problemas constituidos por miultiples objetos dispersores que se encuentran agru-
pados; en los que cada grupo consta de varios objetos proximos entre si, y a su
vez los grupos se encuentran alejados unos de otros. Por ejemplo, éste es el caso
de las antenas multireflectoras integradas por dos reflectores grandes en términos
eléctricos. Un analisis preciso y eficiente de dichos sistemas requiere segmentar
previamente el contorno de cada reflector en objetos mas pequenos; estudiando
a continuacion las interacciones miiltiples que se originan entre dichos objetos.
Logicamente, los objetos que constituyen cada reflector estan préximos entre si,
y a su vez alejados de aquellos pertenecientes al otro reflector. En este tipo de
situaciones, no resulta posible aplicar el citado algoritmo recursivo; pues algunas
de las operaciones de traslacion de espectro emergente a incidente, requeridas en
ciertas iteraciones del algoritmo, incumplen la restriccion asociada a la primera
version del Teorema de Adicion para las Funciones de Hankel (ver apéndice E).
Una discusion detallada de esta limitacion del algoritmo recursivo se presenta en
la seccién 6.3 (apartado 6.3.1).

La solucion a este tipo de problemas, constituidos por agrupaciones de obje-
tos, se obtiene aplicando un nuevo algoritmo recursivo; que permite caracterizar
conjuntamente grupos de objetos dispersores. Este nuevo algoritmo, como se
vera a continuacion, no es mas que un simple refinamiento de aquél presentado
en la seccion 6.1 para caracterizar conjuntamente un nimero genérico de objetos
dispersores. La aplicacion del nuevo algoritmo requiere previamente caracteri-
zar de forma conjunta, siguiendo el algoritmo recursivo descrito en la seccién 6.1
(apartado 6.1.3), el comportamiento dispersor de los objetos pertenecientes a ca-
da grupo. Esta operacion debe realizarse, por separado, para cada uno de los
grupos que integran el problema bajo analisis. La estrategia del nuevo algoritmo
recursivo, a diferencia del anterior, consiste en incorporar en cada iteracién un
nuevo grupo de objetos dispersores; y a su vez analizar, mediante el método ba-
sado en teoria de grafos [13], las interacciones miltiples que se producen entre el
nuevo grupo y el resto de grupos caracterizados en la iteracion anterior. Al igual
que el anterior algoritmo requiere una ordenacién adecuada de los objetos bajo
analisis, el nuevo algoritmo recursivo precisa también de una correcta ordenacion
de todas las agrupaciones de objetos; la cual determina en qué iteracién debe
incorporarse cada nuevo grupo de objetos. Por tanto, en una primera iteracion se
caracteriza conjuntamente el comportamiento dispersor de los dos primeros gru-
pos de objetos. El método utilizado en dicha caracterizacion, basado en teoria de
grafos [13], es el mismo empleado en el analisis de la i-ésima iteracion del anterior
algoritmo (ver apartado 6.1.3); salvo que el segundo elemento dispersor esta cons-
tituido en este caso por un grupo de objetos, y no por un solo objeto dispersor.
En una segunda iteracion, usando de nuevo el mismo método basado en teoria
de grafos [13], se analizan las interacciones miiltiples que se producen entre los
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dos primeros grupos y el tercer grupo de objetos dispersores. Este andlisis asume
que las dos primeras agrupaciones de objetos constituyen un elemento dispersor
equivalente; cuyo comportamiento se define mediante los resultados obtenidos en
la iteracién anterior. Aplicando sucesivamente este nuevo algoritmo recursivo,
se alcanza una ultima iteracién; en la cual, tras incorporar el ultimo grupo de
objetos dispersores, se caracteriza conjuntamente la dispersién electromagnética
producida por todos los grupos en los que se distribuyen, de forma adecuada, los
objetos del problema bajo estudio.

A continuacion, se presentan los resultados correspondientes al analisis de las
interacciones miiltiples que se producen entre dos grupos de objetos dispersores,
constituidos respectivamente por M; y M, objetos. Dicha situacién, recogida
graficamente en la figura 6.9, representa una iteracién genérica del nuevo algorit-
mo recursivo. La utilizacién en dicho problema del método basado en teoria de
grafos [13] requiere caracterizar previamente, de forma conjunta, los objetos de
cada grupo. Asi pues, tras aplicar las correspondientes iteraciones, el comporta-
miento dispersor de cada uno de los objetos del primer grupo se representa respec-
tivamente por las matrices de caracterizacién conjunta D}, con t € [1,..., M;];
donde el valor 1 en el superindice indica que dichas matrices corresponden a los
objetos del primer grupo. Cada una de las matrices D} relaciona pues el espec-
tro de campo dispersado por el ¢-ésimo objeto, referido al centro C} de dicho
objeto (ver figura 6.9), con el espectro de campo incidente centrado en el punto
Cm,- La eleccion del punto (', se escoge normalmente, como puede apreciarse
en la figura 6.9, en el punto medio de los centros C'! de todos los objetos per-
tenecientes al primer grupo; para de esta forma minimizar el nimero de modos
(2 N;, + 1) necesarios en la correcta reconstruccién del campo incidente sobre los
M objetos de dicho grupo. Por su parte, los objetos del segundo grupo quedan
caracterizados mediante sus respectivas matrices de caracterizacién conjunta D?,
cont € [l,..., Ms]; donde el valor 2 en el superindice hace referencia en este caso
al segundo grupo de objetos. En lo referente a las matrices D?, éstas permiten
obtener respectivamente el espectro de campo dispersado por el t-ésimo objeto
del segundo grupo, referido al centro C}? de dicho objeto (ver figura 6.9), a par-

tir del espectro de campo incidente centrado en el punto C,,,. El punto (), se

2
posiciona de manera usual, tal y como se observa en la figura 6.9, en el punto
medio de los centros C? de todos los objetos que integran el segundo grupo; con
el objeto de minimizar nuevamente el niumero de modos (2 N;, + 1) requeridos
para reconstruir, con total exactitud, la incidencia existente sobre los M, objetos

de este segundo grupo.

Una vez caracterizados los dos elementos dispersores equivalentes, el método
basado en teoria de grafos [13] se utiliza para resolver dos problemas complemen-
tarios. En uno de ellos se asume que el campo incidente afecta tan solo al primer
grupo de objetos, y en el otro se supone que la incidencia afecta unicamente al
segundo grupo. En realidad, el campo incidente esta constituido por todas las
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Figura 6.9: Esquema general de un problema de acoplo electromagnético entre dos
grupos de dispersores.

posibles componentes, con amplitud unidad, del desarrollo modal incidente re-
cogido en (6.1); lo cual se expresa en términos espectrales mediante una matriz
identidad I de tamano 2 N; + 1. Todos estos espectros se refieren al punto Cj
(ver figura 6.9); cuya posicién se elige normalmente en el punto medio de los
centros de todos los objetos analizados en la presente iteracion. De esta forma, se
pretende minimizar el nimero de modos (2 N; + 1) requeridos para reconstruir,
de manera exacta, el campo incidente sobre todos los objetos. La resolucion de
cada uno de los dos problemas complementarios requiere determinar una matriz
incognita, designada respectivamente como KA y EB. En cada problema, dicha
matriz representa en términos espectrales la incidencia sobre el correspondiente
grupo de objetos; que se origina debido a las miltiples interacciones entre todos
los objetos. Al haber caracterizado por un lado los M; objetos del primer grupo,
y por otro los My objetos del segundo grupo, el acoplo que se produce en cada
problema entre ambos grupos puede resolverse mediante teoria de grafos [13], de
manera similar a como se recoge graficamente en las figuras 6.4 y 6.5 para el
caso de dos objetos dispersores, recordando que el comportamiento dispersor de
cada grupo se define en términos de las correspondientes matrices de caracteriza-
cién conjunta. Consecuentemente, las matrices incégnita FA y EB se obtienen
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resolviendo los siguientes sistemas de ecuaciones, analogos a los presentados en
(6.28) para cuando se incorporaba un solo objeto en cada iteracion; y expresados
matricialmente como

M2 Ml
(h = Tonge - D7) - (3 T - D)) - BEA =
t=1 t=1
M2 Ml
O Tonse - D7) - (3 Tt - D) - Tgo - 1

(I = (3" Ty - DY) (3 Ty - D2)) - BB =

t=1 t=1
M1 M2
(ZTMﬁ'D%)'(ZTmN'th)'T‘]T@O'] (630)
t=1 t=1

donde Iy e I3 designan sendas matrices identidad de tamanos 2 N, +1y 2 N, +1;
mientras T'Jy,,0 v T im0 son las matrices de traslacion de espectro incidente
centrado en Cj a espectro incidente centrado respectivamente en C,,, v Cp,.
Por su parte, T, ; representa una matriz de traslaciéon de espectro emergente
centrado en C? a espectro incidente centrado en C,,,; v Ty define una matriz
que transforma modos cilindricos emergentes referidos al punto C! en modos
cilindricos incidentes referidos al punto C,,.

Una vez conocidas las matrices KA y F B, tras resolver los sistemas de ecua-
ciones recogidos en (6.30), se calcula la solucién al problema original aplicando
superposicion de las respuestas obtenidas en cada una de las dos situaciones
consideradas. De esta forma, se determinan las siguientes expresiones para las
matrices de caracterizacion conjunta D;, con ¢ € [1,..., My + M;]; que definen
respectivamente el comportamiento dispersor de los objetos del primer y segundo
grupo considerando las interacciones multiples entre todos los objetos

My
D= DY (X - D2) - (T 1+ EB)

t=1

AT T T+ EA)  i€[l,..., M]
M,y
Di =D, Q- Tge - D) - (T o - [+ EA)
=1

+1 Ty - I+ EB) e [My+1,..., My + M, (6.31)

donde las dimensiones de las matrices D; son 2 Ny, +1 x 2 N; + 1; representando
2 Ny, +1 el numero de modos con los que se reconstruye correctamente, fuera de la
region con fuentes asociada al i-ésimo objeto, el campo que dispersa precisamente
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dicho objeto. Como se ha comentado anteriormente, 2 N; + 1 indica el nimero
de modos necesarios en la correcta reconstruccién del campo incidente sobre los
My + M, objetos caracterizados.

Logicamente, si el segundo grupo de objetos esta constituido por un tunico
objeto dispersor (My = 1), las expresiones recién presentadas en (6.31) se trans-
forman directamente en aquéllas recogidas en (6.29); que se obtuvieron empleando
el algoritmo descrito en la seccién 6.1 (apartado 6.1.3) para incorporar un nuevo
objeto dispersor en cada iteracién.

Tras caracterizar conjuntamente a los dos grupos de objetos dispersores, se
puede considerar que los M1+ M objetos forman parte de un mismo grupo; al cual
se le puede anadir en la siguiente iteraciéon un solo objeto, cuyo analisis debiera
realizarse siguiendo el algoritmo descrito en la seccién 6.1 (apartado 6.1.3), o bien
se le puede incorporar un nuevo grupo de objetos dispersores, debiendo emplear
entonces la version refinada del algoritmo recursivo descrita en esta seccion.

A modo de sintesis, en la presente seccion se ha introducido un nuevo al-
goritmo recursivo; que, a diferencia del presentado en la seccién 6.1, permite
incorporar mas de un objeto dispersor en cada iteracién. Este nuevo algoritmo,
pensado realmente para anadir en cada iteracién un nuevo grupo constituido por
un numero genérico de objetos dispersores, resuelve algunos problemas en los
que el algoritmo recursivo original incumple la restriccion asociada a la prime-
ra version del Teorema de Adicién para las Funciones de Hankel; por ejemplo,
en el andlisis de sistemas multireflectores y de otras situaciones problematicas
que se mencionan en la proxima seccion. Finalmente, tal y como se ha podido
comprobar durante la presentacion del nuevo algoritmo recursivo para grupos de
objetos, éste no es mas que una simple version refinada de aquél descrito ori-
ginalmente en la seccién 6.1; recogiendo por tanto esta nueva version todas las
ventajas comentadas anteriormente para el algoritmo recursivo original.

6.3 Limitaciones en la Caracterizacion Conjun-
ta de Multiples Objetos Dispersores y Solu-
ciones

El algoritmo recursivo descrito inicialmente en la seccion 6.1, junto con su ver-
sion refinada ofrecida en la seccién 6.2, permiten obtener la dispersiéon electro-
magnética que producen miiltiples objetos dispersores en la gran mayoria de si-
tuaciones. No obstante, la propia estrategia de analisis seguida por la correspon-
diente version del algoritmo recursivo puede provocar errores, caso de no tomar las
debidas precauciones, en la resolucién de ciertos problemas de dispersién multiple.

Basicamente, se han identificado tres posibles situaciones en las que una apli-
cacion indebida del algoritmo recursivo conduce a resultados erréneos. En los
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tres primeros apartados de esta seccién, se plantean respectivamente estas limi-
taciones del algoritmo recursivo; y a su vez, se describen las acciones que deben
adoptarse para que el algoritmo genere resultados correctos. En cada apartado,
tras describir de forma genérica la correspondiente limitacién del algoritmo re-
cursivo y su posible solucion, se resuelven casos préacticos en los que se presenta
la problematica previamente estudiada.

Las limitaciones del algoritmo recursivo, asi como las correspondientes solu-
ciones, son igualmente validas para cualquiera de las dos posibles versiones del
algoritmo recursivo descritas en el presente capitulo. Con el objeto de no perder
generalidad, las citadas situaciones problematicas y las acciones preventivas a
tomar para evitarlas se describen en el ambito de un mismo problema, recogido
graficamente en la figura 6.9 y constituido por dos grupos de objetos disperso-
res. Ambos grupos han sido caracterizados previamente por separado, utilizando
la versién del algoritmo recursivo presentada en la seccion 6.1 (apartado 6.1.3),
mediante las matrices de caracterizacion conjunta de sus respectivos objetos. La
problematica estudiada en los proximos apartados surge al analizar las interaccio-
nes multiples que se producen entre los dos grupos; para lo cual se utiliza la ultima
version del algoritmo recursivo recogida en la seccion 6.2. Ahora bien, aunque
la discusion de la problematica detectada se centra en la version del algoritmo
recursivo que incorpora un grupo de objetos en cada iteracién; los resultados de
dicha discusion son directamente trasladables a la version original del algoritmo
recursivo, que anade un solo objeto en cada iteracion, asumiendo simplemente
que el segundo grupo de objetos consta de un tnico objeto dispersor (M = 1).

Tras plantear las distintas situaciones criticas con las que puede encontrarse el
algoritmo recursivo descrito en este capitulo, y encontrar las posibles soluciones
que deben adoptarse para obtener resultados correctos en su aplicacion, se discute
en un ultimo apartado la posibilidad de automatizar las decisiones a tomar en la
aplicacion del citado algoritmo recursivo. A su vez, en dicho apartado se presentan
diversos criterios practicos que resultan utiles para poder resolver correctamente,
de forma computacional, un gran numero de situaciones; entre las que se incluyen
algunas de las descritas en esta seccion, cuyo analisis correcto requiere observar
ciertas acciones preventivas.

6.3.1 Agrupacién de Objetos Dispersores

La primera situacién problematica, que provoca errores al aplicar el algoritmo
recursivo, se produce cuando existe algin objeto de un grupo con su centro si-
tuado dentro de la minima circunferencia que contiene a todos los objetos del
otro grupo. En este caso, debido a la restriccion que presenta la primera version
del Teorema de Adicién para las Funciones de Hankel (ver apéndice E), el cam-
po dispersado por el anterior objeto no se reconstruye correctamente en todo el
contorno de algunos objetos del otro grupo; produciéndose, a partir de ese mo-
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Zonas donde no se reconstruye
el campo emergente de Ct2

Zonas donde no se reconstruye
el campo emergente de Ct2

Figura 6.10: Diagrama explicativo de la primera situacién problemdtica que provoca
errores en la aplicacion del algoritmo recursivo.

mento, errores en los resultados obtenidos mediante la aplicaciéon del mencionado
algoritmo recursivo.

La situacién recién descrita se esquematiza graficamente en la figura 6.10;
donde se observa que el centro C? del t-ésimo objeto del segundo grupo se halla
dentro de la minima circunferencia, con centro en el punto C,,,, que contiene a
todos los objetos del primer grupo. La eleccién del punto C,,, al que se refiere
el espectro de campo incidente al primer grupo, se realiza con la intencién de
minimizar el nimero de modos necesarios en la correcta reconstruccion del campo
incidente sobre el contorno de todos los objetos del primer grupo; tal y como se ha
explicado anteriormente en la seccién 6.2. La razén por la que debe evitarse esta
primera situacion se basa en la reconstruccion incorrecta, sobre algunas partes
del contorno de ciertos objetos del primer grupo, del campo dispersado por el
t-ésimo objeto del segundo grupo. En el método basado en teoria de grafos [13],
aplicado en la seccién 6.2 a la caracterizacién conjunta de grupos de objetos
dispersores, es necesario en un cierto momento transformar el espectro de campo
emergente, referido al punto C?, en espectro de campo incidente centrado en el
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punto C,,,; para lo cual se utiliza la matriz de traslacion de espectro emergente a
incidente denominada T,,,;. Ahora bien, dicha traslacién (recordar apéndice E)
tan solo permite reconstruir correctamente el campo incidente al primer grupo
de objetos en el interior de una circunferencia, con centro en el punto C,,, y
de radio d,,,+; representando d,,,; la distancia que existe entre los centros C,,,
y C? (ver figura 6.10). En estas circunstancias, tal y como puede observarse en
la figura 6.10, siempre existen partes del contorno de ciertos objetos del primer
grupo que estan situadas fuera de la circunferencia limite de radio d,,,:; razon
por la cual, el campo incidente no se reconstruye correctamente en el contorno
completo de todos los objetos del primer grupo. A partir de este instante, los
resultados que proporciona el algoritmo recursivo son incorrectos; resultando por
tanto imposible la caracterizacion conjunta de los objetos pertenecientes a los dos
grupos considerados.

Antes de abordar la solucion al problema genérico descrito en la figura 6.10,
conviene considerar una situacién problematica mas simple que aparece con gran
frecuencia. Dicha situacion surge cuando se intenta caracterizar agrupaciones de
objetos, lo bastante separadas como para no incurrir en la anterior situacion,
mediante el algoritmo recursivo descrito en la seccién 6.1 (apartado 6.1.3); que
incorpora un solo objeto en cada iteracion. Un ejemplo de este posible problema
se recoge en la figura 6.11 (apartado a); donde se observa la existencia de dos
grupos, ampliamente separados el uno del otro, constituidos respectivamente por
tres objetos dispersores. La caracterizacion conjunta de los tres primeros objetos,
centrados en los puntos Cy, Cy y Cs de la figura 6.11 (apartado a), mediante la
incorporacién al grupo de un nuevo objeto en cada iteracion no incumple, en
ningin momento, la mencionada restriccion de la primera version del Teorema
de Adicién para las Funciones de Hankel. A su vez, el analisis del acoplo que se
produce en la siguiente iteracion entre el cuarto objeto dispersor, centrado en el
punto (4, y el grupo de tres objetos previamente caracterizados resulta igualmen-
te correcto. Sin embargo, al introducir posteriormente el quinto objeto dispersor,
con centro en el punto (s, e intentar estudiar el acoplo con el grupo de cuatro
objetos analizado anteriormente, se observa que el centro (Cs) del quinto objeto
dispersor se encuentra situado dentro de la minima circunferencia, centrada en el
punto C,,, que contiene a los cuatro primeros objetos dispersores (ver apartado a
en la figura 6.11). Por tanto, procediendo de esta forma, se incurre en el mismo
tipo de error discutido en este primer apartado. La solucién, en el caso concreto
que nos ocupa, requiere analizar separadamente los dos grupos de tres objetos
dispersores; aplicando en el analisis conjunto de los objetos pertenecientes a cada
grupo el algoritmo recursivo presentado en la seccion 6.1 (apartado 6.1.3). A
continuacion, empleando la version del algoritmo introducida en la seccién 6.2,
se debe caracterizar de forma conjunta en una ultima iteracién los dos grupos
considerados. Esta estrategia, como se desprende de la figura 6.11 (apartado b),
no conduce a ninguna situacién problematica similar a la descrita graficamente en
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a) b)

Figura 6.11: Ejemplo practico de la primera limitacién del algoritmo recursivo que
incorpora un solo objeto en cada iteracion. Presentacién del problema en a), y posible
solucién al mismo en b).

la figura 6.10. En general, aquellos problemas constituidos por agrupaciones de
objetos dispersores que estén suficientemente alejadas entre si, siempre y cuando
no se incurra en la limitacion recogida en la figura 6.10, deben analizarse siguien-
do la misma estrategia utilizada en la resolucién del problema mostrado en la
figura 6.11; es decir, caracterizando por separado cada grupo de objetos median-
te la versién original del algoritmo recursivo (ver apartado 6.1.3), y finalmente
utilizando la versién refinada de dicho algoritmo para analizar conjuntamente la
dispersién producida por agrupaciones de objetos (ver seccion 6.2).

Retornando al problema genérico descrito en la figura 6.10, se observa que
el grado de proximidad entre los dos grupos de objetos dispersores impide una
correcta aplicacion del algoritmo presentado en la seccion 6.2. Dicha razon, unida
a la eleccion del punto C,,
primer grupo de objetos, causan que el centro de algin objeto del segundo grupo
se encuentre situado dentro de la minima circunferencia, centrada en el punto

al que se refiere el espectro de campo incidente al

Cmy, que contiene a todos los objetos del primer grupo; tal y como se recoge
en la figura 6.10. Concretamente, el punto Cy,, se escoge (recordar seccién 6.2)
con el objeto de minimizar el radio de la citada circunferencia con centro en
dicho punto; y, por consiguiente, reducir el nimero de modos requeridos en la
correcta reconstrucciéon del campo incidente al primer grupo de objetos. Ahora
bien, sacrificando este criterio, en el ejemplo mostrado en la figura 6.10 es po-

sible situar el punto C,,, en una posicion adecuada; de manera que exista una

1
circunferencia, con centro en el punto C,,,, que contenga a todos los objetos del
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a) b)

Figura 6.12: Ejemplo practico de la primera limitacién del algoritmo recursivo que
permite analizar agrupaciones de objetos dispersores. Presentacién del problema en a),
y posible solucién al mismo en b).

primer grupo sin incluir el centro de ningiin objeto perteneciente al segundo gru-
po. De esta forma, el problema de la figura 6.10 puede resolverse correctamente
siguiendo el algoritmo descrito en la seccién 6.2; aunque, debido al mayor nimero
de modos requeridos en la correcta reconstruccion del campo incidente sobre los
objetos del primer grupo, el esfuerzo computacional que supone la aplicacion del
citado algoritmo sera légicamente mayor. Un ejemplo practico de la situacion
problematica comentada en este apartado se muestra en la figura 6.12; donde
se tienen dos grupos de objetos dispersores, que conforman respectivamente un
reflector parabdlico y un reflector hiperbédlico, integrantes ambos de una estruc-
tura multireflectora conocida como antena Cassegrain. Los objetos dispersores,
debido a su proximidad espacial, se han separado en dos grupos; tal y como se
indica graficamente en la figura 6.12 (apartado a). A su vez, en dicho apartado
de la figura 6.12 se observa también que los puntos C,,, v C,,,, a los que se re-
fieren respectivamente los espectros de campo incidente a cada grupo, se eligen
como la media aritmética de los centros de los objetos dispersores del grupo co-
rrespondiente; con la intencién de minimizar el nimero de modos necesarios para
reconstruir, con total exactitud, el campo incidente a cada grupo. Como conse-
cuencia de esta eleccion, y debido al grado de proximidad entre los dos grupos,
existen centros de algunos elementos del reflector hiperbdlico que estan situados
en el interior de la minima circunferencia, con centro en el punto C,,,, que con-
tiene a todos los objetos pertenecientes al reflector parabdlico (ver apartado a en
la figura 6.12); incumpliéndose por tanto la restriccion espacial impuesta por la
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primera versién del Teorema de Adicién para las Funciones de Hankel (recordar
apéndice E). Sin embargo, desplazando de forma adecuada el punto C,,, hacia
la izquierda (ver apartado b en la figura 6.12), se consigue que exista una cir-
cunferencia, centrada en dicho punto, que contiene a todos los elementos de la
parabola sin incluir ningin centro de los elementos pertenecientes a la hipérbola;
permitiendo pues analizar correctamente el problema de acoplo electromagnético
entre ambos reflectores. Consecuentemente, esta nueva solucion al problema pre-
cisa de un mayor esfuerzo computacional; pues supone un incremento del nimero
de modos con los que se reconstruye, de forma precisa, el campo incidente sobre
la pardbola.

6.3.2 Segmentaciéon del Contorno de los Objetos Disper-
sores

Al utilizar el algoritmo recursivo se produce una segunda limitacion cuando, de-
bido a la proximidad espacial de dos objetos dispersores cualesquiera, parte del
contorno de uno de ellos se encuentra dentro de la minima circunferencia que
contiene al otro. Bajo dicha circunstancia, el campo dispersado por el segundo
objeto no se reconstruye correctamente en todo el contorno del primer objeto; por
lo que, a partir de ese preciso instante, los resultados generados por el algoritmo
recursivo son incorrectos.

Un ejemplo de esta segunda situacién problematica se recoge graficamente
en la figura 6.13; donde se observa que parte del contorno del ¢-ésimo objeto
perteneciente al segundo grupo esta situada dentro de la circunferencia, con centro
en el punto C'!, que contiene al ¢-ésimo objeto del primer grupo. Recordando el
capitulo 4 (seccién 4.1), el campo dispersado por el t-ésimo objeto del primer
grupo, reconstruido a partir de su espectro de campo dispersado, tan sélo es
valido en la region libre de fuentes; es decir, fuera de la citada circunferencia
que contiene a dicho objeto. Por tanto, en el caso que nos ocupa existe una
parte del contorno perteneciente al t-ésimo objeto del segundo grupo, situada
dentro de la circunferencia mencionada anteriormente, en la que se desconoce el
valor del campo dispersado por el {-ésimo objeto del primer grupo; resultando
pues imposible caracterizar conjuntamente, mediante alguna de las versiones del
conocido algoritmo recursivo, el comportamiento dispersor de los dos objetos
considerados en la situacion problematica recién expuesta.

La solucién al problema recogido en este apartado consiste en evitar que la
circunferencia asociada a todo objeto dispersor, que encierra a la correspondiente
region con fuentes, contenga alguna porcién de los contornos asociados respec-
tivamente al resto de objetos dispersores; existiendo, tal y como se describe a
continuacion, dos posibles alternativas para implementar la soluciéon buscada.

La primera de las dos posibles alternativas, al igual que la solucién adop-
tada para resolver la primera limitacion descrita en el apartado 6.3.1, se basa
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Zona donde no se reconstruye
el campo emergente de C:

Figura 6.13: Diagrama explicativo de la segunda situacién problemdtica que provoca
errores en la aplicacion del algoritmo recursivo.

en desplazar adecuadamente el centro de aquel objeto dispersor cuya minima
circunferencia invada el contorno de algun otro objeto; de manera que en esta
ocasion la circunferencia centrada en el nuevo punto, encerrando a la regiéon con
fuentes del correspondiente objeto, no contenga ninguna porcion de los contornos
asociados al resto de objetos. El desplazamiento del centro de la citada circunfe-
rencia respecto de su posicion natural, escogida normalmente en el punto medio
geométrico del objeto, supone un aumento en el valor del radio asociado a dicha
circunferencia; lo que, a su vez, repercute en un incremento del nimero de modos
necesarios en la reconstruccion del campo incidente, y del campo dispersado, rela-
tivos ambos al objeto problematico en cuestion. Consecuentemente, esta primera
solucion implica una mayor carga computacional en la resolucién del problema
considerado. Por ejemplo, la situacién problematica planteada en la figura 6.13
se resuelve, siguiendo esta primera estrategia, mediante un ligero desplazamiento
del punto C! a la derecha de su actual posicién; para que la nueva circunferencia
asociada al t-ésimo objeto del primer grupo, de mayor radio que aquélla mostrada
en la figura 6.13, contenga todo el contorno de dicho objeto sin invadir ninguna
porcién del contorno perteneciente al {-ésimo objeto del otro grupo.

La segunda alternativa propuesta para resolver la problematica bajo estudio
consiste, al igual que cuando se analizan objetos dispersores con dimensiones gran-
des en términos eléctricos, en segmentar en elementos mas pequenos el contorno
del objeto dispersor cuya circunferecia contiene porciones del contorno de otros
objetos; con la intencién ultima de que las nuevas circunferencias, que contienen
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a) b)

Figura 6.14: Ejemplo practico de la segunda limitacién del algoritmo recursivo. Pre-
sentacién del problema en a), y posible solucién al mismo en b).

a los elementos recién creados, no invadan nuevamente el contorno de ningin
otro objeto dispersor. Al reducir el tamano de los nuevos objetos recién creados,
légicamente disminuyen los radios de las minimas circunferencias que los contie-
nen; lo cual, sin duda, implica un descenso del nimero de modos requeridos en la
caracterizacion del comportamiento dispersor de dichos objetos. Por otra parte,
al aumentar el numero inicial de objetos a considerar, se produce un crecimiento
en el numero de iteraciones del algoritmo recursivo. Fn definitiva, resulta dificil
evaluar si esta segunda solucion implica un incremento o un descenso de la carga
computacional asociada al algoritmo recursivo; que finalmente dependera, como
se desprende de los resultados ofrecidos en el capitulo 7 (seccién 7.1), tanto del
numero final de objetos a caracterizar conjuntamente como de su tamano. Un
ejemplo practico donde puede aplicarse la solucion recién descrita se presenta en
la figura 6.14; en la que se tiene un problema de dispersiéon electromagnética pro-
ducida por dos tiras metalicas paralelas, situadas de forma muy proxima la una a
la otra. Esta proximidad provoca que la circunferencia correspondiente a cada ti-
ra contenga una porcién de la tira opuesta, e incluso el centro de la circunferencia
asociada a dicha tira (ver apartado a en la figura 6.14). En la citada figura, puede
observarse el incumplimiento de las dos limitaciones del algoritmo recursivo des-
critas hasta este momento. Para evitar la segunda limitacion del método, cada
una de las tiras se fragmenta en dos subtiras de igual longitud (ver apartado b en
la figura 6.14); de manera que la nueva circunferencia asociada a cada subtira no
contiene ninguna porcion del resto de subtiras. De esta forma, el problema origi-
nal de las dos tiras se ha convertido en un nuevo problema constituido por cuatro
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tiras, de menor longitud, enfrentadas dos a dos. Si a continuacién se agrupan por
un lado las dos tiras superiores, y por otro las dos tiras inferiores, en el anélisis
final de ambos grupos se incurrira en la primera de las limitaciones del algoritmo
recursivo (recordar apartado 6.3.1). De manera definitiva, la solucién al proble-
ma se obtiene agrupando las dos tiras de la izquierda y las dos de la derecha por
separado, tal y como se indica graficamente en la figura 6.14 (apartado b); para
finalmente, en una ultima iteracion, analizar conjuntamente ambos grupos sin
incurrir en ninguna de las dos limitaciones del algoritmo recursivo planteadas en
un principio.

Conviene, llegados a este punto, realizar un pequeno comentario sobre cierta
estrategia de analisis de objetos dispersores; que consiste en segmentar inicialmen-
te el contorno de dichos objetos en elementos con dimensiones mas reducidas, y
luego aplicar el algoritmo recursivo presentado en este capitulo para analizar de
forma conjunta su comportamiento dispersor. Esta estrategia, que se utiliza no
solo al resolver la limitacion descrita en el presente apartado sino también, tal
y como se recoge en la introduccion de este capitulo, en el andlisis de objetos
dispersores grandes en términos eléctricos, al ser implementada presenta efectos
desiguales; que dependen del tipo de polarizacion del campo incidente sobre el
objeto dispersor bajo analisis. Asi pues, la segmentacion del contorno de un
objeto en unidades mas pequenas ante incidencia con polarizacion TM” no inte-
rrumpe, de manera fisica, ningin elemento de corriente inducida que exista sobre
el contorno del citado objeto; pues dicha corriente circula paralela al eje 2 (re-
cordar seccion 4.2 del capitulo 4). En este caso, consecuentemente, la técnica de
la segmentacion no introduce ningin error adicional. Por contra, ante incidencia
polarizada segun TE?, la corriente inducida sobre el objeto dispersor es tangente
a su contorno (recordar nuevamente la seccion 4.2 del capitulo 4); razén por la
cual, al segmentar el contorno del objeto dispersor en elementos mas pequenos, se
interrumpe fisicamente la continuidad de la corriente entre dichos elementos. Este
error, aunque pequeno?, supone una pérdida de precisién en los resultados ob-
tenidos, empleando la estrategia de la segmentacién, en problemas de dispersion
electromagnética ante incidencia TE*. Por tanto, si ante este tipo de polarizacion
se desean obtener resultados tan precisos como aquéllos obtenidos para inciden-
cia polarizada segin TM?”, en la resolucion de la problematica analizada en el
presente apartado debe emplearse la primera de las dos soluciones alternativas
propuestas; mientras que en la caracterizacion de objetos grandes en términos
eléctricos, debiera emplearse la técnica basada en el Método de los Momentos sin
previa segmentacion del contorno del objeto. Indudablemente, conviene evaluar
si este grado de mejora en la precision compensa el esfuerzo computacional que
supone analizar los objetos sin segmentacion.

?En el capitulo 7 se presentan resultados, empleando segmentacién, de objetos grandes en
términos eléctricos ante incidencia polarizada segin TE?; los cuales hacen presagiar que el error
introducido por la segmentacion del contorno de los objetos es ciertamente pequeno.
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6.3.3 Reconstruccion del Campo Incidente sobre Grupos
de Objetos Dispersores

En este apartado, se describe finalmente la tercera limitacion del algoritmo recur-
sivo; que se encuentra asociada al nimero de modos utilizados en la reconstruccion
del campo incidente sobre cada grupo de objetos dispersores. Concretamente, di-
cha limitacion se produce al elegir un numero de modos tal que la circunferencia
correspondiente, centrada normalmente en el punto medio del grupo, incluya no
solo a todos los objetos de dicho grupo; sino también al centro de algin objeto
perteneciente a otro grupo. Bajo este supuesto, las matrices de traslacion de
espectro emergente a incidente presentan elementos con valores muy grandes (ver
apéndice E); los cuales pueden provocar que los sistemas matriciales de ecuacio-
nes del algoritmo recursivo estén mal condicionados, y por consiguiente que no
tengan solucion.

Figura 6.15: Diagrama explicativo de la tercera situacién problemdatica que provoca
errores en la aplicacion del algoritmo recursivo.

Esta ultima limitacion se recoge graficamente en la figura 6.15; donde nue-
vamente se pretende analizar la dispersion producida por dos grupos de objetos
dispersores, cada uno de los cuales ha sido caracterizado previamente. Como pue-
de apreciarse en la citada figura, los puntos C,,, v C,,, se eligen para minimizar
los radios (denominados a; y az) de las dos circunferencias, centradas en dichos
puntos, que contienen respectivamente a todos los objetos de cada grupo (ver
circunferencias con trazo punteado en la figura 6.15). De esta forma, se minimiza
también el nimero de modos requeridos en la correcta reconstrucciéon del campo
incidente sobre cada grupo, de valor 2N;, + 1y 2 N,;, + 1 respectivamente, pues
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se satisfacen las relaciones N;, = kay; y N;, = kas. En esta ocasion, el proble-
ma surge al intentar reconstruir el campo incidente sobre los objetos del primer
grupo con un nimero de modos (2 N;; + 1) mayor que el valor minimo recomen-
dado previamente. Este nuevo numero de modos permite realmente reconstruir
el campo incidente dentro de una circunferencia, centrada en el punto C,,, v de
radio NV;, /k, que contiene el centro del ¢-ésimo objeto del segundo grupo (ver cir-
cunferencia con trazo continuo en la figura 6.15). En esta situacion, tal y como se
indica en el apéndice E (apartado E.2.1), la matriz que transforma el espectro de
campo dispersado por el t-ésimo objeto del segundo grupo, referido al punto C'?,
en espectro de campo incidente sobre el primer grupo de objetos, centrado en el
punto C,,, contiene algunos elementos con amplitudes muy elevadas. Al utilizar
esta matriz en la aplicacion del algoritmo recursivo, los sistemas matriciales aso-
ciados a dicho algoritmo se vuelven mal condicionados; lo que dificulta, e incluso
imposibilita en ocasiones, su resolucion computacional.

En principio, la solucién al tipo de problema recién descrito consiste en no
escoger, en la reconstruccion del campo incidente sobre un grupo de objetos, un
numero de modos superior al valor minimo recomendado anteriormente; es decir,
si se elige un numero de modos igual al producto ka, siendo a el radio de la
minima circunferencia que contiene a todos los objetos del grupo, no se incurrira
en la situacion presentada anteriormente siempre y cuando no se incumpla la
primera de las limitaciones comentadas en esta seccion (recordar apartado 6.3.1).
Ahora bien, este criterio resulta excesivamente estricto; pues apenas deja mar-
gen a errores en la reconstruccién del campo incidente en ciertas porciones del
contorno de algunos objetos, concretamente de aquellos objetos mas proximos a
la citada circunferencia limite. De manera experimental, se ha comprobado que
siguiendo el criterio de escoger un numero de modos igual al producto 1.5 ka; se
consigue un cierto margen que permite reconstruir con éxito el campo incidente
sobre el contorno de todos los objetos del grupo. Por tanto, la solucion optima
debe seguir este ultimo criterio para determinar el numero de modos con el que
debe reconstruirse el campo incidente; excepto cuando ello suponga incurrir en
la situacion problematica descrita en este apartado. En dicho caso, se debe dis-
minuir el nimero de modos considerado inicialmente; aun a riesgo de no poder
reconstruir correctamente el campo incidente sobre todos los objetos del grupo.

6.3.4 Conclusiones. Automatizacién del Algoritmo Re-
cursivo

En los apartados anteriores de esta secciéon, se han detectado ciertas limitaciones
a la aplicacion directa del algoritmo recursivo; que se ha descrito inicialmente en
la seccion 6.1, y se ha refinado posteriormente en la secciéon 6.2. En realidad,
los apartados de esta seccion recogen diversas situaciones; cuyo analisis mediante
el citado algoritmo recursivo, sin tomar ciertas acciones preventivas, conduce a
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resultados erréneos. A su vez, en dichos apartados se plantean diversas estrategias
para evitar los errores previamente detectados; con el objeto de garantizar que
el algoritmo recursivo descrito en el presente capitulo, mediante cualquiera de
sus dos versiones o combinandolas adecuadamente, sea capaz de proporcionar
resultados correctos.

La principal y maés importante conclusion, que puede extraerse de las solu-
ciones aportadas en esta seccion a cada una de las situaciones problematicas
planteadas, es que se puede resolver practicamente cualquier problema de aco-
plo electromagnético entre miiltiples objetos dispersores empleando el algoritmo
recursivo presentado en este capitulo. Légicamente, tal y como se comenta a con-
tinuacion con mas detalle, la obtencion de la solucién correcta al problema bajo
analisis requiere, en ciertas ocasiones, tomar determinadas acciones preventivas;
las cuales han quedado perfectamente descritas en los tres primeros apartados de
esta seccion.

Asi pues, de los tres primeros apartados de esta seccion se concluye que, para
aplicar con garantias de éxito el algoritmo recursivo a la resoluciéon de un proble-
ma de dispersion electromagnética producida por miltiples objetos, es necesario
implementar inicialmente las siguientes acciones preparatorias. En primer lugar,
los objetos que constituyen el problema bajo analisis deben agruparse por pro-
ximidad espacial; con la intencion de evitar que se produzca la primera de las
situaciones problematicas, descrita en el apartado 6.3.1. Posteriormente, los ob-
jetos que integran cada grupo deben ordenarse de forma adecuada; de manera que
al caracterizar conjuntamente su comportamiento dispersor, mediante el algorit-
mo deducido en la seccién 6.1 (apartado 6.1.3), el objeto que se incorpore en cada
nueva iteracion sea el mas préximo a aquéllos analizados anteriormente. De esta
forma, se evita incurrir de nuevo en la primera de las limitaciones del algoritmo
recursivo. Asimismo, las agrupaciones de objetos también deben ordenarse; para
que en su caracterizacion conjunta, siguiendo la version del algoritmo recursivo
presentada en la seccién 6.2, también se incorpore en cada nueva iteracion el gru-
po de objetos mas préximo a aquellos otros grupos caracterizados previamente.
A pesar de estos esfuerzos por evitar la primera situaciéon problematica, puede
producirse algin caso, como por ejemplo cuando dos grupos de objetos estan muy
proximos entre si, que esté relacionado con dicha limitacién. La solucion en estos
casos, tal y como se recoge en el apartado 6.3.1, consiste en desplazar el punto al
cual se refiere el espectro de campo incidente sobre el grupo causante del proble-
ma. Tras evitar la primera de las tres posibles situaciones problematicas, debe
comprobarse que ninguna de las otras dos pueden producirse durante el analisis
del problema. En el supuesto de que aparezca algin conflicto entre objetos aso-
ciado a la segunda limitacion del método, la soluciéon consiste simplemente en
desplazar el centro del objeto problematico; o bien en realizar una segmentacion
adecuada del contorno de dicho objeto. Para no incurrir en la tercera de las li-
mitaciones, tan sélo debe tenerse precaucion al elegir el nimero de modos que se
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emplean en la reconstruccion del campo incidente sobre cada grupo de objetos.
Una vez se satisfacen todos estos criterios, se puede asegurar que la aplicacion
del algoritmo recursivo al problema bajo andlisis genera resultados correctos.

La resoluciéon de cualquier problema de dispersion electromagnética produci-
da por multiples objetos, mediante la aplicacién del conocido algoritmo recur-
sivo, requiere pues observar los distintos factores resumidos en el parrafo ante-
rior. Una automatizacion de dicho algoritmo recursivo, que permitiera resolver
practicamente cualquier problema de dispersiéon multiple, supondria considerar
en su implementacion todas las posibles situaciones problematicas que pudieran
producirse, asi como decidir correctamente la mejor estrategia a seguir para evi-
tarlas. Logicamente, dicha tarea resultaria ardua, por no decir imposible, de
llevar a la practica; pues siempre existiran situaciones nuevas no contempladas
en la version automatizada del algoritmo recursivo. De hecho, la resolucion de
ciertos problemas complejos de acoplo electromagnético requiere de una persona
experta, conocedora del algoritmo y de sus posibles limitaciones, que decida como
solucionar correctamente dichos problemas aplicando de la forma mas adecuada
el algoritmo recursivo. No obstante, un gran nimero de problemas no presentan
soluciones tan complicadas de calcular; las cuales se obtienen observando simple-
mente algunas precauciones basicas descritas en los apartados anteriores. Este
tipo de problemas si que pueden resolverse aplicando una version automatizada
del algoritmo recursivo; que se ocupe de realizar, en cada caso, las acciones previas
necesarias para obtener la solucién correcta al problema concreto bajo analisis.
Por ejemplo, una posible version simplificada del algoritmo recursivo debiera ob-
servar, previamente a su aplicacion, las acciones preventivas que se enumeran
a continuacion: una correcta agrupacion de objetos dispersores, la eleccion del
punto al que se refiere el espectro de campo incidente sobre cada grupo, una
ordenacién apropiada de objetos dispersores y de agrupaciones, y finalmente la
determinacién del nimero de modos que requiere la reconstruccién del campo
incidente sobre cada grupo. A continuacién, y de manera indicativa, se ofrecen
algunos criterios practicos a seguir en la implementaciéon computacional de dichas
acciones preventivas.

Atendiendo en primer lugar a la agrupacion de objetos, un posible criterio
consiste en considerar que un grupo se constituye a partir de objetos cuando la
distancia entre sus centros es inferior a un valor umbral. De acuerdo con este
criterio, si el centro de un objeto esta separado de todos los centros de los objetos
pertenecientes a un grupo por una distancia superior al valor umbral; dicho objeto
no forma parte del grupo, y debe pertenecer por tanto a un grupo nuevo. La
eleccién del valor para la distancia umbral determina el grado en que se desea
separar a los objetos en grupos. Eligiendo, por ejemplo, un valor umbral igual a
la media aritmética de la dimension maxima de todos los objetos que integran el
problema bajo analisis, se garantiza que so6lo aquellos objetos muy proximos entre
si formaran parte de un mismo grupo. La correcta agrupacién de objetos, como
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bien es sabido, pretende evitar que durante la aplicacion del algoritmo recursivo
se produzca la primera de las situaciones problematicas (recordar apartado 6.3.1).

Una vez se han agrupado debidamente los objetos, para cada grupo debe
escogerse el punto al que referir el espectro asociado al campo incidente. Con la
intencion de simplificar al maximo la implementacion del algoritmo recursivo, se
propone elegir las coordenadas de dicho punto como la media aritmética de las
coordenadas de los centros de los objetos pertenecientes al grupo. Esta eleccion
reduce el nimero de componentes del espectro asociado al campo incidente; y por
tanto disminuye la carga computacional que implica la ejecucién del algoritmo
recursivo. Sin embargo, la eleccion de este criterio impide resolver problemas
como los mostrados en el apartado 6.3.1; en concreto aquéllos donde se requeria
desplazar ligeramente el centro de algin grupo respecto de su punto medio.

En cuanto a la ordenacion de los objetos dispersores pertenecientes a un gru-
po, ésta puede realizarse siguiendo el orden en sentido creciente de la distancia
euclidea entre los centros de los objetos y el centro del grupo. De esta forma,
en primer lugar se caracterizan conjuntamente los dos objetos mas proximos al
punto medio del grupo. Posteriormente, se analizan las interacciones multiples
entre dichos objetos y el siguiente objeto mas préximo al punto medio, y asi suce-
sivamente; minimizando por tanto el riesgo de incurrir nuevamente en la primera
situacion problemética (ver apartado 6.3.1). Este mismo criterio puede aplicarse
igualmente a la ordenacion de las agrupaciones de objetos dispersores; ordenando
los grupos en funcién de las distancias entre sus respectivos centros y el pun-
to medio de todos ellos. El orden de los grupos determina en que iteraciéon del
algoritmo, descrito en la seccion 6.2, debe incorporarse cada grupo de objetos;
intentando evitar, en la medida de lo posible, la primera limitacion del algoritmo
recursivo (recordar apartado 6.3.1).

Por tltimo, debe elegirse un nimero de modos (2 V;+ 1) con el que reconstruir
el campo incidente sobre cada grupo de objetos; para lo cual se propone seguir
en todo momento el criterio N; = ka, siendo a el radio de la minima circunfe-
rencia que contiene a todos los objetos del grupo correspondiente. A pesar de
la rigurosidad excesiva de este criterio, que puede ocasionar una reconstruccion
incorrecta del campo incidente sobre ciertos objetos (recordar apartado 6.3.3),
su seguimiento garantiza que no se produzca la tercera situacion problematica,
enunciada de forma detallada en el apartado 6.3.3, siempre y cuando no esté
presente la primera de dichas situaciones problematicas.

Tal y como se ha comentado anteriormente, la implementacién de los criterios
recién descritos conduce a una versiéon computacional simplificada del algorit-
mo recursivo; que permite resolver numerosos problemas de dispersion electro-
magnética producida por multiples objetos, tales como sistemas multireflectores
cuyos reflectores primario y secundario se hallan alejados el uno del otro. Por con-
tra, estas mismas acciones preventivas no permiten resolver, entre otras posibles
situaciones, todas aquellas relacionadas con la segunda limitaciéon del algoritmo
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recursivo (recordar apartado 6.3.2); ni tampoco aquellos problemas que requieren
desplazar el centro de algin grupo respecto de su punto medio, como cuando los
reflectores que integran una antena multireflectora se encuentran muy préximos
entre si. Concluyendo, cualquier version automatizada del algoritmo recursivo,
por muy completa que pueda ser, siempre resolvera ciertos problemas de forma
erronea; a no ser que en dichos casos se actie externamente indicando la estrategia
a seguir.

6.4 Iteraciéon Especial para Fuente Interna al
Problema de Miultiples Objetos Dispersores

El algoritmo recursivo, descrito en las secciones 6.1 y 6.2 del presente capitulo,
permite calcular la dispersion electromagnética producida por multiples objetos
ante cualquier excitaciéon; siempre y cuando dicha excitacion esté generada por
una fuente situada fuera de la minima circunferencia que contiene a todos los
objetos analizados. No obstante, existen situaciones en las que la excitacién
sobre los objetos dispersores esta generada por una fuente situada dentro de la
citada circunferencia. En esta seccion, se presenta una nueva version del algoritmo
recursivo; que permite caracterizar conjuntamente el comportamiento dispersor
de los multiples objetos ante este nuevo tipo de incidencia.

Al situar la fuente en el interior de la circunferencia que contiene a todos los
objetos dispersores, el campo incidente generado por dicha fuente se expresa en
serie de modos cilindricos emergentes; es decir, utilizando funciones de Hankel
de segunda especie centradas en la posicion que ocupa la fuente. Estas funciones
se escogen, recordando el capitulo 4 (seccién 4.1), porque permiten recoger la
singularidad que se produce en el punto donde se sitiua la fuente. Por tanto, el
problema bajo andlisis es similar al planteado en las secciones 6.1 y 6.2 de este
capitulo; excepto que en esta ocasion el campo incidente sobre todos los objetos
no se expresa mediante funciones de Bessel, sino como se termina de explicar
mediante funciones de Hankel de segunda especie.

La resolucion del problema planteado en esta seccion se realiza separando los
objetos a caracterizar en dos grupos; siempre y cuando dicha separacion sea po-
sible de implementar. La dispersion electromagnética producida por cada uno
de estos grupos se caracteriza por separado, mediante la aplicacion del algoritmo
recursivo descrito en la seccién 6.1 (apartado 6.1.3), considerando como campo
incidente un desarrollo en serie de funciones de Bessel. Finalmente, en una dltima
iteracion, se caracteriza conjuntamente el comportamiento dispersor de los obje-
tos pertenecientes a ambos grupos ante una incidencia constituida por funciones
de Hankel de segunda especie, que se centran en el punto donde se encuentra
situada la fuente interna. El analisis de esta ultima iteracion se implementa, tal
y como se detalla a continuaciéon, mediante una versién del algoritmo recursivo
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XCm2 Q@z X XCm1
: Cy :

Figura 6.16: Esquema general de un problema de acoplo electromagnético entre dos
grupos de dispersores con fuente interna situada en CY.

muy similar a la descrita en la seccion 6.2; salvo que como espectro de campo
incidente se considera el espectro asociado al campo que genera la fuente interna
al problema. Como consecuencia de este analisis, el comportamiento dispersor
de cada objeto se define en términos de una matriz de caracterizacion conjunta;
que relaciona el espectro de campo dispersado por el correspondiente objeto con
el espectro asociado al campo emergente producido por la fuente interna.

El problema a caracterizar en la ultima iteracién se recoge graficamente en
la figura 6.16; donde se tienen dos grupos constituidos respectivamente por M,
y M, objetos dispersores, sobre los cuales incide un campo producido por una
fuente situada en el punto Cy (ver figura 6.16). Tras caracterizar dichos gru-
pos por separado, aplicando la version del algoritmo recogida en la seccion 6.1
(apartado 6.1.3), el comportamiento dispersor de los objetos del primer grupo se
expresa en funcién de las matrices D}, con t € [1,..., M;]; mientras que para los
objetos del segundo grupo se tienen las matrices D?, con t € [1,..., M3]. Como
bien es sabido, cada una de las matrices D] relaciona el espectro de campo dis-
persado por el {-ésimo objeto del primer grupo, referido al centro C}! de dicho
objeto, con el espectro de campo incidente referido al punto C,,,. Por su parte, la
matriz D? caracteriza el comportamiento dispersor del ¢-ésimo objeto del segundo
grupo; relacionando en esta ocasion el espectro asociado al campo que dispersa
dicho objeto, referido a su centro C'?, con el espectro asociado al campo incidente
centrado en el punto C,,,. Las posiciones de los puntos C,,, v C,,,, al igual que
en la seccién 6.2, se eligen para minimizar el radio de las circunferencias que con-
tienen respectivamente a todos los objetos de cada grupo; y reducir por tanto el
esfuerzo computacional que supone reconstruir correctamente el campo incidente
sobre dichos grupos. Seguidamente, la caracterizacién conjunta de ambos grupos
ante una incidencia constituida por modos cilindricos emergentes, centrados en
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el punto Cy, se realiza siguiendo el mismo método deducido anteriormente en la
seccién 6.2. La unica diferencia al aplicar dicho método, basado en teoria de gra-
fos [13], consiste en considerar que la incidencia al problema debe representar en
este caso todas las posibles componentes, con amplitud unidad, de un desarrollo
modal emergente; lo cual se expresa en términos espectrales mediante una matriz
identidad I de tamano 2Ny +1, representando 2Ny 41 el nimero de componentes
modales que requiere la representacion del campo generado por la fuente interna.
Recordando pues el método expuesto en la seccion 6.2, el problema original se des-
compone en dos situaciones complementarias; en cada una de las cuales se asume
que el campo incidente afecta tan solo a uno de los dos grupos considerados, y no
al otro. Como consecuencia de las multiples interacciones entre todos los objetos,
en cada problema complementario aparece un nuevo campo incidente sobre el co-
rrespondiente grupo de objetos; cuyo espectro asociado constituye precisamente
la incégnita del problema. Dichos espectros incégnita se definen respectivamente
mediante las matrices KA y EB; planteando para su obtencién unos sistemas
de ecuaciones similares a los recogidos en (6.30), donde el campo incidente se
expresaba en serie de modos cilindricos incidentes. En esta ocasion, los nuevos
sistemas de ecuaciones deben tener presente el nuevo tipo de incidencia; por lo
que se expresan matricialmente como

M2 Ml
(L = QLo - DY) - (32 Ty - D)) - BA =
t=1

t=1

M2 Ml
(ZTmﬂf'th) ’ (ZTmﬁDz}) 'Tm1f -
=1

t=1

(I = (3 Tt - DY) (X Tyi - D2)) - EB =

t=1 t=1
M1 M2
(ZTMﬁ'D%) (ZTmﬂthz) ‘Tme - (632)
t=1 t=1

donde se observa que las matrices T'J,,,0 v T'Jpm,0, presentes en los sistemas de
ecuaciones definidos segiin (6.30), han sido sustituidas de forma consecuente por
las matrices T}, s v T}, 55 que representan las matrices de traslaciéon de espectro
emergente centrado en (s a espectro incidente centrado respectivamente en (),
vy Cp,. Por su parte, las matrices Iy e [ designan sendas matrices identidad de
tamanos 2N;, + 1y 2N;, + 1; donde dichos numeros indican respectivamente
cuantos modos se utilizan en la reconstruccion del campo incidente sobre los M,
objetos del primer grupo, y cuantos se utilizan al reconstruir el campo incidente
sobre los M, objetos del segundo grupo. Finalmente, el significado de las matrices
Tyt v Tyt es idéntico al ofrecido en la seccion 6.2; es decir, T),,¢ es una matriz
de traslacién de espectro emergente centrado en C'? a espectro incidente centrado
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en Cpy, ¥ Tyt €8 una matriz de traslacién de espectro emergente centrado en C}
a espectro incidente centrado en (.

De igual manera que en la seccién 6.2, tras obtener las matrices KAy EB
resolviendo en este caso los sistemas de ecuaciones recogidos en (6.32), se debe
aplicar superposicion de las respuestas obtenidas en cada uno de los dos problemas
complementarios. De este modo, el comportamiento dispersor de todos los objetos
analizados se define respectivamente a partir de las matrices de caracterizacion
conjunta D;, con ¢ € [1,..., My + M,]; que presentan el siguiente aspecto

My
Di =Dl (3 Tt - DF) - (Tuss - 1+ EB)
t=1
+ T s I+ EA)  ce]l,..., M]

M,
Di = DLy, (D2 Tonoe - D)) - Ty - T+ EA)

t=1

AT s - I+ EB) i€ [My+1,..., M + M, (6.33)

De nuevo, es interesante observar como las expresiones en (6.33) son analogas
a las recogidas en (6.31) para incidencia desarrollada en serie de funciones de
Bessel; exceptuando la sustitucion de las matrices T'.J,,,0 v T'Jpm,0 por sus equiva-
lentes T, 5 v 1oy s, las cuales resultan apropiadas al caso que nos ocupa. Por lo
que respecta a las dimensiones de las matrices D;, éstas son 2Ny, + 1 x 2Ny + 1;
donde 2N;, + 1 es el nimero de modos utilizados en la reconstrucciéon del campo
dispersado por el 2-ésimo objeto, y 2Ny 4+ 1 es el nimero de modos cilindricos
emergentes con los que se expresa el campo generado por la fuente interna al pro-
blema. Definitivamente, las matrices de caracterizacion conjunta D; relacionan,
tal y como se pretendia, el espectro de campo dispersado por el correspondiente
objeto con el espectro asociado al campo generado por una fuente; el cual se
expresa de igual manera que el espectro de campo dispersado por un objeto.

Las matrices de caracterizacion conjunta recién obtenidas determinan el cam-
po dispersado por cada objeto, teniendo en cuenta las interacciones multiples
entre todos ellos, cuando la fuente que genera el campo incidente se encuentra
situada en el punto Cy. En el caso de que la fuente se desplace de posicién a un
nuevo punto (%, existen dos posibles estrategias para calcular la nueva dispersion
electromagnética producida por el mismo grupo de objetos dispersores. La prime-
ra estrategia consiste en utilizar las mismas matrices de caracterizacion conjunta,
obtenidas previamente cuando la fuente estaba situada en Cy; para lo cual debe
transformarse el espectro emergente asociado al campo producido por la fuente
situada en ", referido precisamente a dicho punto, en un nuevo espectro emer-
gente asociado al mismo campo pero referido al punto C'y. Esta operacién recién
descrita se implementa mediante una matriz de traslacion de espectro emergente
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a emergente; cuyos elementos se calculan como se indica en el apéndice E. Ahora
bien, la utilizacién correcta de esta matriz de traslacién requiere que la circunfe-
rencia centrada en Cy, y de radio la distancia entre C'y y C', no contenga ninguna
porcion del contorno de los objetos dispersores pertenecientes al problema bajo
analisis; pues el campo generado por la fuente situada en €'} no se reconstruye
correctamente, a partir del espectro emergente referido al punto (s, en el interior
de la citada circunferencia (ver apartado E.2.2 del apéndice E). Suponiendo que
se produzca dicha situacion, el cambio de ubicacién de la fuente interna puede
resolverse mediante una segunda estrategia alternativa; consistente en repetir el
algoritmo descrito en esta seccién cuando la fuente se sitiia en el punto C%. De
esta forma, se obtienen unas nuevas matrices de caracterizacién conjunta; que
permiten obtener el campo dispersado por el mismo grupo de objetos para la
nueva posicion de la fuente.

La correcta aplicacion del método descrito en la presente seccion requiere
evitar, en principio, todas aquellas situaciones problematicas presentadas en la
seccién 6.3; que logicamente pueden producirse cuando el nuevo método, siguien-
do el algoritmo recursivo deducido en la seccién 6.1 (apartado 6.1.3), caracteriza
el comportamiento dispersor de cada uno de los dos grupos en los que se dividen
todos los objetos. Las posibles acciones preventivas que deben observarse para
evitar dichas situaciones se recogen en la mencionada seccion 6.3. Adicionalmen-
te, existe una nueva situacién problematica asociada a la ultima iteracion del
método propuesto; que aparece cuando se pretende analizar el acoplo entre dos
grupos de objetos ante una excitacién definida en serie de modos cilindricos emer-
gentes. Esta nueva situacion problematica surge, bien cuando parte del contorno
de algin objeto del primer grupo esta fuera de la circunferencia con centro en
el punto Cy,,, y de radio la distancia entre los puntos C'y y C,,,; o bien cuando
parte del contorno de algiin objeto del segundo grupo esta fuera de la circunfe-
rencia con centro en el punto C,,,, y de radio la distancia entre los puntos Cy
v Cp,. En realidad, el problema se origina al transformar el espectro de campo
emergente, referido al punto Cy, en espectros de campo incidente sobre ambos
grupos centrados respectivamente en los puntos C,,, v C,,,; utilizando para ello
las matrices de traslacién de espectros 17,5 v T}, 5. Dichas matrices, debido a la
conocida restriccion de la primera version del Teorema de Adicion para las Fun-
ciones de Hankel (recordar apartado E.2.1 del apéndice E), permiten reconstruir
correctamente el campo incidente sobre el primer y el segundo grupo de objetos
dentro de sendas circunferencias, centradas en los puntos C,, v C,.,; v cuyos
radios son la distancia entre los puntos Cy y (), para la primera circunferencia,
y la distancia entre los puntos Cy y (), para la segunda circunferencia. Por
tanto, suponiendo que parte del contorno de algin objeto del primer o segundo
grupo quede fuera de la correspondiente circunferencia; el campo incidente no
se reconstruira de forma correcta, debido a la razén anteriormente expuesta, en
dicha parte del contorno del objeto. A partir de este instante, los resultados
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que proporciona el método presentado en esta seccién para la ultima iteracion
son incorrectos; lo que imposibilita la caracterizacién conjunta de los dos grupos
de objetos dispersores ante una fuente interna. Por ejemplo, éste no es el caso
de la situacién mostrada previamente en la figura 6.16; donde las mencionadas
circunferencias, dibujadas con trazo punteado en dicha figura, no contienen res-
pectivamente ninguna porcion del contorno de los objetos del primer y segundo
grupo. Sin embargo, existen ciertos problemas reales en los que, al separar los
objetos en dos grupos, resulta practicamente imposible que no se produzca la
anterior situacién problematica; imposibilitando por tanto el analisis de dichos
problemas mediante el método deducido en esta seccion. Una posible alternati-
va para resolver estos problemas consiste en separar los objetos en mas de dos
grupos; concretamente en tres grupos, o incluso en cuatro cuando la situacion lo
requiera. Finalmente, en una ultima iteracion, se analiza conjuntamente el acoplo
electromagnético entre esos tres o cuatro grupos cuando la fuente es interna al
problema. Las expresiones a utilizar en estos casos son logicamente diferentes de
las presentadas en esta seccion para el caso de dos grupos; y su deduccién se pue-
de obtener, tal y como se expone detalladamente en [13], empleando el conocido
método basado en teoria de grafos. Con la intencién de no extender en demasia
los resultados ofrecidos en la presente seccién, dichas expresiones no se recogen
en este trabajo.

Resumiendo, en esta seccion se ha abordado el analisis de la dispersion electro-
magnética producida por multiples objetos cuando la fuente, que genera el campo
incidente sobre dichos objetos, es interna al problema bajo analisis. El método
planteado para solucionar este tipo de problemas se basa en dividir inicialmente
los objetos en dos grupos, que se caracterizan por separado utilizando la primera
version del algoritmo recursivo descrita en este capitulo (recordar seccién 6.1);
para a continuacion analizar en una ultima iteracién, mediante una modificacién
de la version del algoritmo recursivo presentada en la seccién 6.2, el acoplo entre
ambos grupos ante un espectro de campo emergente asociado a la fuente interna
al problema. Tras aplicar este método, el comportamiento dispersor de cada ob-
jeto queda definido en términos de una matriz de caracterizacion conjunta; cuyo
concepto es ciertamente novedoso, pues relaciona en este caso espectro de campo
dispersado con espectro de campo emergente referido al punto donde se situa la
fuente. Ante un cambio en la ubicacion de dicha fuente, se han presentado dos
posibles acciones para resolver este nuevo problema constituido por los mismos
objetos dispersores. Una de ellas utiliza, mediante una traslacion previa de espec-
tros emergentes, las mismas matrices de caracterizacién conjunta obtenidas para
la posicién inicial de la fuente; mientras la otra recalcula dichas matrices para
la nueva posicion de la fuente. Finalmente, se ha expuesto una nueva situacion
problematica asociada a la estrategia seguida por el método descrito; la cual pro-
voca que los resultados generados sean incorrectos. Asimismo, se ha planteado
una posible solucién para evitar esta nueva limitacién.
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6.5 Reconstruccion del Campo Dispersado por
Miuiltiples Objetos Dispersores

Tras haber analizado distintos problemas de dispersion electromagnética produ-
cida por multiples objetos dispersores, haciendo uso de los distintos métodos
descritos en el presente capitulo; en esta tltima seccion, se muestran las distin-
tas regiones en las que se divide el espacio libre para reconstruir correctamente
el campo dispersado por todos los objetos, asi como las expresiones concretas a
utilizar para dicha reconstruccion en cada una de las citadas regiones.

Los resultados que se ofrecen a continuacién corresponden a la reconstruccién
del campo dispersado por N objetos; cuyo comportamiento dispersor se define
mediante las matrices de caracterizacién conjunta D;, con ¢ € [1,..., N]. Dichas
matrices se obtienen aplicando alguno de los métodos presentados en este capitulo;
y permiten obtener facilmente el espectro de campo dispersado por el correspon-
diente objeto, referido a su centro y expresado mediante el vector columna [02]7
a través del producto matricial

[ey] = D - [1)] (6.34)
donde [7,] es un vector columna que representa el espectro asociado al campo inci-
dente sobre todos los objetos dispersores. Con el objeto de no perder generalidad,
los elementos del vector [i,] representan tanto las amplitudes de un desarrollo
modal incidente, cuando la fuente es externa al problema bajo analisis; como un
desarrollo en serie de modos cilindricos emergentes, que se encuentra asociado a
una fuente interna al problema considerado. En cada caso, el método utilizado
en la deduccion de las matrices de caracterizacion conjunta D; es logicamente
distinto; tal y como se recoge en las secciones 6.1 y 6.2 por una parte, y en la
seccién 6.4 por otra.

Por lo que respecta a la reconstruccion del campo dispersado por los NV obje-
tos, el espacio libre se divide en tres regiones; tal y como se recoge graficamente
en la figura 6.17. Seguidamente, se exponen las diferentes expresiones correspon-
dientes al campo dispersado por todos los objetos en cada una de las mencionadas
regiones. Recordando el capitulo 4 (seccién 4.1), el espectro asociado al campo
que dispersa un objeto permite reconstruir dicho campo en la region libre de
fuentes de corriente inducidas; es decir, fuera de la minima circunferencia que
contiene al objeto en cuestion. Por tanto, en el problema de dispersion que nos
atane, constituido por N objetos dispersores, el campo dispersado® por todos
los objetos en la regién libre de fuentes, representada en la figura 6.17 por las

4 representa campo eléctrico dispersado (E?) para
incidencia polarizada segin TM?, y campo magnético dispersado (H¢) para incidencia polari-
zada segun TE”.

3Este campo dispersado, denominado C'¢
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R Espectro unico de
3 campo dispersado

Un espectro de campo dispersado
para cada objeto

Integracion de la densidad
de corriente inducida en el
objeto por el resto de
dispersores y por el campo
incidente

Figura 6.17: Division del espacio libre en tres regiones para la reconstruccion del
campo dispersado por multiples objetos.

regiones Ry y Rj, se obtiene implementando la siguiente expresion

i( i ct ()(kp)e]q(b’) (6.35)

=1 \g=-— Na,

donde (p;,¢:) son las coordenadas cilindricas, referidas a un origen local situado
normalmente en el centro del i-ésimo objeto, del punto g en el que se pretende
evaluar el campo dispersado por todos los objetos. En cuanto a los limites del
sumatorio interno en (6.35), éstos determinan el nimero de modos (2NVy, +1) que
se utilizan en la reconstruccién del campo dispersado por el -ésimo objeto.

La divisién de la zona libre de fuentes en dos regiones (Ry y Rs en fig. 6.17)
se realiza porque en la regién Rs, situada fuera de la circunferencia que contiene
a los N objetos (ver fig. 6.17), es posible reconstruir el campo dispersado por
todos los objetos a partir de un unico espectro de campo emergente. Este tinico
espectro se obtiene transformando los espectros de campo dispersado por cada
uno de los N objetos, que se refieren a sus respectivos centros, en espectros de
campo emergente referidos a un mismo punto; el cual se designa como Cj, se
sitia normalmente en el punto medio de los centros de todos los objetos, y es
asimismo el centro de la anterior circunferencia que separa las regiones Ry y
Rs. Estas operaciones de transformaciéon de espectros se implementan mediante
las correspondientes matrices de traslacion de espectro emergente a emergente:;
cuyos elementos se calculan como se indica en el apéndice E (apartado E.2.2).
La suma de los N espectros trasladados proporciona un tnico espectro de campo
emergente, referido por supuesto al punto Cy, que permite expresar el campo
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dispersado por todos los objetos en la region R3 del siguiente modo

Ny N
cClip= > (Z T Hy; - [cg]) HP (kpo) 7190 (6.36)
g=—Ng \i=1

donde la matriz T'Hy; designa en este caso la matriz de traslacion de espectro
emergente, referido al centro C; del 2-ésimo objeto, a espectro emergente centrado
en el punto Cy. Es interesante resenar ademas que la reconstrucciéon del campo
dispersado por el i-ésimo objeto, a partir de su nuevo espectro emergente centra-
do en Cj, tan sélo es valida fuera de la circunferencia con centro en dicho punto
y radio la distancia entre Cy y ;. Por otra parte, las coordenadas cilindricas
(po,®0) determinan nuevamente la posicion del punto p donde se pretende eva-
luar el campo dispersado por todos los objetos; aunque, en esta ocasion, dichas
coordenadas se refieren a un origen global situado en el punto Cy. En cuanto al
nimero de modos (2N, + 1) utilizados en (6.36) para reconstruir el campo disper-
sado, se satisface el criterio Ny > ka; donde a representa el radio de la minima
circunferencia, centrada en el punto Cy, que contiene a los N objetos dispersores.
La posicion del punto Cy se elige normalmente, como ya se ha comentado con an-
terioridad, en el punto medio de los centros de todos los objetos; con la conocida
intencién de minimizar el valor del radio a de la citada circunferencia, y reducir
asimismo el niumero de modos (2N, + 1) requeridos.

Para finalizar, tan sélo falta por calcular el campo dispersado en unas zonas
libres de fuentes; que se encuentran situadas dentro de las minimas circunferencias
que contienen a los objetos dispersores. En cada una de estas zonas, representadas
en su conjunto por la regién Ry (ver fig. 6.17), no se puede utilizar el espectro
de campo dispersado por el correspondiente objeto asociado a dicha zona; pues
la reconstruccion de este campo dispersado a partir de su espectro soélo es valida
fuera de la circunferencia que encierra al objeto. Asi pues, el campo dispersado
por todos los objetos en la parte de la region R; asociada a uno de los objetos,
por ejemplo al t-ésimo, se obtiene superponiendo dos campos. El primero de ellos
procede de la dispersion producida por el resto de objetos, exceptuando al ¢-ésimo,
en la mencionada porcion de la region Ry; el cual se puede calcular a partir de los
espectros asociados a los campos que dispersan cada uno de estos N — 1 objetos.
El segundo de los campos a considerar procede légicamente de la dispersion que
produce el t-ésimo objeto; y su cédlculo, en la regién Ry, se realiza a partir de
las corrientes inducidas sobre el contorno de dicho objeto. En principio, sera
necesario pues calcular esta distribucién de corrientes inducidas; que aparecen
como consecuencia del campo incidente sobre el objeto. La incidencia a considerar
sobre el t-ésimo objeto se debe tanto al campo incidente original sobre todos los
objetos, como a los campos dispersados por el resto de objetos ante dicho campo
incidente original. La distribucion de corrientes inducidas sobre el contorno del
t-ésimo objeto, representada por el vector columna [[,], se obtiene multiplicando
la matriz de corrientes DI, asociada a dicho objeto, cuyo cédlculo se describe de



6.5 Reconstruccién del Campo Dispersado 267

forma detallada en el capitulo 4 (seccién 4.2), por el correspondiente espectro de
campo incidente al objeto; lo cual se resume en la siguiente expresion

N

(1) = DI« | MTyo - [i,) + > Tii-[c)] (6.37)
=1
it

donde M}y designa la matriz de traslacion T'J;o, que traslada el espectro de
campo incidente centrado en el punto Cy a espectro de campo incidente centrado
en el punto (Y, cuando el campo incidente esta generado por una fuente externa;
o bien designa la matriz de traslacién T}g, que transforma el espectro de campo
emergente referido al punto Cy en espectro de campo incidente referido al punto
(', cuando el campo incidente esta producido por una fuente interna al grupo de
objetos. En la primera situacién, el punto Cy define la posicién a la que se refiere
el espectro asociado al campo incidente sobre todos los objetos; mientras en el
segundo caso, dicho punto C indica donde se encuentra situada la fuente interna
al problema bajo analisis.

Una vez obtenida la distribucion de corrientes inducidas sobre el contorno
del t-ésimo objeto, tal y como se recoge en (6.37), es posible expresar el campo
dispersado por todos los objetos, en la porciéon de R; contenida dentro de la
circunferencia asociada al {-ésimo objeto, mediante la siguiente suma

Clp =3 ( > C;H;w(km)em) + 3 1. CHR) (6.38)

=1 q:_Ndi n=1
it

donde se observa que el primer sumando es idéntico a la expresion (6.35); y re-
presenta la suma de los campos dispersados por todos los objetos, exceptuando
al t-ésimo, en la parte de la region R; mencionada anteriormente. En dicho
sumando, las coordenadas cilindricas (p;,¢;) definen la posicién del punto p, per-
teneciente a la citada porcion de la region Ry, en el que se pretende evaluar el
campo dispersado; refiriéndose dichas coordenadas a un origen local situado nor-
malmente en el centro del i-ésimo objeto. En cuanto a los limites del sumatorio
interno en el primer término de la expresion mostrada en (6.38), nuevamente ha-
cen referencia al nimero de modos (2Ny, +1) que se requieren en la reconstruccion
del campo dispersado por el correspondiente objeto. Por otra parte, el segundo
sumando en (6.38) representa la suma de los campos que generan los diferentes
elementos de corriente inducidos sobre el contorno del ¢-ésimo objeto. En este
sumando, para incidencia polarizada segiin TM?, C'¢ representa la componente en
z del campo eléctrico dispersado por un hilo infinito de corriente, dirigido segun
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el eje 2 y de amplitud unidad. Dicho campo eléctrico, recordando (4.83), se define
del siguiente modo

. . 1 L
Cli) = BL () = = op Hy (k|5 = ) (6.39)

Sin embargo, para incidencia polarizada segin TE?, C'¢ representa la compo-
nente en Z del campo magnético dispersado por una fuente puntual de corriente,
dirigida segin el vector unitario tangente al contorno del objeto y de amplitud
unidad. Recordando ahora la expresion (4.84), este campo magnético se obtiene
como se indica a continuacion

— — ] A = — —
Cli) = Hi () = k(- B) HP (k|7 = 7)) (6.40)
donde n representa el vector unitario normal a la direccion de la fuente puntual
de corriente; y R se define, recordando (4.85), de la siguiente manera

R= "l (6.41)
|9t = Pl

En las expresiones (6.39), (6.40) y (6.41), utilizadas para calcular C?, el vector
p; define la posicién, referida al origen local del t-ésimo objeto, en la que se
pretende evaluar el campo dispersado por los distintos elementos de corriente;
mientras p, determina la posicion, referida también al citado origen local, de la
n-ésima fuente puntual de corriente. Finalmente, N, representa el numero total
de fuentes de corriente inducidas sobre el contorno del #-ésimo objeto.

En la presente seccién, a efectos de célculo de dispersion electromagnética, se
ha dividido el espacio libre en tres regiones; donde se emplean distintas expresio-
nes para evaluar el campo dispersado por multiples objetos. En aquella region
externa a la minima circunferencia que contiene a todos los objetos, es posible
calcular el campo dispersado por dichos objetos a partir de un unico espectro;
el cual se obtiene sumando los espectros de campo dispersado por cada uno de
los objetos, una vez que dichos espectros han sido trasladados al centro de la
citada circunferencia. En la region situada dentro de la anterior circunferencia,
pero fuera de las minimas circunferencias que contienen respectivamente a los
distintos objetos, el campo dispersado tan solo se puede obtener sumando los
campos que dispersan todos los objetos; que se deducen de los correspondientes
espectros referidos precisamente a los centros de los objetos. Por tltimo, en las
zonas situadas dentro de las minimas circunferencias que contienen a los objetos
dispersores, el campo dispersado se obtiene sumando dos contribuciones diferen-
tes. Por un lado, se tiene el campo dispersado por todos los objetos a excepcién
de uno de ellos, concretamente aquél contenido dentro de la circunferencia donde
se pretende evaluar el campo dispersado. El valor de esta primera contribucion
se obtiene nuevamente a partir de los espectros de campo dispersado referidos a
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los centros de los correspondientes objetos. La segunda contribucién se debe al
propio objeto contenido en su minima circunferencia; que se obtiene integrando
los campos dispersados por los elementos de corriente inducidos sobre el contor-
no del citado objeto. Estos elementos de corriente son inducidos por el campo
incidente original, y por los campos que dispersan los restantes objetos.

En definitiva, con las expresiones ofrecidas en esta seccion se completa el pre-
sente capitulo; en el que inicialmente se han presentado varios métodos para resol-
ver distintos problemas de dispersion electromagnética producida por multiples
objetos en espacio libre, posteriormente se han descrito tanto las limitaciones aso-
ciadas a dichos métodos como diversas acciones para evitarlas, y tras resolver los
problemas se ha determinado el valor del campo dispersado por todos los objetos
en cualquier regiéon del espacio.






Capitulo 7

Ejemplos de la Dispersion
Electromagnética producida por
Mualtiples Objetos Dispersores en
Espacio Libre

El algoritmo recursivo descrito en el capitulo 6 permite resolver, utilizando la
estrategia adecuada, practicamente cualquier problema de dispersién electro-
magnética producida por multiples objetos en espacio libre. Asimismo, dicho
algoritmo puede emplearse en una caracterizacion eficiente del comportamiento
dispersor de objetos grandes en términos eléctricos; para lo cual se requiere una
previa segmentacion del contorno de dichos objetos en elementos mas pequenos, y
un analisis posterior del acoplo entre estos elementos mediante el citado algoritmo
recursivo. En este capitulo, se plantean diversas situaciones con miiltiples objetos
dispersores; que se resuelven aplicando algunas de las estrategias planteadas en
el capitulo 6. La validez de los resultados obtenidos se confirma contrastandolos
con resultados calculados mediante otras técnicas clasicas de analisis, o bien com-
parandolos con resultados presentes en la literatura.

En primer lugar, se ofrece un estudio de la eficiencia computacional que supone
el analisis de un objeto grande en términos eléctricos, tras segmentar el contorno
de dicho objeto en elementos mas pequenos, mediante el citado algoritmo re-
cursivo; con el objeto de optimizar esta técnica de analisis. Una vez realizado
este estudio, dicha técnica se emplea en el analisis de tiras metalicas infinitas,
con grosor despreciable, y longitud relativamente grande en términos eléctricos;
garantizando la validez del analisis realizado mediante una comparacion de los
resultados obtenidos con aquéllos determinados mediante otras técnicas. Poste-
riormente, utilizando nuevamente segmentacion, se analizan elementos reflectores
cuyas dimensiones son grandes en términos eléctricos. Entre los reflectores ana-
lizados, se encuentran los reflectores hiperbdlico y parabdlico; elementos ambos
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integrantes de diversos sistemas multireflectores. En estos dispositivos, tras ca-
racterizar su comportamiento dispersor, se verifican algunas de sus propiedades
mas conocidas mediante los diferentes resultados ofrecidos; demostrando pues el
buen funcionamiento de la técnica escogida en su caracterizacion. A su vez, en
el caso de los reflectores parabdlicos, se ofrecen diversos diagramas de la ampli-
tud del campo dispersado en zona de campo lejano; cuya validez se demuestra al
compararlos con los mismos diagramas obtenidos mediante el Método de la Dis-
tribucion en la Apertura. A continuacién, después de validar completamente la
técnica de analisis basada en segmentacion, se ofrecen resultados correspondien-
tes al andlisis de sistemas multireflectores, concretamente antenas Cassegrain; que
estan constituidas, como bien es sabido, por los reflectores parabdlico e hiperbdlico
caracterizados previamente. Finalmente, se analiza también el comportamiento
dispersor de una antena tipo bocina; cuya caracterizaciéon requiere, al igual que
en el analisis de los sistemas multireflectores, emplear la iteracién especial del
algoritmo recursivo para fuente interna al problema.

7.1 Eficiencia Computacional de la Técnica de
Analisis basada en la Segmentacién del Con-
torno de un Objeto Dispersor

La segmentacion del contorno de un objeto dispersor en elementos de menor
tamano, y su posterior analisis mediante el algoritmo recursivo descrito en el
capitulo 6, constituye una técnica que permite caracterizar de manera eficiente
y precisa el comportamiento dispersor de objetos grandes en términos eléctricos.
A su vez, esta técnica se recomienda también en el capitulo 6 (apartado 6.3.2)
para evitar la segunda de las limitaciones del algoritmo recursivo presentado en
dicho capitulo; debiendo segmentar en este caso el contorno del objeto dispersor
cuya minima circunferencia contiene porciones del contorno de otro objeto. En la
presente seccion, se ofrece un estudio de la eficiencia computacional asociada a la
citada técnica de la segmentacién; que, como parece légico de antemano, depen-
dera del coste temporal asociado a la caracterizacién individual de los distintos
elementos en los que se ha segmentado el contorno del objeto, y del tiempo em-
pleado por el algoritmo recursivo en el andlisis del acoplo electromagnético entre
dichos elementos. A raiz de este estudio, se establece un compromiso entre ambos
tiempos para reducir, al maximo posible, el coste computacional que supone el
analisis completo del objeto original.

La evolucién de los dos tiempos mencionados anteriormente, que determinan
la eficiencia computacional de la técnica basada en la segmentacién, en funcion
del nimero de elementos en los que se segmenta el contorno de un objeto disper-
sor es contrapuesta; es decir, un aumento del nimero de estos segmentos reduce
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su tamano, y por consiguiente el tiempo dedicado a su caracterizacion individual,
aunque supone un incremento del tiempo empleado por el algoritmo recursivo.
En el caso de reducir el numero de dichos segmentos, se produce la situacion
contraria a la recién descrita. Por tanto, parece necesario buscar un compromiso
entre nimero de segmentos y tamano de los mismos; para de esta forma equilibrar
los dos costes temporales que se terminan de mencionar, y reducir al minimo el
coste total del proceso. De cualquier manera, se consigue una mayor eficiencia
computacional segmentando el contorno del objeto en un nimero de elementos
simples idénticos, como por ejemplo tiras metalicas de grosor infinitesimal, que se
ajusten bien al contorno del objeto bajo analisis; pues de esta forma sélo es nece-
sario caracterizar de manera precisa a uno solo de estos elementos, al ser véalida
su matriz de caracterizacién individual para el resto de elementos tras implemen-
tar sobre dicha matriz las correspondientes operaciones de giro (ver apéndice D).
La segmentacién del contorno de cualquier objeto en tiras metélicas iguales, que
definan con precision el contorno original del objeto, requiere en algunas ocasio-
nes escoger un numero elevado de tiras que permita ajustar localmente la forma
original del contorno; lo que sin duda dilatara un poco mas el tiempo empleado
por el algoritmo recursivo, al tener que analizar un nimero elevado de elementos
individuales. No obstante, se prefiere disponer de elementos idénticos; dado el
enorme ahorro temporal que supone caracterizar individualmente a uno solo de
dichos elementos.

Con el objeto de evaluar la eficiencia computacional de la técnica basada
en segmentacion, se ha analizado un ejemplo bastante sencillo; consistente en
caracterizar el comportamiento dispersor de una tira metalica infinita, de grosor
despreciable y longitud 4, ante incidencia polarizada segin TM* y segun TE”.
En dicho analisis, la tira metalica original se ha segmentado en un nimero (N) de
subtiras (elementos) de igual tamano; variando N desde 1 hasta 30 para incidencia
TM?, v desde 1 hasta 40 para incidencia TE*. Para cada uno de estos valores
de la variable N, en la figura 7.1 (apartados a y b) se representan los tiempos
de computacion asociados a la caracterizacion individual de las subtiras, y a la
resolucién del problema de acoplo electromagnético entre dichos elementos; asi
como la suma de ambos tiempos, que determina el tiempo total empleado en la
caracterizacion de la tira mediante la técnica de la segmentacion. Todos estos
tiempos se han determinado ejecutando en un PC, con procesador 486-DX4 a
100 MHz y 8 MB de RAM, programas escritos en lenguaje C+4 compilados con
GNU C++. En cuanto al coste computacional relacionado con la caracterizacion
individual de las subtiras, al ser todas de igual tamano, dicho coste representa
unicamente el asociado al calculo de la matriz de caracterizaciéon individual de
una sola subtira; ya que en el presente caso esta matriz es la misma para el
resto de subtiras. Asimismo, en la obtencién de la matriz de caracterizacién
individual de la subtira, debido a la precisién numérica que se desea obtener en
los resultados, se ha utilizado el Método de los Momentos para calcular la matriz



274 Ejemplos de Multiples Objetos Dispersores

T T

1000 Total g 1000 - —— Total g

H Matrices individuales ] E Matrices individuales J

—————— Algoritmo realiment. ] — — — — Algoritmo realiment. ]

O i Z i
2 2

@ 100- E @ 100- E

o E| o E|

s 1 s 1

[} ] [} ]

=l = =l E

o 4 o 4
£ £

o 10F . - E o 10F - E

= £ -7 E = £ P E

[ ] - ]

Fo R / ]

| 4 / 4

1 L 4 L L L 1 L L L
5 10 15 20 25 30 10 20 30 40
N (numero de subobjetos) N (numero de subobjetos)
a) b)

Figura 7.1: Tiempos de célculo en la caracterizacién de una tira metdlica infinita, de
longitud 4\, ante incidencia polarizada segin TM” en a); y ante incidencia polarizada
segin TE? en b).

de corrientes asociada a dicha matriz de caracterizacion individual de la subtira
(recordar apartado 4.2 del capitulo 4).

De manera general, tanto para incidencia TM* como TE?, se observa en la
figura 7.1 que el tiempo de computacion asociado a la caracterizacion individual
de las subtiras decrece, como cabia esperar, a medida que aumenta el nimero N
de subtiras en que se divide la tira original; pues el tamano de la subtira sobre la
que aplicar el Método de los Momentos es cada vez menor. El comportamiento de
este tiempo de computacién evoluciona, en funcién de N, de la forma O(N™?); ya
que la complejidad del Método de los Momentos empleado en la caracterizacion
individual de la subtira es proporcional, tal y como se recoge en [80], al cubo
del nimero de incognitas a resolver por dicho método, y por tanto inversamente
proporcional al niumero de subtiras elevado al cubo. Sin embargo, el tiempo de
calculo que emplea el algoritmo recursivo en resolver el acoplo electromagnético
entre N subtiras es directamente proporcional, como se desprende de los resul-
tados mostrados en la figura 7.1, a dicho numero N de elementos individuales a
caracterizar conjuntamente. De los resultados ofrecidos en la figura 7.1 también
se concluye, para ambos tipos de polarizacion (TM” y TE?) en la incidencia, el
enorme ahorro en tiempo de computacion que supone el empleo de la técnica
de analisis de objetos grandes basada en la segmentacion del contorno de dichos
objetos; puesto que, en ambos casos, se observa un factor de mejora mayor que
100 entre los tiempos totales empleados en la caracterizaciéon de la tira mediante
segmentacién y sin ella.

Observando el caso de incidencia polarizada segin TM” (apartado a en fig. 7.1),
se descubre que para un nimero N de subtiras inferior a 5, es decir subtiras de
longitud mayor que 0.8), el efecto predominante en el tiempo total de proceso
esta relacionado con la caracterizacion individual de cada subtira; pues la dimen-
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sion de la subtira es bastante grande, y se requiere la resolucion de un numero
elevado de incégnitas mediante el Método de los Momentos. Por contra, cuando
el nimero N de subtiras a caracterizar de forma conjunta es mayor que 12, debido
a que su tamano es inferior a 0.33\, se constata que la eficiencia computacional
de la técnica basada en segmentacion esta dominada por el tiempo que emplea el
algoritmo recursivo en resolver las interacciones multiples entre las diversas sub-
tiras; ya que el numero de elementos a caracterizar conjuntamente empieza a ser
considerable, mientras el tamano de cada objeto individual determina un nimero
de incégnitas a resolver mediante el Método de los Momentos que es realmente
bajo. En resumen, segmentando el contorno original de la tira en un nimero N
de subtiras comprendido entre 5 y 12, por ejemplo en subtiras de longitud 0.5\,
se obtiene un minimo (ver apartado a en fig. 7.1) en el tiempo total empleado en
la caracterizacion del comportamiento dispersor de la tira metalica original em-
pleando segmentacién. Eligiendo pues el nimero éptimo de subtiras, el tiempo
total de calculo se reduce de un valor ligeramente superior a 1000 seg, obteni-
do caracterizando a la tira original sin segmentacion mediante el Método de los
Momentos, a aproximadamente un valor de 10 seg mediante una segmentacion
de la tira original en 8 subtiras; sin que ello suponga, tal y como se comprueba
en la proxima seccion de este capitulo, apenas pérdida alguna de precision en los
resultados finales obtenidos.

A continuacion, considerando el caso de incidencia polarizada segun TE?
(apartado b en fig. 7.1), se comprueba que la evolucién de los tiempos de compu-
tacion con el nimero N de subtiras es similar a la deducida para el otro tipo de
polarizacion; aunque, tras comparar los dos apartados de la figura 7.1, se descubre
que el tiempo dedicado a la caracterizacion individual de una subtira ante inciden-
cia TE” es bastante mayor que ante incidencia TM”. No obstante, esta diferencia
de tiempos era de esperar; puesto que al caracterizar una tira metalica de grosor
infinitesimal ante incidencia TE?, utilizando el Método de los Momentos, es ne-
cesario considerar un cierto grosor en la tira (recordar secciéon 5.4 del capitulo 5),
lo que implica duplicar al menos el niumero de incégnitas a resolver por el citado
método. En general, este incremento en el tiempo de caracterizaciéon individual
de una elemento ante incidencia TE?” se traduce, de manera consecuente, en un
mayor coste computacional de la técnica de analisis basada en segmentacion para
este tipo de incidencia; lo cual ya ocurria en la caracterizacién completa de un
objeto dispersor, mediante el Método de los Momentos, sin realizar una previa
segmentaciéon del contorno de dicho objeto. En el caso concreto que nos ocupa,
dicho incremento temporal supone un cambio en el valor 6ptimo del nimero de
subtiras en las que debe dividirse la tira original; tal y como puede observarse
en la figura 7.1 (apartado b). Asi pues, dividiendo el contorno de la tira en un
numero N de subtiras comprendido entre 10 y 20, por ejemplo en 14 subtiras, se
alcanza un valor minimo para el tiempo total empleado en la caracterizacion de
la tira original, ante incidencia TE*, empleando segmentacion. Este valor minimo
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corresponde a un tiempo de aproximadamente 18 seg; que comparado con el tiem-
po de caracterizacion de la tira original utilizando el Método de los Momentos sin
segmentacion, de valor mayor que 2000 seg, supone un factor de mejora por enci-
ma de 100 en la eficiencia computacional que se consigue con la técnica basada en
segmentacién. No obstante, la aplicacion de esta técnica basada en segmentacion
a problemas de dispersion electromagnética, cuando la incidencia es del tipo TE?,
puede suscitar dudas sobre la precision de los resultados obtenidos; pues, ante
este tipo de incidencia, los elementos de corriente inducidos sobre el contorno
del objeto son tangentes al mismo, y por tanto al segmentar dicho contorno se
interrumpe fisicamente la continuidad de la corriente. Los resultados ofrecidos en
la proxima seccion para una tira metalica segmentada ante incidencia TE?; asi
como los recogidos en las siguientes secciones para otros objetos también segmen-
tados y ante el mismo tipo de incidencia, revelan que la interrupcion fisica de la
corriente producida por la segmentacién del contorno del objeto apenas influye
en la precision de los resultados obtenidos; ya que éstos son muy parecidos a los
deducidos mediante otras técnicas clasicas de analisis.

En la presente seccién, se ha estudiado la eficiencia computacional de la técnica
de analisis de objetos dispersores grandes en términos eléctricos basada en la seg-
mentacion del contorno de dichos objetos. Este estudio, realizado para un caso
sencillo constituido por una tira metalica infinita de grosor despreciable, ha re-
velado que la técnica basada en segmentacion reduce enormemente el tiempo
empleado en la caracterizacion del comportamiento dispersor del objeto; tanto
para incidencia con polarizacién TM” como TE?. Debido a esta razon, en los pro-
blemas constituidos por multiples objetos dispersores, cuyos resultados se ofrecen
en las proximas secciones, se ha empleado en todos ellos una adecuada segmenta-
cién en tiras metalicas del contorno de los objetos que integran dichos problemas.
Asimismo, en el ejemplo de la tira metalica considerado en esta seccién, se ha
determinado para ambos tipos de incidencia el numero 6ptimo de subtiras, y por
tanto la longitud de las mismas, en las que debe dividirse la tira original para
reducir al minimo el esfuerzo computacional en la caracterizacién de dicha tira
mediante segmentacion. Estos resultados pueden exportarse también, con ciertas
precauciones, al analisis de otros problemas constituidos por miltiples objetos
dispersores; pues la dimensién 6ptima de las tiras en las que debiera segmen-
tarse el contorno de los objetos estard proxima, con toda probabilidad, al valor
deducido para el caso de la tira analizada en esta seccion.

7.2 Miultiples Tiras Metalicas Infinitas ante In-
cidencia TM” y TE”

Con el objeto de validar la técnica basada en segmentacion para analizar objetos
grandes en términos eléctricos, asi como las diferentes versiones del algoritmo re-
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cursivo mostradas en el capitulo 6 para analizar el acoplo electromagnético entre
multiples objetos dispesores, en esta seccion se presentan resultados correspon-
dientes al analisis de la dispersion que producen multiples tiras metélicas infinitas,
de grosor despreciable, ante incidencia TM* y TE”.

Asi pues, en primer lugar se ha caracterizado el comportamiento dispersor de
una tira metalica infinita, de grosor despreciable y longitud grande en términos
eléctricos, ante incidencia polarizada seguin TM?* y segiin TE?. Para caracterizar
este objeto dispersor, se ha empleado la técnica cuya eficiencia computacional
ha sido examinada en la seccién anterior; que en este caso consiste en segmen-
tar la tira en elementos de menor dimensién, y posteriormente aplicar la versién
original del algoritmo recursivo (recordar seccién 6.1 del capitulo 6) para caracte-
rizar las interacciones entre dichos elementos. Una vez se obtienen los resultados
de este primer ejemplo, éstos se comparan con los recogidos en la literatura; en
cuyo calculo se utilizan otras técnicas clasicas que también permiten analizar
problemas de dispersién electromagnética. Por otra parte, en segundo lugar se
ofrecen resultados correspondientes a la caracterizacién del comportamiento dis-
persor, unicamente ante incidencia con polarizacion TM?, de dos tiras metalicas
infinitas, de grosor despreciable y con longitudes relativamente grandes, que se
encuentran bastante separadas entre si. En el analisis de esta situacion, se ha
empleado nuevamente segmentacion de cada tira en subtiras mas pequenas; pero
en esta ocasion, debido a que los dos grupos de subtiras se encuentran alejados
entre si, se ha utilizado la version refinada del algoritmo recursivo para analisis
de grupos de objetos dispersores (recordar seccion 6.2 del capitulo 6). En este
caso, el mismo problema se analiza también sin segmentar las tiras originales,
empleando pues la version original del algoritmo recursivo aplicada a dos objetos
dispersores; cuyos resultados sirven como referencia para comparar los obtenidos
anteriormente, y confirmar pues la validez de la version del algoritmo recursivo
para grupos de objetos dispersores.

7.2.1 Una Tira Metalica Infinita Grande en Términos Eléc-
tricos ante Incidencia TM” y TE”

En el presente apartado, se ofrecen resultados correspondientes al anélisis de ti-
ras metalicas infinitas, de grosor despreciable, cuyas dimensiones son grandes en
términos eléctricos. La técnica empleada para caracterizar el comportamiento
dispersor de cada tira, debido a su dimensién, se basa en la segmentacién del
contorno de la tira en elementos mas pequenos; y en el posterior analisis del aco-
plo electromagnético entre estos nuevos elementos, que definen la tira, mediante
la versién original del algoritmo recursivo descrito en el capitulo 6 (seccién 6.1).
Esta técnica basada en segmentacion, cuya eficiencia computacional ha quedado
demostrada en la seccion 7.1, se ha aplicado a la caracterizacion de las mencio-

nadas tiras tanto para incidencia TM* como TE?; con la intencién final de poder
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Figura 7.2: Amplitud del campo eléctrico dispersado en zona de campo lejano por dos
tiras metdlicas infinitas, de grosor despreciable y longitudes 2 y 10A respectivamente,
ante la incidencia de una onda plana (8 = —n/3) polarizada segin TM? en a); y
polarizada segin TE” en b).

validar dicha técnica, para ambos tipos de incidencia, mediante una comparacién
cualitativa de los resultados obtenidos con aquéllos mostrados en la literatura.

Asi pues, se ha caracterizado el comportamiento dispersor de dos tiras me-
talicas infinitas, de grosor despreciable y longitudes 2A y 10\ respectivamente,
ante incidencia polarizada segin TM* y segun TE?. Para ambos tipos de polari-
zacion, las tiras se han segmentado en idénticas subtiras de longitud A/2; en cuya
caracterizacion individual se ha utilizado el Método de los Momentos. La carac-
terizacion conjunta de todas las subtiras se ha realizado, tal y como se describe en
la seccion 6.1 del capitulo 6, incorporando una nueva subtira en cada iteracién del
algoritmo basado en teoria de grafos. Una vez caracterizado el comportamiento
dispersor de ambas tiras, orientadas en la direccion del eje &, se ha determinado
la amplitud del campo dispersado por cada una de las tiras, en zona de campo
lejano, ante la incidencia de una onda plana (8 = —=/3) polarizada segin TM*
y segun TE”. Los resultados correspondientes a ambas polarizaciones se ofrecen
en la figura 7.2 (apartados a y b respectivamente); donde se observa en todos los
casos, como era previsible, un maximo en la amplitud del campo dispersado para
la direccién especular (3 = 7/3). Los resultados mostrados en la figura 7.2 se
encuentran normalizados, para cada tipo de polarizacion de la onda incidente, al
maximo de amplitud del campo dispersado en zona de campo lejano; que corres-
ponde, en ambos casos, al valor de la amplitud asociada al campo dispersado en
la mencionada direccién especular por la tira de mayor longitud.

Para validar la técnica de analisis empleada al obtener los resultados de la
figura 7.2, éstos pueden compararse en términos cualitativos con los recogidos
en [69, pp. 583 y 586]; donde se representa el ancho de dispersiéon biestatico o
seccién recta radar biestatica por unidad de longitud, magnitud correspondiente
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al concepto de la seccion recta radar (RCS) en problemas bidimensionales [69],
para las mismas tiras e incidencias consideradas en este apartado. Estos resulta-
dos, ofrecidos en [69, pp. 583 y 586], se calculan a partir del campo dispersado
por cada tira en zona de campo lejano; el cual se determina integrando los cam-
pos que generan las corrientes inducidas por la onda plana incidente sobre el
contorno de la tira, deducidas mediante la aproximacién de Optica Fisica. Com-
parando pues, en términos cualitativos, estos resultados con los mostrados en la
figura 7.2, se observa una gran similitud entre ellos; tanto en la forma de las
graficas, como en el nimero de lobulaciones que presenta cada una de ellas y
en los niveles relativos entre los distintos 16bulos. Por tanto, se puede concluir
que la segmentacion del contorno de un objeto en elementos de menor tamano,
junto con la version original del algoritmo recursivo presentado en el capitulo 3,
constituyen una técnica que permite analizar correctamente objetos grandes en
términos eléctricos; resultando valida tanto para incidencia TM?” como TE”.

7.2.2 Dos Tiras Metalicas Infinitas Alejadas ante Inciden-
cia TM”

Una vez se ha comprobado en el apartado anterior que la técnica basada en seg-
mentacion, haciendo uso de la version original del algoritmo recursivo descrita
en el capitulo 6 (seccién 6.1), proporciona resultados correctos; en este apartado,
se pretende demostrar la validez de los resultados generados mediante la version
refinada del citado algoritmo, recogida en la seccion 6.2 del capitulo 6, que permi-
te analizar conjuntamente agrupaciones de objetos dispersores. Para ello, se ha
escogido un problema sencillo; constituido por dos tiras metdlicas infinitas bas-
tante alejadas entre si, de grosor despreciable, e inclinadas —30° y 30° respecto
del eje & como se indica en la figura 7.3. En un primer analisis, el comportamiento
dispersor de ambas tiras se pretende caracterizar conjuntamente, ante incidencia
polarizada segun TM?”, mediante una previa segmentacion de cada tira en tres
subtiras (ver apartado a en fig. 7.3); para a continuacién aplicar la versiéon del
algoritmo recursivo que permite caracterizar conjuntamente grupos de objetos
dispersores, en este caso los dos grupos constituidos respectivamente por tres
subtiras. Posteriormente, el mismo problema se resuelve sin segmentacién de las
tiras; aplicando unicamente la version original del algoritmo recursivo, validada
en el apartado anterior, a la caracterizacion conjunta de las dos tiras. De esta
forma, se dispone de unos resultados con los que poder comparar aquéllos obteni-
dos mediante segmentacion; y poder confirmar pues que la version del algoritmo
recursivo para agrupaciones de objetos genera también resultados correctos.

La estrategia de analisis del problema constituido por las dos tiras, mediante
una segmentacién de cada una de ellas en tres subtiras, se recoge graficamente
en la figura 7.3 (apartado a); donde se observa claramente la formacién de dos
grupos de objetos dispersores, integrados respectivamente por las tres subtiras
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Figura 7.3: Estrategia de andlisis de la dispersién producida por dos tiras metdlicas,
alejadas entre si, mediante su previa segmentacién en dos grupos de objetos dispersores
en a); y sin segmentacion en b).

que definen cada tira. La razon de este agrupamiento de objetos obedece a la se-
paracion entre las dos tiras metalicas; que impide aplicar correctamente la versién
original del algoritmo recursivo a la caracterizacién conjunta de las seis subtiras,
pues dicha versién incurre en la primera de las limitaciones del algoritmo (recor-
dar apartado 6.3.1). Asi pues, la solucién a este problema consiste en utilizar la
version del algoritmo recursivo para caracterizacion conjunta de agrupaciones de
objetos dispersores; que en este caso requiere caracterizar previamente, mediante
la version original del algoritmo recursivo, el comportamiento dispersor conjunto
de las tres subtiras integrantes de cada grupo, y analizar finalmente el acoplo
electromagnético entre dichos grupos. La eleccion de los centros de cada grupo,

denominados C,,, v C,,, asi como la eleccién del centro de todos los objetos,

29
designado como Cy, se realiza con la intencion de minimizar los radios de las
circunferencias, centradas en dichos puntos, que contienen a los correspondientes
objetos; tal y como se muestra en la figura 7.3 (apartado a). De esta manera, se
minimiza el nimero de modos a emplear en la correcta reconstruccién del cam-
po incidente sobre los dos grupos, y sobre todos los objetos del problema bajo
analisis; reduciendo el esfuerzo computacional del método de analisis empleado.
Asimismo, como puede observarse en la figura 7.3, ninguna de las circunferencias
que contienen a los objetos de cada grupo incluye el centro de algiin objeto del
otro grupo; por lo que no se incumple la primera de las limitaciones del algoritmo
recursivo. Por otra parte, se ha escogido el mismo tamano para todas las subti-

ras que integran el problema bajo analisis; pues de esta forma sélo es necesario
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Figura 7.4: Amplitud y fase del campo eléctrico dispersado por dos tiras metdlicas,
obtenido mediante segmentacién de cada tira en tres subtiras, ante la incidencia de una
onda plana (§ = 0) en a) y en b); y amplitud y fase del campo eléctrico total, definido
como la suma de los anteriores campos eléctricos incidente y dispersado, en ¢) y en d).

calcular la matriz de caracterizacion individual de una subtira, y obtener las del
resto implementando sobre dicha matriz las correspondientes operaciones de giro.

Tras determinar las matrices de caracterizacion conjunta de las seis subti-
ras que integran el problema bajo analisis, mediante la estrategia descrita en el
parrafo anterior; se ha calculado la dispersion que producen las dos tiras metalicas

ante la incidencia de una onda plana, polarizada seguin TM?*, con direccion de
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Figura 7.5: Amplitud del campo eléctrico dispersado por dos tiras metélicas, obtenido
sin segmentacién, ante la incidencia de una onda plana (§ = 0) en a); y amplitud
del campo eléctrico total, definido como la suma de los anteriores campos eléctricos
incidente y dispersado, en b).

avance # = 0. La amplitud y la fase del campo eléctrico dispersado por las dos
tiras, ante la citada incidencia, se representan en la figura 7.4 (apartados a y b);
donde se observa, en el caso de la amplitud, la existencia de una onda estacionaria
entre las dos tiras. Por otra parte, ante la misma onda plana incidente, nueva-
mente en la figura 7.4 (apartados ¢ y d) se ofrece la amplitud y la fase del campo
eléctrico total; definido como la suma del campo eléctrico incidente y del campo
eléctrico dispersado. En este caso, en la grafica correspondiente a la amplitud del
campo eléctrico total se descubren dos conos de difraccion, situados tal y como
cabia esperar detras de las dos tiras. Ademads, en dicha figura 7.4 (apartado c)
se detecta también un maximo de campo eléctrico total en el punto medio de la
zona comprendida entre las dos tiras; zona donde se produce una concentracién
de campo eléctrico total.

Para confirmar la validez de los resultados mostrados en la figura 7.4, se
ha resuelto el mismo problema de las dos tiras metalicas sin realizar ningin ti-
po de segmentacion; siguiendo en este caso una estrategia de analisis, recogida
graficamente en la figura 7.3 (apartado b), que se basa en la caracterizacién con-
junta de las dos tiras haciendo uso de la version original del algoritmo recursivo.
Nuevamente, la eleccion de los centros C,,,,, Cp, v Co, con diferentes significados
a los ofrecidos en el andlisis anterior, se realiza con la intencion de minimizar
los diferentes numeros de modos que requiere la correcta reconstruccion, en este
nuevo analisis, de los distintos campos incidentes. De igual manera, observando
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todas las circunferencias dibujadas en la figura 7.3 (apartado b), se comprueba
que la aplicacion de la citada version original del algoritmo recursivo no incurre
en ninguna de sus posibles limitaciones (recordar secciéon 6.3). Asi pues, tras
caracterizar las dos tiras metalicas mediante el método recién expuesto, se ha
determinado la respuesta de dichas tiras ante la misma incidencia considerada
anteriormente; es decir, ante la incidencia de una onda plana, con direccién de
avance # = 0, y polarizada segin TM*. La amplitud asociada al campo eléctrico
dispersado en dicha situacion, asi como la amplitud correspondiente al campo
eléctrico total, se muestran en la figura 7.5 (apartados a y b); que resultan muy
parecidas, practicamente idénticas, a las respectivas amplitudes representadas en
la figura 7.4 (apartados a y ¢). De esta comparacion, al haber comprobado en el
apartado anterior la validez de los resultados generados por la version original del
algoritmo recursivo, es posible concluir que la versién refinada de dicho algoritmo
para agrupaciones de objetos dispersores es igualmente valida; y que por tanto
proporciona también resultados correctos.

7.3 Reflectores ante Incidencia TM” y TE”

Tras comprobar en la seccion 7.1 la eficiencia computacional asociada a la técnica
de analisis basada en segmentacion, y haber confirmado en la seccion 7.2 la validez
de los resultados obtenidos con dicha técnica; en la presente seccion, utilizando la
citada técnica, se ofrecen resultados de la dispersion electromagnética producida
por reflectores cuyas dimensiones son grandes en términos eléctricos. Concreta-
mente, se ha caracterizado el comportamiento dispersor de un reflector hiperbdlico
y de dos reflectores parabdlicos; habiendo empleado en su caracterizacion, una
vez segmentado el contorno de los reflectores en tiras de igual longitud, la version
original del algoritmo recursivo descrita en el capitulo 6 (seccién 6.1).

En primer lugar, se ha analizado la dispersién electromagnética producida
por un reflector hiperbdlico, grande en términos eléctricos, ante incidencia con
polarizacion TM?”; ofreciendo resultados que concuerdan con aquéllos previstos a
priori para la incidencia escogida. Posteriormente, se ha caracterizado un reflector
parabdlico, de dimension también grande desde el punto de vista eléctrico, ante
incidencia polarizada segin TM?”. En este caso, se muestran diversos resultados
ante distintos campos eléctricos incidentes; permitiendo corroborar algunas de
las propiedades dispersoras mas interesantes de los reflectores parabdlicos. Por
ultimo, se ha estudiado la dispersién producida por un nuevo reflector parabdlico,
cuya dimension sigue siendo grande eléctricamente, pero ante incidencia polari-
zada segun TE?”. Asimismo, para los dos reflectores parabodlicos considerados, se
ha determinado la amplitud de los campos dispersados por estos dos reflectores
en zona de campo lejano, y se han comparado dichos resultados con los obtenidos
mediante el conocido Método de la Distribucién en la Apertura; validando nueva-
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mente, tanto para incidencia TM? como TE?, la técnica empleada al caracterizar
el comportamiento dispersor de ambos reflectores parabdlicos.

7.3.1 Reflector Hiperbdlico ante Incidencia TM?*

En este primer apartado, se analiza la dispersion electromagnética producida
por un reflector hiperbdlico; elemento que constituye el reflector secundario del
tipo de antenas Cassegrain estudiadas en la seccion 7.4. Concretamente, se ha
caracterizado el comportamiento dispersor, ante incidencia polarizada segin TM?,
de un reflector hiperbodlico con un diametro D igual a 4X, una excentricidad e de
valor 2, y una distancia focal ¢ con valor igual a A. En la caracterizacién de
este reflector, debido a las razones de eficiencia computacional expuestas en la
seccién 7.1, se aproxima el contorno de la hipérbola por una serie de tiras metalicas
infinitas, de grosor despreciable e igual longitud, cuya caracterizaciéon conjunta
se realiza mediante el algoritmo recursivo descrito en el capitulo 6.

POSICION DE LOS OBJETOS

Figura 7.6: Estrategia de andlisis de la dispersién producida por un reflector hi-
perbélico (¢ = Ae = 2, D = 4X), aproximando su contorno mediante 11 tiras de
igual longitud.

Asi pues, la estrategia de andlisis empleada en la caracterizaciéon del reflector
hiperbdlico, recogida graficamente en la figura 7.6, consiste en una aproximacion
del contorno de dicho reflector mediante 11 tiras metalicas de igual longitud; cuyo
comportamiento dispersor conjunto puede analizarse, observando la figura 7.6,
mediante la version original del algoritmo recursivo recogida en la seccién 6.1 del
capitulo 6. Para aplicar correctamente esta version del algoritmo recursivo, que
incorpora un nuevo objeto en cada iteracion, tan sélo resulta necesario determinar
de forma adecuada el orden de incorporacion de cada tira al grupo previamente
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Figura 7.7: Amplitud y fase del campo eléctrico dispersado por un reflector hiperbdlico
(c = X,e =2,D = 4)), ante la incidencia de una onda plana (3 = 0), en a) y en b);
vy amplitud del campo eléctrico total, definido como la suma de los anteriores campos
eléctricos incidente y dispersado, en c).

caracterizado; con el objeto de no incurrir en la primera de las limitaciones del
algoritmo recursivo (recordar apartado 6.3.1). Una posible ordenacién de las tiras
estaria basada en la distancia entre el centro de cada tira y el centro de todas las
tiras a caracterizar, denominado C,, en la figura 7.6. Por otra parte, la eleccién
de (', como el punto al que referir el espectro de campo incidente sobre todos los
objetos se debe a que minimiza, como puede observarse en la figura 7.6, el radio
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de la minima circunferencia centrada en dicho punto y que contiene a todas las
tiras; reduciendo consecuentemente el numero de modos necesarios en la correcta
reconstruccion del citado campo incidente.

Después de caracterizar conjuntamente el comportamiento dispersor de las 11
tiras metalicas, que definen el contorno del reflector hiperbédlico bajo analisis, se
ha determinado la respuesta de las mismas ante la incidencia de una onda plana,
polarizada segin TM?”, con un frente de fase que avanza en la direccién g = 0.
Los resultados correspondientes a la amplitud y a la fase del campo eléctrico
dispersado por el reflector hiperbédlico, ante la citada onda plana incidente, se re-
cogen en la figura 7.7 (apartados a y b); mientras la amplitud del campo eléctrico
total, definido mediante la suma de los campos eléctricos incidente y dispersado,
se representa en la figura 7.7 (apartado c). Observando la amplitud y la fase
del campo eléctrico dispersado (apartados a y b en fig. 7.7), se descubre que el
reflector hiperbdlico genera en su zona posterior una onda plana; cuyo frente de
fase avanza en la misma direccién (8 = 0) que la onda incidente, aunque dichas
ondas se encuentran desfasadas 180°. Como consecuencia de este desfase, al su-
mar los campos eléctricos incidente y dispersado, detras del reflector hiperbdlico
se produce una zona de sombra o cono de difraccién; tal y como puede observarse
en la amplitud del campo eléctrico total (apartado ¢ en fig. 7.7). Por otra parte,
en la zona frontal del reflector se genera un campo eléctrico dispersado cuya fase
se corresponde, como era de esperar, con la de una onda cilindrica con origen en
el foco del reflector hiperbdlico (ver apartado b en fig. 7.7); mientras la amplitud
del campo eléctrico dispersado en dicha zona se va atenuando progresivamente
(ver apartado a en fig. 7.7), de manera acorde también con el comportamiento
esperado. Asi pues, al sumar esta onda cilindrica con la onda plana incidente,
se produce un denso patron de interferencias en la zona frontal del reflector; que
puede observarse con detalle en la amplitud del campo eléctrico total representada
en la figura 7.7 (apartado c¢). De estos resultados, coincidentes con los esperados,
se concluye la validez del método seguido en este apartado para caracterizar el
comportamiento dispersor del reflector hiperbédlico; que constituye un elemento
integrante de las antenas Cassegrain caracterizadas en la seccién 7.4 empleando
también segmentacion.

7.3.2 Reflector Parabdlico ante Incidencia TM?

En este segundo apartado, se analiza el comportamiento dispersor de un reflec-
tor parabolico, grande en términos eléctricos, que constituye el reflector principal
del tipo de antenas Cassegrain consideradas en la seccion 7.4. En el presente
apartado, se ha caracterizado en particular el comportamiento dispersor, ante
incidencia polarizada segin TM?, de un reflector parabdlico con un didmetro D
igual a 10\ y una distancia focal f de valor 8\; empleando pues en la caracteriza-
cion del reflector, debido al valor del diametro, una aproximacién de su contorno
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mediante tiras metalicas infinitas, de grosor despreciable e igual longitud, cuyo
comportamiento dispersor conjunto se determina mediante el algoritmo recursivo
descrito en el capitulo 6. Una vez caracterizado el anterior reflector parabdlico,
se ofrecen resultados correspondientes a la dispersion producida por dicho reflec-
tor ante distintas incidencias, todas ellas con polarizacion TM?, pero generadas
por distintas fuentes; permitiendo corroborar con estos resultados algunas de las
propiedades dispersoras mas tipicas de los reflectores parabdlicos. Por ultimo,
ante una incidencia concreta, se calcula la amplitud del campo dispersado por
este reflector en zona de campo lejano mediante la técnica recién descrita, y em-
pleando el conocido Método de la Distribucion en la Apertura [82]; para de esta
forma, comparando ambos resultados, comprobar la validez de aquéllos obtenidos
aproximando el contorno del reflector parabdlico por un conjunto de tiras.

POSICION DE LOS OBJETOS
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Figura 7.8: Estrategia de andlisis de la dispersién producida por un reflector parabdlico
(D =104, f = 8X), aproximando su contorno mediante 20 tiras de igual longitud.

La estrategia seguida en la caracterizacion del comportamiento dispersor del
reflector parabdlico considerado se recoge graficamente en la figura 7.8; donde se
observa que su contorno ha sido aproximado por 20 tiras metalicas, nuevamente
de igual longitud debido a las razones de eficiencia computacional mencionadas
en la seccion 7.1. La caracterizacién conjunta de las 20 tiras puede realizarse,
observando la figura 7.8, mediante la versién original del algoritmo recursivo (ver
seccién 6.1); que incorpora en cada iteraciéon una nueva tira al grupo previa-
mente caracterizado. La tnica precaucién que debe observarse al aplicar dicho
método, para evitar la primera limitacion del algoritmo recursivo (recordar apar-
tado 6.3.1), consiste en determinar de forma adecuada la iteracion en la que debe
incorporarse cada nueva tira; por ejemplo, en funcion de la distancia que existe

entre el centro de cada tira y el centro de todos los objetos, representado por C,,
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Figura 7.9: Amplitud y fase del campo eléctrico dispersado por un reflector parabdlico
(D = 10X, f = 8X), ante la incidencia de una onda plana (§ = 0), en a) y en b);
y amplitud y fase del campo eléctrico total, definido como la suma de los anteriores
campos eléctricos incidente y dispersado, en ¢) y en d).

en la figura 7.8. De nuevo, dicho punto (', se ha escogido como el punto al que
referir el espectro asociado al campo indicente sobre el reflector parabolico; pues
esta elecciéon reduce, como bien es sabido, el nimero de modos necesarios en la
correcta reconstruccion del mencionado campo incidente.

Asi pues, tras haber caracterizado de forma conjunta el comportamiento dis-
persor de las 20 tiras metalicas mostradas en la figura 7.8, que definen el con-
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torno del reflector parabdlico bajo estudio; se ha determinado la respuesta de
dicho reflector ante distintas incidencias, polarizadas todas ellas segiin TM*, pero
generadas por diferentes tipos de fuentes. Fn principio, se ha analizado la dis-
persién electromagnética que produce el mencionado reflector parabdlico ante la
incidencia de una onda plana, cuyo frente de fase avanza en la direccion g = 0;
representando en la figura 7.9 (apartados a y b) la amplitud del campo dispersado
por el reflector ante la citada incidencia, y en la figura 7.9 (apartados c y d) la
amplitud y la fase de la suma de los campos eléctricos incidente y dispersado. Es
interesante observar en la figura 7.9 (apartados a y b) que el reflector parabdlico
genera, en su zona posterior, una onda plana con direccion de avance § = 0;
que sumada a la onda plana incidente, al encontrarse dichas ondas desfasadas
180°, produce una zona de sombra o cono de difraccion en la amplitud del campo
eléctrico total (ver apartado c en fig. 7.9). De manera adicional, observando la fa-
se del campo eléctrico dispersado en la figura 7.9 (apartado b) se descubre que los
extremos del reflector parabdlico, como consecuencia de la onda plana incidente,
generan dos ondas difractadas con frentes de fase cilindricos; las cuales determi-
nan una forma de cono para la mencionada zona de sombra (ver apartado d en
fig. 7.9), razén por la que a esta zona de sombra también se la conoce como cono
de difraccion. Estudiando a continuacion la dispersion producida por el reflector
parabdlico en su zona frontal, se descubre que la onda dispersada presenta un
frente de fase correspondiente a una onda cilindrica centrada en el foco del reflec-
tor (ver apartado b en fig. 7.9); que avanza desde la superficie del reflector hacia
el foco. Por otra parte, en dicha zona, la amplitud del campo dispersado presenta
un maximo de amplitud en el foco del reflector; que, junto con el resultado recién
comentado para la fase, permiten corroborar la conocida propiedad de los reflec-
tores parabolicos sobre la concentracién en su foco de la radiacién recibida en
forma de onda plana. En esta misma zona frontal, al sumar los campos eléctricos
incidente y dispersado, se produce un denso patréon de interferencias en la zona
comprendida entre el reflector y su foco, que se prolonga a lo largo del eje & tras
superar al foco (ver apartado c en fig. 7.9); mientras la fase del campo eléctrico
total revela que tras el foco del reflector predomina la onda plana incidente (ver

apartado d en fig. 7.9).

A continuacion, se pretende determinar la dispersion electromagnética que
produce el mismo reflector parabdlico considerado en el ejemplo anterior; pero en
esta ocasion ante un campo incidente, con una cierta directividad, generado por
una fuente situada en el foco. En esta situacion, recogida de manera grafica en
la figura 7.10, el campo incidente se expresa en principio mediante una serie de
modos cilindricos emergentes centrados en el foco del reflector parabdlico, repre-
sentado por el punto C'y en la mencionada figura. Con el objeto de reutilizar, ante
esta nueva incidencia, las mismas matrices de caracterizacién conjunta emplea-
das al resolver el ejemplo anterior; resulta necesario expresar dicha incidencia en
términos de una serie de modos cilindricos incidentes centrados en el punto C,.
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Figura 7.10: Estrategia de andlisis de la dispersién producida por un reflector pa-
rabdlico (D = 10X, f = 8X), aproximando su contorno mediante 20 tiras de igual longi-
tud, cuando la fuente que genera el campo incidente esta situada en el foco (punto Cy)
del reflector parabdlico.

Para ello, los modos cilindricos emergentes centrados en el punto C'y deben trans-
formarse, mediante la correspondiente matriz de traslacion de espectro emergente
a incidente (recordar apéndice E), en los mencionados modos cilindricos inciden-
tes referidos al punto C,,,. Ahora bien, esta transformacion garantiza una correcta
reconstruccién del campo emergente original, mediante un desarrollo en serie de
modos cilindricos incidentes centrados en el punto C,,, en el interior de una cir-
cunferencia con centro en dicho punto y radio la distancia entre los puntos C,, y
(¢ (recordar apartado E.2.1); regién que contiene en este caso (ver figura 7.10)
a todas las tiras que definen el contorno del reflector parabdlico analizado. Por
tanto, empleando la citada transformacion de espectros, es posible resolver este
nuevo problema utilizando las matrices de caracterizacion conjunta empleadas en
el ejemplo anterior.

El campo generado por una fuente situada en el foco, con una cierta direc-
tividad, se expresa mediante un desarrollo en serie de modos cilindricos emer-
gentes centrados en dicho punto (recordar apartado C.1.2). El nimero de modos
cilindricos escogidos depende de la resolucion espacial con la que se define la direc-
tividad del campo incidente; mientras las amplitudes espectrales, que acompanan
a los respectivos modos cilindricos emergentes, se determinan con la intencion
de reconstruir la mencionada directividad del campo incidente. En el presente
ejemplo, se ha escogido una fuente situada en el foco del reflector parabdlico,
de coordenadas cartesianas normalizadas (—6,0), que genera un campo eléctrico
incidente sobre el reflector parabdlico representado en la figura 7.11; donde se ob-
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Figura 7.11: Amplitud y fase del campo eléctrico incidente sobre un reflector parabdlico
(D = 10A, f = 8X), generado por una fuente situada en el foco Cy de coordenadas
cartesianas normalizadas (—6,0).

serva una cierta directividad en la amplitud del campo eléctrico, y una evolucion
de la fase en forma de onda cilindrica centrada en el foco.

Utilizando pues las matrices de caracterizacién conjunta empleadas en el ejem-
plo anterior, se ha determinado el campo eléctrico dispersado por el reflector
parabdlico mostrado en la figura 7.10; habiendo transformado previamente el
espectro asociado al campo emergente, mostrado en la figura 7.11, en espectro
incidente centrado en el punto C,,. La reconstruccién de la amplitud y la fase del
campo eléctrico dispersado por el citado reflector, ante la mencionada incidencia,
se recoge en la figura 7.12 (apartados a y b); donde se observa, en la parte frontal
del reflector, una amplitud de campo eléctrico dispersado de valor practicamente
constante (ver apartado a en fig. 7.12), y una fase de campo eléctrico disper-
sado cuyo frente de fase corresponde al de una onda plana (ver apartado b en
fig. 7.12). Estos resultados para el campo eléctrico dispersado, en la zona frontal
del reflector parabdlico, permiten confirmar otra conocida propiedad de este tipo
de reflectores; segun la cual, enfocan en una direccién preferente el campo que
dispersan ante la incidencia de un campo generado por una fuente situada en
su foco. Debido a esta interesante propiedad, el sistema integrado por la fuente
y el reflector parabdlico presenta una gran directividad. Por otra parte, en la
zona posterior del reflector, la amplitud del campo eléctrico dispersado presenta
valores similares a los que tiene en dicha zona la amplitud del campo eléctrico
incidente (comparar apartado a en fig. 7.12 con apartado a en fig. 7.11); mientras
la fase del campo eléctrico dispersado corresponde a la que presenta una onda
cilindrica centrada en el foco (ver apartado b en fig. 7.12), idéntica a la recogi-
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Figura 7.12: Amplitud y fase del campo eléctrico dispersado por un reflector parabdlico
(D =104, f = 8X), ante la incidencia de un campo generado por una fuente situada en
el foco del reflector, en a) y en b); y amplitud y fase del campo eléctrico total, definido
como la suma de los anteriores campos eléctricos incidente y dispersado, en ¢) y en d).

da en la figura 7.11 (apartado b) pero con un desfase de 180°. De esta forma,
al sumar los campos eléctricos incidente y dispersado, en la parte posterior del
reflector parabdlico se produce una zona de sombra; tal y como se recoge en la
figura 7.12 (apartados c y d), donde se representa la amplitud y la fase del campo
eléctrico total. En este caso, a pesar de las ondas con frentes de fase cilindricos
que difractan los extremos del reflector (ver apartado b en fig. 7.12), éstas no de-
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terminan una forma de cono para la zona de sombra; de manera contraria a lo que
ocurria en el ejemplo anterior para la incidencia de una onda plana. Por ultimo,
en la zona frontal del reflector parabdlico, se observa en la amplitud del campo
eléctrico total un denso patrén de interferencias entre el reflector y el foco (ver
apartado c en fig. 7.12); que, una vez superado el foco, desaparece al predominar
la onda plana dispersada (ver apartados ¢ y d en fig. 7.12).

POSICION DE LOS OBJETOS

©

2 ~ Cf

Figura 7.13: Estrategia de andlisis de la dispersién producida por un reflector pa-
rabdlico (D = 10X, f = 8X), aproximando su contorno mediante 20 tiras de igual
longitud, cuando la fuente que genera el campo incidente estd situada 24 por encima
del foco del reflector parabdlico.

Con el objeto de estudiar el efecto que supone desplazar verticalmente, respec-
to del foco de un reflector parabdlico, la fuente generadora del campo incidente
sobre dicho reflector, seguidamente se ofrecen resultados de la dispersion electro-
magnética producida por un reflector parabdlico, idéntico al considerado en los
ejemplos anteriores, cuando el campo incidente esta generado nuevamente por
una fuente directiva; que, tal y como se recoge graficamente en la figura 7.13, se
encuentra situada en esta ocasion 2\ por encima del foco del reflector parabdlico.
Esta nueva posicién de la fuente respecto del reflector parabdlico se encuentra
representada en la figura 7.13; donde se denomina C'y al punto en el que se situa
la fuente. Para analizar esta nueva situacion, al igual que en el ejemplo ante-
rior con la fuente situada en el foco del reflector, es posible utilizar las mismas
matrices de caracterizacién conjunta obtenidas en el primer ejemplo para las 20
tiras que definen el contorno del reflector considerado. Ahora bien, su utilizacién
requiere que la incidencia sobre el reflector se exprese, como se ha mencionado
anteriormente, en serie de modos cilindricos incidentes centrados en el punto me-
dio de todas las tiras, denominado C, en la figura 7.13, que constituye el punto
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Figura 7.14: Amplitud y fase del campo eléctrico incidente sobre un reflector parabdlico
(D =104, f = 8X), generado por una fuente situada 2 por encima del foco en un punto
(¢ de coordenadas cartesianas normalizadas (—6,2).

elegido para referir el campo incidente sobre el reflector parabdlico; pues permite
minimizar el radio de la minima circunferencia con centro en dicho punto y que
contiene a todas las tiras (ver fig. 7.13). Debido a que el punto Cy, generador
del campo incidente sobre el reflector parabdlico, se encuentra situado fuera de la
minima circunferencia recién descrita (ver fig. 7.13); es posible utilizar una matriz
de traslacién de espectro emergente a incidente, como la empleada en el ejemplo
anterior, que transforme en este caso modos cilindricos emergentes, centrados en
la nueva posicién de la fuente (punto Cy en fig. 7.13), en modos cilindricos inci-
dentes centrados en el citado punto C,,. Realizada esta operacion de traslacion
de espectros, sera posible reutilizar ante la nueva incidencia las mismas matrices
de caracterizacion conjunta empleadas en los dos ejemplos anteriores.

El aspecto que ofrece en este caso el campo generado por la fuente situada
en el nuevo punto 'y, reconstruido a partir del correspondiente desarrollo modal
emergente (recordar apartado C.1.2), se recoge en la figura 7.14; donde se observa
un cierto comportamiento directivo en la amplitud del campo eléctrico incidente,
y una evolucion de la fase asociada a dicho campo que se corresponde con la de
una onda cilindrica centrada en Cy. Por otra parte, en la figura 7.14 se detecta
que la direccién de apuntamiento del 16bulo principal de la amplitud, asi como
la direccion de avance del frente de fase, se encuentran desviadas respecto de la
horizontal; de manera que la fuente situada en €'y genera un campo incidente que
ilumina la superficie del reflector parabolico bajo analisis.

Asi pues, empleando las matrices de caracterizacion conjunta de las 20 tiras
mostradas en la figura 7.13, se ha determinado la respuesta del reflector parabdlico



7.3 Reflectores ante Incidencia TM? y TE? 295

AMPLITUD DE CAMPO ELECTRICO DISPERSADO (dB) FASE DEL CAMPO ELECTRICO DISPERSADO
T ~E ’
T 7 |
g g
E E ]
> >
0 5
X (m/IN
b)
FASE DEL CAMPO ELECTRICO TOTAL
8 ; ‘
6/ \
A4t
2,
g g :
E E O
> >
-2r
0 .
_Ab B y 4 b -4 >|
o AN {
- -6
7 M 2°
© 5 © 5 0 5
X (m/)\) X (m/IN
c) d)

Figura 7.15: Amplitud y fase del campo eléctrico dispersado por un reflector parabdlico
(D = 10X, f = 8X), ante un campo incidente generado por una fuente situada 2A por
encima del foco del reflector, en a) y en b); y amplitud y fase del campo eléctrico total,
definido como la suma de los anteriores campos eléctricos incidente y dispersado, en c)
y en d).

cuyo contorno esta definido por dichas tiras; en esta ocasion ante una incidencia
generada por una fuente directiva situada 2\ por encima del foco del citado
reflector parabolico. La reconstruccion de la amplitud y la fase del campo eléctrico
dispersado por dicho reflector, ante la mencionada incidencia, se recoge en la
figura 7.15 (apartados a y b); mientras la reconstruccion de la amplitud y la fase
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Figura 7.16: Amplitud del campo eléctrico incidente, dispersado y total en zona de
campo lejano correspondiente al andlisis de un reflector parabdlico (D = 104, f = 84),
con fuente situada 2 por encima del foco.

del campo eléctrico total, definido como la suma de los campos eléctricos incidente
y dispersado, se ofrece en la figura 7.15 (apartados ¢ y d). En la zona posterior del
reflector, se observa un campo eléctrico dispersado correspondiente a una onda
cilindrica generada desde el punto Cy, idéntica en amplitud a la onda cilindrica
asociada al campo eléctrico incidente, y desfasada 180° respecto de dicha onda
incidente (comparar apartados a y b en fig. 7.15 con la figura 7.14); de manera
que, tras sumar ambas ondas cilindricas, se produce una zona de sombra detras
del reflector (ver apartados ¢ y d en fig. 7.15). Esta zona de sombra, a pesar
de que nuevamente los extremos del reflector generan sendas ondas difractadas
(ver apartado b en fig. 7.15), no presenta forma de cono al igual que ocurria
cuando la fuente estaba situada en el foco del reflector; sin embargo, esta zona
de sombra se encuentra desviada respecto de la horizontal, contrariamente a lo
que sucedia en el ejemplo anterior, debido a la nueva posicion de la fuente en
el presente ejemplo. Por contra, en la parte frontal del reflector se genera una
onda plana dispersada (ver apartados a y b en fig. 7.15); cuyo frente de fase
avanza en la direccion especular correspondiente a la direccion de avance de la
onda cilindrica incidente sobre el reflector (ver apartado b en fig. 7.15). Este
comportamiento del reflector parabdlico corrobora una conocida propiedad de
este tipo de reflectores; los cuales, ante una onda incidente generada por una
fuente desplazada ligeramente del foco en el eje vertical, desvian la direccion de
avance de la onda plana dispersada respecto de la horizontal. Sumando pues en
la parte frontal del reflector parabdlico el campo dispersado recién descrito y el
campo incidente, se obtiene un denso patrén de interferencias entre el reflector
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y la posicién donde se encuentra la fuente (ver apartado c en fig. 7.15); que
desaparece tras superar a la fuente, donde predomina la onda plana dispersada
por el reflector parabdlico (ver apartados ¢ y d en fig. 7.15).

Para finalizar este ejemplo, con el objeto de confirmar el efecto que supone
el desplazamiento vertical, respecto del foco del reflector parabdlico, de la fuen-
te que genera el campo incidente sobre dicho reflector; se ha representado en la
figura 7.16 la amplitud del campo eléctrico incidente, dispersado y total en zona
de campo lejano correspondientes al mismo problema recién analizado. En dicha
figura, se observa que el maximo del 16bulo principal del campo eléctrico disper-
sado y total (representados respectivamente con linea discontinua y continua) se
produce a 15° del valor angular acimutal asociado a la direccion horizontal men-
cionada anteriormente. En concreto, el valor acimutal donde el 16bulo principal
de ambos campos eléctricos presenta su valor maximo (ver fig. 7.16) correspon-
de a la direccion de avance de la onda plana dispersada por el citado reflector
parabdlico (ver apartados b y d en fig. 7.15).

En todos los ejemplos recogidos en este apartado, ante distintos tipos de inci-
dencia, se ha caracterizado un mismo reflector parabolico empleando una aproxi-
macién de su contorno mediante tiras metalicas infinitas, de grosor despreciable
e igual longitud, cuya caracterizacién conjunta se ha realizado empleando la ver-
sién original del algoritmo recursivo (recordar seccién 6.1). La aplicacién de dicha
técnica, debido a la dimension del reflector parabdlico analizado y a razones de
eficiencia computacional (recordar seccién 7.1), ha proporcionado los resultados
mostrados en el presente apartado; que han permitido corroborar algunas de las
propiedades mas conocidas de los reflectores paraboélicos, validando pues en cierta
medida el método de analisis empleado. Ahora bien, para validar con mayores
garantias los resultados obtenidos mediante la técnica recién descrita, a conti-
nuacion se ofrece una comparacién entre los resultados que ofrecen dicha técnica
y el Método de la Distribucién en la Apertura, tradicionalmente empleado en
el analisis de reflectores parabodlicos, al resolver la dispersién electromagnética
producida por un cierto reflector parabdlico ante una determinada incidencia.

Concretamente, se ha analizado el mismo reflector parabdlico considerado en
los ejemplos anteriores de este apartado; aunque, en esta ocasiéon, se ha supuesto
que el campo incidente esta generado por una fuente omnidireccional situada en
el foco del reflector. Esta situaciéon es idéntica a la recogida graficamente en la
figura 7.10; excepto que la incidencia se expresa mediante una sola componente
modal emergente, aquélla que incluye a la funcién de Hankel de segunda especie
y orden cero (recordar apartado C.1.2), debido al caracter omnidireccional de la
fuente. En principio, el comportamiento dispersor del reflector parabdlico se ha
caracterizado utilizando las matrices de caracterizacion conjunta de las 20 tiras
que definen el contorno de dicho reflector (ver figura 7.10); determinando, ante la
mencionada incidencia, la amplitud del campo eléctrico dispersado por el reflector
en zona de campo lejano. La utilizacion de las matrices de caracterizacion previa-
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Figura 7.17: Amplitud del campo eléctrico dispersado en zona de campo lejano por un
reflector parabdlico (D = 10A, f = 8X), calculada empleando el algoritmo recursivo y
mediante el Método de la Distribucién en la Apertura, ante un campo incidente (TM?)
generado por una fuente omnidireccional situada en el foco del reflector.

mente calculadas ha sido posible, de igual manera que en los ejemplos anteriores,
porque la fuente se encuentra situada fuera de la minima circunferencia, centrada
en el punto medio de todas las tiras, que las contiene a todas ellas (recordar figu-
ra 7.10). Por otra parte, se ha resuelto el mismo problema mediante el conocido
Método de la Distribucion en la Apertura [82]; que, utilizando el Teorema de
Equivalencia Superficial [69], determina la amplitud del campo eléctrico disper-
sado en zona de campo lejano. Este método clasico, empleado tradicionalmente
con reflectores parabodlicos, permite obtener el campo dispersado por el reflector
en zona de campo lejano, mediante el mencionado Teorema de Equivalencia Su-
perficial, a partir del conocimiento del campo dispersado por el reflector en un
plano denominado plano de apertura; que es perpendicular al eje del reflector pa-
rabdlico y normalmente se sitia en su foco. Este campo en el plano de la apertura
se obtiene, a su vez, empleando Optica Geométrica en la superficie del reflector
para obtener el campo dispersado ante la incidencia conocida; y asumiendo pos-
teriormente que dicho campo dispersado se propaga hasta el plano de apertura
como una onda plana. Los resultados correspondientes a la amplitud del campo
eléctrico que dispersa el reflector parabdlico bajo estudio, ante la incidencia omni-
direccional considerada, se recogen en la figura 7.17; donde con linea continua se
representa dicha amplitud obtenida mediante el Método de la Distribucion en la
Apertura, y con linea punteada se dibuja la misma amplitud calculada tras apli-
car el conocido algoritmo recursivo al conjunto de tiras que definen el contorno
del reflector analizado. En la citada figura, se observa que ambos resultados son
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bastante coincidentes; aunque los nulos asociados a la solucién obtenida median-
te el Método de la Distribucién en la Apertura son absolutos, a diferencia de los
nulos correspondientes a la soluciéon calculada empleando el algoritmo recursivo
descrito en el capitulo 6. Estos resultados confirman la validez de la técnica de
analisis de objetos grandes en términos eléctricos, ante incidencia TM*, mediante
la aproximacién de su contorno por objetos iguales de menor tamano, y su poste-
rior caracterizacién conjunta mediante la versién original del algoritmo recursivo
recogida en la seccion 6.1; llegando incluso a concluir que su precision puede ser
mayor que la obtenida mediante el Método de la Distribucién en la Apertura,
debido a las diversas aproximaciones realizadas siguiendo dicho Método.

7.3.3 Reflector Parabodlico ante Incidencia TE?

En este dltimo apartado, tras haber analizado en el anterior un reflector pa-
rabdlico ante incidencia polarizada segiin TM?, se caracteriza el comportamiento
dispersor de otro reflector parabdlico, grande también en términos eléctricos, pero
ante incidencia con polarizaciéon TE?*. Concretamente, en el presente apartado se
estudia la dispersiéon electromagnética producida por un reflector parabdlico de
diametro D igual a 15, y distancia focal f de valor 20); en cuya caracterizacion,
debido al valor del diametro de dicho reflector, se aproxima su contorno mediante
un conjunto de tiras metalicas infinitas, de grosor despreciable e igual longitud,
caracterizadas mediante el algoritmo recursivo descrito en el capitulo 6. Con el
objeto de confirmar la validez de la técnica de analisis recién descrita, se compara
la amplitud del campo magnético dispersado por el citado reflector en zona de
campo lejano, obtenida empleando la mencionada técnica, con la misma amplitud
calculada haciendo uso del conocido Método de la Distribucién en la Apertura;
concluyendo de esta forma, al igual que se hizo en el apartado anterior para in-
cidencia polarizada segun TM?, que la técnica basada en aproximar el contorno
de un objeto mediante elementos idénticos de menor tamano, caracterizados pos-
teriormente de forma conjunta, proporciona también resultados correctos ante
incidencia con polarizacion TE?.

La estrategia seguida en la caracterizacién del reflector parabdlico conside-
rado en el presente apartado, que se muestra en la figura 7.18, se basa en una
aproximacion del contorno de dicho reflector mediante 30 tiras metalicas de igual
longitud y grosor infinitesimal; cuya caracterizacién conjunta puede realizarse,
como en el caso de los reflectores analizados en los dos apartados anteriores de
esta seccion, mediante la version original del algoritmo recursivo (ver seccién 6.1).
Dicha version incorpora, en cada iteracion, una nueva tira al grupo caracterizado
de forma conjunta en la iteracion anterior; resultando necesario determinar, de
manera precisa, la iteracion en la que debe incorporarse cada tira. Este orden
debe establecerse con sumo cuidado, por ejemplo siguiendo un criterio basado en
la distancia de los centros de cada tira al punto medio de dichos centros, para
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Figura 7.18: Amplitud del campo magnético dispersado en zona de campo lejano por
un reflector parabdlico (D = 15A, f = 20)), calculada empleando el algoritmo recursivo
y mediante el Método de la Distribucién en la Apertura, ante un campo incidente (TE?)
generado por una fuente omnidireccional situada en el foco del reflector.

evitar que se incurra en la primera de las limitaciones del algoritmo recursivo
(recordar apartado 6.3.1). De igual manera que para los reflectores analizados
anteriormente, en este caso se ha escogido también como punto al que referir el
espectro de campo incidente sobre el reflector parabdlico el punto medio de los
centros de todas sus tiras; pues de esta forma se minimiza el radio de la minima
circunferencia centrada en dicho punto que contiene a todas las tiras, y se reduce
por tanto el nimero de modos requeridos en la correcta reconstruccion del campo
incidente sobre el reflector parabdlico considerado.

Utilizando pues las matrices de caracterizacion conjunta obtenidas para las
30 tiras metalicas que definen el contorno del reflector parabdlico bajo analisis; se
ha determinado, ante un campo incidente TE* generado por una fuente omnidi-
reccional situada en el foco del citado reflector, la amplitud del campo magnético
dispersado en zona de campo lejano por dicho reflector. La reconstruccion del
campo magnético incidente, debido a su caracter omnidireccional, se obtiene em-
pleando un solo modo cilindrico emergente, aquél que contiene a la funcién de
Hankel de segunda especie y orden cero centrada en el foco del reflector; el cual,
para poder utilizar las matrices de caracterizacion conjunta previamente deduci-
das, debe referise al punto medio de los centros de todas las tiras. Esta operacion
se implementa mediante la correspondiente matriz de traslacion de espectro emer-
gente a incidente; quedando garantizada la validez de la reconstruccién del campo
emergente original sobre el contorno del reflector, a partir del espectro cilindrico
incidente trasladado, debido a la distancia que existe entre el foco y el punto me-
dio de los centros de todas las tiras (ver figura 7.18). El mismo problema recién
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expuesto se ha resuelto también a partir del conocido Método de la Distribucién
en la Apertura [82]; empleado tradicionalmente en el andlisis de la dispersién
electromagnética producida por reflectores parabdlicos. Este Método determina
la amplitud del campo magnético dispersado por el reflector parabdlico, haciendo
uso del Teorema de Equivalencia Superficial [69], a partir del conocimiento del
campo magnético dispersado por el reflector en un plano denominado plano de
apertura; que es perpendicular al eje del reflector y se sitiia normalmente en su
foco. La determinacion del campo magnético sobre el plano de apertura se rea-
liza encontrando en primer lugar, mediante la aplicacion de Optica Geométrica
sobre la superficie del reflector, el campo que dicho dispersor genera en sus in-
mediaciones como consecuencia del campo que incide sobre él; y propagando
posteriormente dicho campo dispersado hasta el plano de apertura como si se
tratara de una onda plana. Los resultados correspondientes a la amplitud del
campo magnético dispersado por el reflector parabdlico escogido en zona de cam-
po lejano, ante la mencionada incidencia, se recogen ambos en la figura 7.18;
donde, con linea continua, se representa la citada amplitud obtenida aplicando el
conocido algoritmo recursivo a un conjunto de tiras que aproximan el contorno del
reflector parabdlico, y con trazo de linea y punto se muestra la misma amplitud
calculada mediante el Método de la Distribucién en la Apertura. Fn esta figura,
se observa que ambos resultados son practicamente coincidentes; aunque, tal y
como ocurria en el caso del reflector parabdlico ante incidencia TM?, los nulos de
la solucién calculada mediante el Método de la Distribuciéon en la Apertura son
absolutos, de manera contraria a lo que ocurre con los nulos de la solucién dedu-
cida siguiendo la estrategia de anéalisis propuesta en el presente capitulo. Al igual
que para incidencia TM?, los resultados mostrados en la figura 7.18 confirman
la plena validez, en este caso para incidencia TE?, de la técnica de analisis de
objetos grandes en términos eléctricos basada en la aproximacion de su contorno
mediante tiras metalicas infinitas, de grosor despreciable e igual longitud, y la
posterior caracterizacion conjunta del comportamiento dispersor de dichas tiras
mediante el algoritmo recursivo propuesto en el capitulo 6; llegando incluso a
concluir, debido a las diversas aproximaciones empleadas en el Método de la Dis-
tribucion en la Apertura, que la técnica propuesta en este capitulo proporciona
resultados mas exactos que los obtenidos con el citado Método.

7.4 Antenas Cassegrain ante Incidencia TM” y
TE?

Tras haber caracterizado en la seccién anterior el comportamiento dispersor de
reflectores hiperbdlicos y parabdlicos, elementos ambos integrantes de diversos sis-
temas multireflectores, en esta seccion se analiza la dispersiéon electromagnética
producida por una posible configuracion de las antenas Cassegrain; que consta



302 Ejemplos de Multiples Objetos Dispersores

de un reflector parabdlico como elemento principal de la antena multireflectora,
y de un reflector hiperbdlico que ejerce el papel de reflector secundario. Debido a
las dimensiones de ambos reflectores, tal y como se indica en la seccién anterior,
el comportamiento dispersor de cada reflector se determina por separado aproxi-
mando su contorno mediante un conjunto de tiras metalicas infinitas, de grosor
despreciable e igual longitud, caracterizadas de forma conjunta empleando la ver-
sién original del algoritmo recursivo (ver seccién 6.1); para finalmente, en una
ultima iteracion especial, analizar el comportamiento dispersor de la estructura
Cassegrain cuando la fuente generadora del campo incidente sobre la antena es
interna al problema (ver seccién 6.4).

Concretamente, se ha caracterizado en primer lugar el comportamiento dis-
persor de una antena Cassegarin simétrica ante incidencia polarizada segun TM?*;
y en segundo lugar se ha estudiado la dispersion electromagnética producida por
una antena Cassegrain offset ante incidencia con polarizacion TE*. En ambos
casos, los resultados ofrecidos concuerdan plenamente con los esperados para ca-
da tipo de antena, y permiten asimismo corroborar las principales propiedades
dispersoras de dichas antenas; confirmando pues, de alguna manera, la validez de
la técnica escogida en su caracterizacion.

7.4.1 Antena Cassegrain Simétrica ante Incidencia TM”

En este apartado, se analiza el comportamiento dispersor de una antena Casse-
grain simétrica, cuyos elementos integrantes son grandes en términos eléctricos,
ante incidencia polarizada segun TM?. Concretamente, la antena Cassegrain con-
siderada consta de un reflector hiperbdlico con un didmetro D igual a 4\, una
excentricidad e de valor 2, y una distancia focal ¢ con valor igual a A; y de un
reflector parabdlico cuyo diametro D es igual a 14\, y que presenta una distancia
focal f de valor 8\. En el analisis de esta antena, debido a las grandes dimensio-
nes eléctricas de los reflectores que la integran, se aproxima el contorno de cada
reflector por un conjunto de tiras metélicas infinitas; las cuales se caracterizan de
forma conjunta, mediante el algoritmo recursivo descrito en el capitulo 6, para
definir por separado el comportamiento dispersor de cada uno de los reflectores
mencionados. Posteriormente, la caracterizacion definitiva de la antena Casse-
grain se realiza, utilizando las matrices que definen el comportamiento dispersor
de los reflectores que la integran, mediante una iteracién especial para fuente
interna al problema recogida también en el capitulo 6. Una vez definido el com-
portamiento dispersor de la antena Cassegrain, se determina la respuesta de dicha
antena ante un campo incidente, polarizado segun TM?, que genera una fuente
directiva situada en el foco del sistema multireflector analizado; comprobando de
esta forma algunas de las propiedades mas tipicas de estas antenas.

La estrategia concreta de analisis seguida en la caracterizacion de la antena
Cassegrain se recoge graficamente en la figura 7.19; donde se observa la formacion



7.4 Antenas Cassegrain ante Incidencia TM” y TE” 303

POSICION DE LOS OBJETOS
10 i ; .

9% 5 0 5 10

Figura 7.19: Estrategia de andlisis de la dispersién electromagnética producida por
una antena Cassegrain simétrica, cuando la fuente que genera el campo incidente esta
situada en el foco (punto C'y) del sistema multireflector, aproximando los contornos del
reflector hiperbdlico (¢ = A, e = 2, D = 4)) y del reflector parabdlico (D = 14X, f = 8X)
que integran dicha antena mediante 7 y 11 tiras respectivamente.

de dos grupos de objetos dispersores constituidos respectivamente por las 7 tiras
que aproximan el contorno del reflector hiperbdlico, y por las 11 tiras que apro-
ximan el contorno del reflector parabdlico. La caracterizacion conjunta de cada
uno de estos dos grupos se realiza, por separado, utilizando la version original del
algoritmo recursivo expuesta en la seccién 6.1; aunque, en este caso, la eleccion
de los puntos a los que referir los espectros de campo incidente sobre cada grupo,
denominados Cy,, v Cy,, en la figura 7.19, no coinciden con los puntos medios de
los centros de las tiras que integran cada grupo. La razon de las nuevas posicio-
nes escogidas para los puntos C,,, v (y,,, mostradas en la figura 7.19, obedece
al hecho de que la caracterizacion definitiva de la antena Cassegrain, cuando la
fuente es interna al problema bajo analisis (ver punto C en fig. 7.19), se realiza
aplicando una iteraciéon especial para fuente interna descrita en la seccién 6.4;
cuya correcta aplicacion requiere que el punto donde se encuentra la fuente esté
situado fuera de las minimas circunferencias, centradas en los puntos Cy,; v Ci.,,
que contienen respectivamente a todas las tiras de cada grupo. La eleccion de
las posiciones para los puntos C,,, y C,,, garantiza, como puede observarse en la
figura 7.19, el cumplimiento de la mencionada condicién; aunque esto supone que
las minimas circunferencias centradas en los puntos C,,, v C,,,, ¥ que contienen
a todas las tiras de cada grupo, presentan radios mayores a los que tendrian en el

caso de que los puntos C,,, v (y,, estuvieran situados en los puntos medios de los

2
centros de las tiras de cada grupo, y por consiguiente se produce un incremento
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Figura 7.20: Amplitud y fase del campo eléctrico incidente sobre una antena Casse-
grain simétrica, constituida por un reflector hiperbdlico (¢ = A, e=2, D =4)) y un
reflector parabdlico (D = 14X, f = 8X), que esta generado por una fuente situada en el
foco del sistema multireflector.

del nimero de modos necesarios en la correcta reconstruccion del campo incidente
sobre cada grupo de tiras.

El campo eléctrico incidente sobre la antena Cassegrain esta generado en esta
ocasion por una fuente, situada en el foco del sistema multireflector (recordar
punto C en fig. 7.19), que presenta un determinado comportamiento directivo.
La reconstruccion de este campo eléctrico incidente, recordando el apartado C.1.2,
se implementa mediante el correspondiente desarrollo en serie de modos cilindricos
emergentes; que determina una amplitud y una fase para la incidencia sobre la
antena Cassegrain recogidas en la figura 7.20. En dicha figura, se observa que
la amplitud presenta un lébulo principal apuntando en la direccion del reflector
hiperbdlico de la antena Cassegrain; mientras el frente de fase evoluciona, también
en la direccion del citado reflector hiperbdlico, de igual manera que una onda
cilindrica centrada en el punto Cy.

Una vez calculadas las matrices de caracterizacion conjunta de las tiras que
definen los contornos del reflector hiperbédlico y parabdlico de la antena Casse-
grain, se ha obtenido la respuesta de dicha antena ante la incidencia TM* descrita
en el parrafo anterior. La amplitud y la fase del campo eléctrico dispersado por
la citada antena se encuentran representadas en la figura 7.21 (apartados a y b);
mientras la amplitud y la fase del campo eléctrico total, definido como la suma
de los anteriores campos eléctricos incidente y dispersado, se muestran en la mis-
ma figura 7.21 (apartados ¢ y d). En las regiones situadas detras de cada uno
de los reflectores integrantes de la antena Cassegrain, se observa que el campo
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Figura 7.21: Amplitud y fase del campo eléctrico dispersado por una antena Cassegrain
simétrica, constituida por un reflector hiperbdlico (¢ = A, e = 2, D = 4X) y un reflector
parabdlico (D = 14X, f = 8)), ante una incidencia generada por una fuente situada
en el foco en a) y en b); y amplitud y fase del campo eléctrico total, definido como la

suma de los anteriores campos eléctricos incidente y dispersado, en ¢) y en d).

eléctrico dispersado presenta un comportamiento similar al del campo eléctrico
incidente (comparar apartados a y b en fig. 7.21 con la figura 7.20), aunque las
fases de estos dos campos difieren 180°; de manera que al sumar dichos campos

se originan sendas zonas de sombra en las mencionadas regiones (ver apartado

c en fig. 7.21). Por otra parte, el campo eléctrico dispersado se comporta como
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Figura 7.22: Amplitud del campo eléctrico incidente, dispersado y total en zona de
campo lejano correspondiente al andlisis de una antena Cassegrain simétrica, consti-
tuida por un reflector hiperbdlico (¢ = A, e =2, D =4X) y un reflector parabdlico
(D = 14X, f = 8X), con fuente situada en el foco del sistema multireflector.

una onda plana, cuyo frente de fase avanza en la direccién g = 0, a partir de la
apertura del reflector parabdlico (ver apartado b en fig. 7.21); comportamiento
que se repite en la evolucién de la fase del campo eléctrico total (ver apartado d en
fig. 7.21). Este dltimo resultado confirma una de las propiedades mas conocidas
de la antena Cassegrain; segun la cual, dichas antenas enfocan el campo eléctrico
incidente en una direccion de radiacion preferente. En el analisis tradicional de
las antenas Cassegrain, dicha propiedad se constata utilizando el concepto de la
parabola equivalente [82]; que permite sustituir los dos reflectores que integran la
antena Cassegrain por un reflector parabdlico equivalente, cuyo comportamiento
dispersor (recordar los resultados de la seccién 7.3) confirma la generacion de la
mencionada onda plana por parte de la antena Cassegrain original. Ahora bien,
esta técnica clasica de analisis no tiene en cuenta el efecto de bloqueo que intro-
duce el reflector hiperbodlico en el comportamiento de la antena Cassegrain; efecto
que, sin embargo, si se considera al utilizar el método de analisis empleado en
esta seccion para caracterizar el comportamiento dispersor de la antena Casse-
grain (ver apartado c en fig. 7.21). Por ultimo, observando de nuevo la figura 7.21
(apartado c¢), se descubre la existencia de un denso patrén de interferencias en la
region comprendida entre el reflector hiperbdlico y parabdlico de la antena Casse-
grain; que, fuera de dicha zona, desparece al predominar la onda plana dispersada
por el sistema multireflector (ver apartados ¢ y d en fig. 7.21).

Para finalizar con este ejemplo, en la figura 7.22 se representa la amplitud
del campo eléctrico incidente, dispersado y total en zona de campo lejano corres-
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pondientes al problema de la antena Cassegrain recién analizado. Como era de
esperar, en dicha figura se observa un maximo de radiacién para la amplitud del
campo eléctrico total en la direccion del eje del reflector; existiendo, sin embargo,
una relacion entre el l16bulo principal y el 16bulo secundario de esta misma grafica
que es bastante baja (aproximadamente de 5 dB), debido bésicamente al efecto
de bloqueo introducido por el reflector hiperbdlico cuya dimensién es grande en
comparacion con la del reflector parabdlico. De manera adicional, en la citada
amplitud del campo eléctrico total, se descubren unos niveles altos de radiacion
en la zona comprendida entre valores acimutales de —120° y —140°; atribuibles al
campo generado por la fuente que desborda directamente al reflector parabdlico,
y al campo dispersado por el reflector hiperbdlico que también desborda poste-
riormente al citado reflector parabdlico. El estudio de todos estos fenémenos,
tales como el bloqueo que ejerce el reflector hiperbdlico o el desbordamiento del
reflector parabdlico, asi como su posible correccion pueden realizarse gracias a la
utilizacién de la técnica de analisis descrita en esta seccion; que genera resultados
mas exactos a los proporcionados por otros métodos clasicos de andlisis como
el Método de la Parabola Equivalente, el Método del Alimentador Virtual o el
Método de la Distribucién en la Apertura, recogidos todos ellos en [82], y cuyos
resultados no permiten detectar los efectos mencionados al ser tan sélo validos
dichos resultados en el semiespacio situado delante del reflector parabdlico.

7.4.2 Antena Cassegrain Offset ante Incidencia TE”

Tras haber analizado en el apartado anterior una antena Cassegrain simétrica,
con elementos reflectores grandes en términos eléctricos, ante incidencia TM?*; en
este apartado se caracteriza el comportamiento dispersor de una antena Casse-
grain offset, con unas dimensiones grandes también eléctricamente, pero ante
incidencia con polarizacion TE?. Concretamente, la antena Cassegrain conside-
rada consta de un reflector hiperbdlico con una excentricidad e de valor 1.66, una
distancia focal ¢ igual a 10\, y una apertura cuyo diametro D presenta un valor
igual a 3X; y de un reflector parabdlico con una distancia focal f de valor 20\,
y una apertura cuyo diametro D es igual a 15\. Debido a los elevados valores
de estas dimensiones de los reflectores integrantes de la antena Cassegrain off-
set, la citada antena se ha caracterizado siguiendo la misma estrategia utilizada
en el apartado anterior; que consiste en aproximar inicialmente el contorno de
cada reflector de la antena Cassegrain offset por un conjunto de tiras metalicas
infinitas, cuya caracterizacion conjunta mediante el algoritmo recursivo descrito
en el capitulo 6 permite definir por separado el comportamiento dispersor de los
citados reflectores. Posteriormente, como la fuente generadora del campo inci-
dente (TE?) es interna al problema bajo andlisis, la antena Cassegrain offset se
caracteriza de forma definitiva aplicando una ultima iteracién especial para fuente
interna, recogida también en el capitulo 6. Por tltimo, después de caracterizar el
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Figura 7.23: Amplitud del campo magnético total en zona de campo lejano corres-
pondiente al andlisis de una antena Cassegrain offset, constituida por un reflector hi-
perbélico (¢ = 10X, e = 1.66, D = 3X) y un reflector parabdlico (D = 154, f = 20)),
ante un campo incidente (TE?) generado por una fuente directiva situada entre los dos
reflectores que integran la antena Cassegrain.

comportamiento dispersor de la antena Cassegrain offset, se ofrecen resultados de
la dispersion producida por dicha antena cuando el campo incidente, polarizado
segun TE?, esta generado por una fuente directiva situada entre los dos reflectores
que definen la antena Cassegrain offset; comprobando que el bloqueo generado
por el reflector hiperbdlico se reduce en comparacion al originado en el caso de la
antena Cassegrain simétrica.

En el analisis del comportamiento dispersor de la antena Cassegrain offset,
cuya configuracién se muestra graficamente en la figura 7.23, se ha seguido la
misma estrategia de analisis empleada en el apartado anterior; que inicialmente
requiere aproximar el contorno de los reflectores de la antena Cassegrain por un
conjunto de tiras metalicas infinitas, habiendo escogido en este caso 6 tiras para el
reflector hiperbdlico y 30 para el reflector parabdlico. A continuacién, empleando
la versién original del algoritmo recursivo (ver seccién 6.1), se caracteriza por
separado el comportamiento dispersor conjunto de las tiras que constituyen el
reflector hiperbdlico, v el de las tiras que definen el reflector parabolico. Final-
mente, debido a la ubicacién de la fuente generadora del campo incidente sobre
la antena Cassegrain offset, el comportamiento dispersor de la citada antena se
obtiene en una dltima iteracion especial para fuente interna (ver seccién 6.4). En
cuanto a la eleccion de los puntos a los que referir respectivamente los espec-
tros de campo incidente sobre cada uno de los dos grupos de tiras considerados,
contrariamente a lo que ocurria en el ejemplo del apartado anterior, es posible es-
coger en este caso los puntos medios de los centros de todas las tiras que integran
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Figura 7.24: Fase del campo magnético total; obtenido como la suma del campo
magnético incidente y del campo magnético dispersado ante dicha incidencia por una
antena Cassegrain offset, que estd constituida por un reflector hiperbélico (¢ = 104,
e = 1.66, D = 3X) y un reflector parabdlico (D = 15X, f = 20X).

cada grupo; ya que con dicha elecciéon, como puede intuirse en la figura 7.23, las
minimas circunferencias centradas en dichos puntos, que ademas contienen a los
respectivos reflectores, no incluyen a la fuente. De esta manera, no sélo se cumple
la restriccion espacial introducida por la iteracién para fuente interna (recordar
seccién 6.4); sino que se minimiza ademds el nimero de componentes modales
necesarias para reconstruir correctamente el campo incidente sobre cada uno de
los dos reflectores de la antena Cassegrain.

Una vez caracterizado el comportamiento dispersor de la antena Cassegrain
offset, se ha determinado la respuesta de esta antena frente a un campo inciden-
te, con polarizaciéon TE?, generado por una fuente directiva situada entre los dos
reflectores de la antena Cassegrain. En la figura 7.23, se muestra la amplitud
del campo magnético total en zona de campo lejano correspondiente al proble-
ma analizado; campo que se obtiene sumando los campos magnéticos incidente y
dispersado por la antena Cassegrain en la mencionada zona de campo lejano. Fn
dicha figura, se observa que el maximo del 16bulo principal se produce en un valor
acimutal ligeramente desplazado de la direccion del eje de la antena Cassegrain;
observacion que se confirma en la representacion de la fase del mismo campo
magnético total en zona de campo proximo, mostrada en la figura 7.24, donde se
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constata que el frente de fase asociado a la onda plana producida en la apertura
del reflector parabdlico no avanza exactamente en la direccion angular § = 0. FEs-
ta desviacion en la direccion de avance del frente de fase de la onda plana puede
estar produciéndose, entre otras posibles causas, debido a que el campo generado
por la fuente desborda al reflector hiperbdlico; fenémeno que puede corregirse mo-
dificando de forma adecuada el comportamiento directivo de la fuente generadora
del campo incidente sobre la antena Cassegrain. Para concluir con este ejemplo,
retornando de nuevo a la amplitud del campo magnético total en zona de campo
lejano mostrada en la figura 7.23, se observa que el nivel de 16bulo principal a
secundario presenta un valor (aproximadamente de 8 dB) mayor que el obteni-
do en el ejemplo del apartado anterior (de valor aproximadamente 5 dB) con
una antena Cassegrain simétrica; debido a que la antena Cassegrain offset, por
su configuracién, elimina parte del bloqueo que introduce el reflector hiperbélico
sobre el reflector parabdlico. De hecho, en el caso analizado en este apartado,
el nivel de 16bulo principal a secundario obtenido es todavia relativamente ba-
jo; siendo posible mejorarlo mediante un diseno mas optimizado de la estructura
Cassegrain que permita reducir el efecto del bloqueo. Estas operaciones recién
descritas, tales como la eleccion adecuada del comportamiento directivo de la
fuente o el diseno de la configuracién optima de la antena Cassegrain, se pue-
den implementar facilmente utilizando la estrategia de analisis descrita en esta
seccidn; que genera resultados precisos en tiempos de computacion bajos.

7.5 Antena Bocina ante Incidencia TM?

En esta ultima seccion, con el objeto de mostrar la potencia del método de anélisis
de objetos grandes en términos eléctricos propuesto en el presente capitulo, se
caracteriza el comportamiento de una antena bocina cuando la excitacion de
dicha antena, situada en su interior, presenta polarizacion TM”. La antena bocina
considerada en esta seccion, cuya apertura tiene un diametro D igual a 4\, se
muestra en la figura 7.25. Debido a las dimensiones de la citada antena, su
contorno se segmenta en 10 tiras; que se dividen en dos grupos para caracterizar
el comportamiento de la citada antena con excitacién interna, en este caso situada
en el punto C (ver figura 7.25). De esta manera, empleando la técnica basada
en la iteracién especial para fuente interna al problema, recogida en el capitulo 6
y empleada con éxito en los ejemplos de la seccién anterior; se determina el
comportamiento de la antena bocina. Finalmente, para validar el método de
analisis utilizado, se muestran resultados correspondientes al campo generado
por la bocina cuando la excitacion (TM?) de la antena, generada por una fuente
situada en su interior, tiene caracter omnidireccional.

La estrategia seguida en el analisis de la bocina considerada se muestra en
la figura 7.25; donde se observa la segmentaciéon del contorno de la bocina en 10
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POSICION DE LOS OBJETOS

Figura 7.25: Estrategia de andlisis del campo generado por una antena del tipo bocina
(D = 4X), aproximando su contorno mediante 10 tiras metdlicas, cuando la fuente que
excita la bocina estd situada en el punto C.

tiras metalicas infinitas, de grosor despreciable, divididas en dos agrupaciones.
La razén de este agrupamiento de las tiras obedece a que la fuente generadora
de la excitacién se encuentra situada en el punto Cy (ver figura 7.25), situado en
el interior del problema de dispersion electromagnética a caracterizar; por lo que
debe emplearse la iteracion especial para fuente interna al problema, cuya apli-
cacién requiere (recordar seccién 6.4) la mencionada division de todos los objetos
en dos grupos. Asimismo, dicha iteracion especial requiere que el punto donde se
posiciona la fuente (Cy en este caso) se encuentre situado fuera de las minimas
circunferencias, centradas en los puntos a los que se refieren los espectros de cam-
po incidente sobre cada grupo de tiras (puntos C,,, v Cy,, en fig. 7.25), y que
contienen respectivamente a las tiras que integran cada uno de los dos grupos
considerados. El cumplimiento de esta restriccién adicional supone desplazar los
puntos C,,, v C,,, de los puntos medios de los centros de todas las tiras integran-
tes de cada grupo (ver figura 7.25); lo que representa finalmente un incremento
del nimero de modos a emplear en la correcta reconstruccion del campo inciden-
te sobre cada grupo de tiras, y por tanto un mayor coste computacional en la
obtencion de resultados mediante el método escogido.

En cuanto a la excitacién (TM?) generada por la fuente, situada en un punto
interno de la antena bocina (punto Cy en fig. 7.25), se escoge un comportamiento
omnidireccional; que se consigue expresando dicha excitacion mediante un solo
modo cilindrico emergente, aquél definido en términos de la funciéon de Hankel de
segunda especie y orden cero (recordar apartado C.1.2). La amplitud y la fase
del campo eléctrico asociado a la excitacion, que constituye el campo incidente
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Figura 7.26: Amplitud y fase de la excitacion (TM?) de la antena bocina (D = 42),
generada por una fuente omnidireccional situada en el punto Cy, en a) y en b); y
amplitud y fase del campo eléctrico generado por la bocina, definido como la suma de
la excitacién y el campo eléctrico dispersado por las tiras que definen la bocina ante
dicha excitacién, en c¢) y en d).

sobre el problema de dispersion electromagnética producida por las 10 tiras men-
cionadas anteriormente, se representan en la figura 7.26 (apartados a y b); donde
se observa un comportamiento omnidireccional en la amplitud (ver apartado a),
y una evolucion del frente de fase correspondiente a una onda cilindrica generada
en el punto C (ver apartado b). Ante dicha incidencia, utilizando las matrices
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Figura 7.27: Amplitud del campo eléctrico dispersado en zona de campo lejano por
las tiras metalicas que definen una antena bocina (D = 4)), ante una excitacién (TM?)
generada por una fuente situada en el punto €'y de la bocina.

de caracterizacién conjunta de las 10 tiras que definen el contorno de la bocina,
se obtiene el campo eléctrico dispersado por las mismas; que, sumado al campo
eléctrico incidente, constituye el campo generado por la bocina cuya amplitud
y fase se recogen en la figura 7.26 (apartados ¢ y d). La amplitud y la fase de
este campo eléctrico total revelan que la bocina, ante la excitacion considerada,
genera una onda plana cuyo frente de fase avanza en la direccién = 0 (ver
apartados ¢ y d en fig. 7.26).

Por dltimo, para conocer el comportamiento de la antena bocina en zona de
campo lejano, a partir de los resultados anteriores se ha determinado en dicha
zona la amplitud del campo eléctrico dispersado por las 10 tiras que definen la
bocina; representando la citada amplitud en la figura 7.27. En esta figura, se
confirma la direccién de avance (5 = 0) de la onda plana generada por la bocina;
pues el maximo del 16bulo principal se produce en el valor acimutal asociado a la
mencionada direccién de propagacion. Asimismo, en la figura 7.27 se comprueba
que el nivel de l6bulo principal a secundario en la amplitud del campo generado
por la bocina es de aproximadamente 15 dB. Los resultados ofrecidos en esta
seccién confirman la gran utilidad del método presentado en este capitulo; que
permite analizar, ademas de los problemas de dispersion electromagnética consi-
derados anteriormente, la radiacion que generan estructuras semicerradas como
las antenas tipo bocina.






Capitulo 8

Conclusiones

En la presente tesis, se ha abordado con éxito el analisis de problemas de disper-
sion electromagnética, producida tanto en sistemas guiados (problemas cerrados)
como en espacio libre (problemas abiertos), empleando para ello métodos modales
basados en matrices generalizadas. Fstos métodos se han aplicado al estudio de
los fenémenos de dispersion presentes en diversas situaciones practicas, tales co-
mo por ejemplo en los dispositivos de microondas integrados por diferentes guias,
o en aquellas situaciones donde existe un cierto campo incidente sobre elementos
dispersores situados en espacio libre; habiendo permitido dicho estudio el anélisis
de numerosos elementos radiantes, e incluso el diseno de algunas estructuras pa-
sivas de microondas complejas.

Para analizar los problemas de dispersion electromagnética en sistemas guia-
dos, mediante matrices de inmitancias (admitancias o impedancias segin el caso),
se ha propuesto una técnica que acelera el cdlculo de los elementos de dichas ma-
trices cuya obtencién requiere evaluar una serie con infinitos términos; habiendo
validado con un estudio comparativo la mejora que supone, en términos de efi-
ciencia computacional, calcular los citados elementos mediante la nueva técnica
descrita. De igual manera, tras acelerar la caracterizacion individual de las dis-
continuidades integrantes de un dispositivo pasivo de microondas, se plantea una
nueva estrategia para resolver el sistema de ecuaciones lineales asociado al cita-
do dispositivo; estrategia basada en un nuevo algoritmo recursivo que explota la
naturaleza en banda del citado sistema, que se revela enormemente eficiente una
vez realizado el correspondiente estudio comparativo.

Estas dos técnicas propuestas, que reducen considerablemente el coste asocia-
do al analisis de dispositivos complejos de microondas, se han incorporado a una
herramienta de programacion pensada para el andlisis y el diseno de estructu-
ras pasivas de microondas implementadas en tecnologia guiada; generando pues
un programa muy completo y optimizado, de nombre comercial DUMAS 3.0, que
estd siendo distribuido por la Agencia Espacial Europea (ESA), en el marco de los
acuerdos que mantiene dicha institucion con sus paises miembros, a las empresas
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del sector aeroespacial de estos paises que disenan filtros de microondas. Con el
citado programa, se han disenado algunas estructuras pasivas realmente comple-
jas; tales como filtros paso banda en guia rectangular con tornillos de sintonia,
filtros paso banda de modo dual en guia circular con iris elipticos, y filtros paso
banda de modo dual en guia circular con iris elipticos y tornillos de sintonia. Asi-
mismo, se han planteado para cada uno de estos filtros unas estrategias de diseno
ciertamente novedosas; que han quedado completamente validadas, junto con el
funcionamiento del mencionado programa DUMAS 3.0 que incorpora las nuevas
técnicas propuestas en la tesis, mediante las medidas de las respuestas asociadas
a unas implementaciones practicas de los filtros disenados.

Entre las posibles lineas futuras de trabajo, relacionadas con el analisis efi-
ciente de la dispersion originada en sistemas guiados, puede resultar interesante
esforzarse en intentar reducir el esfuerzo computacional requerido en la evaluacion
de las series estaticas (recordar concepto en el apartado 2.2.1 del capitulo 2), y de
las partes estdticas de las series dinamicas (recordar concepto en el apartado 2.2.2
del capitulo 2), que aparecen al aplicar la técnica de aceleracién descrita en la
tesis. Aunque dichas series sélo se calculan una vez en el analisis en frecuencia
del comportamiento del dispositivo, pues son independientes de la frecuencia, en
determinadas aplicaciones con discontinuidades muy abruptas su computacion
puede resultar costosa; por lo que seria de gran interés, para acelerar todavia
mas el método propuesto, identificar alguna estrategia de suma de dichas series
que tuviera en cuenta las contribuciones modales mas significativas. Otra posi-
ble aplicacion de la técnica propuesta, que en esencia permite evaluar de manera
optima unas determinadas series, consiste en su traslacién a otros métodos de
analisis de problemas cerrados donde aparecen este mismo tipo de series. Con-
cretamente, estas series aparecen también durante el analisis de problemas de
dispersién mediante el planteamiento de una ecuacion integral, que surge tras
forzar las correspondientes condiciones de contorno. La técnica de analisis basa-
da en Ecuacion Integral constituye un método que suele emplearse con geometrias
complejas, como por ejemplo en la caracterizacion de codos en guia; tema en el
que ya se esta empezando a trabajar para acelerar la evaluaciéon de ciertas series.
Una nueva linea de trabajo asociada a la técnica de aceleracion propuesta, que
puede resultar especialmente interesante, consiste en la utilizacién combinada de
dicha técnica con un método basado en teoria de cavidades para caracterizar
ciertos dispositivos de microondas; concretamente aquéllos que presentan a la
vez uniones entre guias diferentes en planos transversales y longitudinales (res-
pecto de un eje del sistema), tales como pueden ser por ejemplo los dispositivos
conocidos como T magicas. De hecho, en la actualidad ya se dispone de resul-
tados para estas estructuras que garantizan la validez de esta nueva técnica de
analisis combinado; no habiendo incluido dichos resultados en el presente trabajo
por no extender en demasia su contenido. A su vez, empleando la mencionada
combinacion de técnicas de analisis, se esta disenando en la actualidad un trans-
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ductor ortomodal; que esta constituido por un cuerpo principal definido mediante
una cavidad triangular, a cuyos tres puertos acceden respectivamente una guia
circular y sendas guias rectangulares.

En cuanto a la futura utilizacion del programa comercial DUMAS 3.0, éste
puede emplearse en el diseno de nuevas estructuras pasivas de microondas que
incorporen algunos de los elementos novedosos susceptibles de ser analizados con
dicho programa; tales como son los tornillos de sintonia modelados con guias re-
entrantes, o los iris con seccion transversal eliptica. En este sentido, se propone
el disenio con dicho programa de filtros paso banda implementados con cavidades
evanescentes y elementos de sintonia; filtros cuya excitacién, tanto a la entrada
como a la salida, puede conseguirse bien con guias rectangulares (filtros evanes-
centes clasicos) o con guias coaxiales (filtros interdigitales). Adicionalmente, se
plantea el diseno con DUMAS 3.0 de dispositivos giradores de polarizaciéon; im-
plementados en guia circular, con iris cuadrados y elipticos, cuya configuracion
es similar a la de los filtros de modo dual propuestos en la tesis.

Por otra parte, para estudiar la dispersion electromagnética producida por
objetos en espacio libre, se ha definido un nuevo tipo de matriz generalizada,
denominada matriz de caracterizacion individual, que caracteriza el comporta-
miento dispersor de cada uno de estos objetos; habiendo determinado asimismo
una estrategia genérica que permite obtener dicha matriz para cualquier posible
objeto. Dicha estrategia combina métodos clasicos de analisis, ya sean de alta fre-
cuencia o numéricos, con técnicas de obtencién de espectros asociados a campos
electromagnéticos; pues la citada matriz de caracterizacion individual se define
en el dominio espectral. En concreto, como técnicas clasicas para determinar las
corrientes inducidas sobre la superficie del objeto dispersor, se han considerado en
este trabajo la conocida aproximacién de Optica Fisica y el tradicional Método de
los Momentos; que han sido estudiadas con detalle, determinando unos criterios
practicos para decidir qué técnica conviene emplear en cada problema concreto.
En cuanto a la obtencién de los espectros correspondientes a los campos dispersa-
dos, se han propuesto nuevamente otras dos posibles técnicas, una de ellas basada
en la Transformada Discreta de Fourier y la otra en el Teorema de Adicion para
las Funciones de Hankel; presentando también una discusion detallada acerca del
posible ambito de aplicacién de cada una de dichas técnicas. Este nuevo con-
cepto de la matriz de caracterizacion individual, y su estrategia de calculo, se ha
utilizado para analizar la dispersion producida por objetos dispersores canonicos,
como son la tira y el cilindro, ambos metalicos y bidimensionales; concluyendo
de los resultados obtenidos la validez del nuevo método propuesto para anali-
zar fenomenos de dispersion en espacio libre, asi como también algunas de las
principales ventajas asociadas a dicho método.

Una vez definido el concepto de la matriz de caracterizacién individual, aso-
ciada al comportamiento dispersor aislado de cada objeto en espacio libre, se
ha presentado un nuevo algoritmo recursivo para analizar la dispersion electro-
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magnética producida por multiples objetos; cuya aplicacién genera unas nuevas
matrices asociadas respectivamente a los objetos del problema bajo analisis, de-
nominadas ahora matrices de caracterizacion conjunta, que determinan el com-
portamiento dispersor de cada objeto teniendo en cuenta la presencia del resto. A
su vez, se plantea el analisis de objetos dispersores grandes en términos eléctricos,
tradicionalmente realizado con métodos de alta frecuencia, mediante una segmen-
tacion de su contorno en elementos de menor dimensién, y su posterior analisis
conjunto mediante el algoritmo recursivo propuesto en la tesis. Esta estrategia de
analisis se aplica de hecho a la resolucion de algunos problemas de dispersion cons-
tituidos por varias tiras metalicas; cuyos resultados se comparan con los obtenidos
mediante otras técnicas clasicas de analisis, confirmando pues la validez tanto de
la técnica de segmentacion descrita como del algoritmo recursivo propuesto. La
misma estrategia de andlisis recién mencionada, basada en segmentacion, se ha
empleado para caracterizar la dispersion producida por reflectores hiperbodlicos y
parabdlicos grandes eléctricamente; habiendo comparado los diagramas de radia-
cion obtenidos para el reflector parabdlico con los deducidos mediante el conocido
Método de la Distribucién en la Apertura, de donde se concluye que la técnica de
segmentacién junto con el algoritmo recursivo proporciona resultados muy exac-
tos. De igual manera, empleando la versiéon adecuada del algoritmo recursivo,
se ofrecen resultados correspondientes a la dispersion producida por antenas Ca-
ssegrain, integradas por los citados reflectores hiperbédlico y parabdlico; habiendo
observado en los resultados obtenidos algunos fenémenos propios de este tipo de
antenas, que empleando otros métodos clasicos de anélisis (como por ejemplo el
Método de la Distribucién en la Apertura, el Método de la Parabola Equivalente o
el Método del Alimentador Virtual) no habrian podido detectarse. Parece légico
pensar pues que la nueva técnica de analisis de dispersion multiple propuesta en
esta tesis, basada en segmentacion y en el nuevo alogoritmo recursivo expuesto,
debe utilizarse en el diseno eficiente y preciso de estructuras radiantes en espacio
libre, tales como por ejemplo las mencionadas antenas Cassegrain. Finalmente,
la potencia de esta nueva técnica se pone de manifiesto analizando el comporta-
miento de una antena tipo bocina; observando como la distribucién de campos
generada por dicho elemento radiante coincide con el comportamiento previsto
para este tipo de estructuras.

Una primera linea futura de trabajo en problemas abiertos, relacionada con
la caracterizacion individual del comportamiento dispersor de cada objeto y con
el algoritmo recursivo para analizar el acoplo entre miiltiples objetos, consiste en
agrupar los diversos programas que implementan dichos métodos de caracteri-
zacién (individual y conjunta) en un mismo entorno; de manera que el usuario
pudiera escoger de entre una serie de objetos canénicos (tira y cilindro en estos
momentos) aquéllos que integran el problema a analizar, asi como su distribucién
en el espacio libre, y que el programa se encargara de resolver de forma automatica
dicho problema de dispersion multiple. Logicamente, con la intencién de ampliar
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el nimero de objetos dispersores canonicos ofrecidos por el mencionado programa,
resultaria interesante implementar la caracterizaciéon individual de nuevos objetos
metalicos, como por ejemplo reflectores individuales hiperbdlicos y parabdlicos,
e incluso de objetos no metalicos constituidos por materiales dieléctricos, no ho-
mogéneos, o anisotropos. Asimismo, deberia crearse una libreria con matrices
de caracterizacion individual de objetos previamente caracterizados; para de esta
forma, en aquellos problemas donde intervinieran estos elementos, no tener que
repetir el proceso de calculo de sus respectivas matrices.

Como segunda linea futura de investigacion, utilizando el nuevo algoritmo
recursivo propuesto para resolver problemas de dispersion multiple, se plantea
realizar una extension de dicha técnica recursiva al analisis de nuevas aplicacio-
nes practicas; como pueden ser el estudio de fenémenos de propagaciéon en entor-
nos urbanos (comunicaciones méviles), y el andlisis de problemas de dispersion
en sistemas guiados (como diafragmas inductivos en guias de placas paralelas)
tradicionalmente resueltos con otras técnicas . En la actualidad, ambas lineas se
encuentran en sus inicios; debiendo explorarlas todavia con un mayor detalle para
garantizar sus posibilidades de éxito, y para extender posteriormente el método
de analisis a la resolucion de problemas mas complejos.

Una tercera y tltima linea de investigacion, de gran interés por cierto, se en-
cuentra relacionada con una logica extension de los conceptos asociados al analisis
de problemas de dispersion en espacio libre al caso de objetos tridimensionales;
lo que no supone en absoluto ninguna complejidad conceptual anadida, pues la
filosofia del método es la misma, aunque requiere el manejo de espectros de ondas
esféricas en lugar de espectros cilindricos (problemas bidimensionales).

De los comentarios realizados en los parrafos anteriores, es posible concluir
de forma definitiva que con el trabajo presentado se han alcanzado todos los
objetivos propuestos al inicio de la tesis; habiendo sido capaces de analizar con
éxito, mediante métodos modales y matrices generalizadas, problemas de disper-
sion electromagnética tanto en sistemas guiados como en espacio libre con las
peculiaridades que cada uno de dichos problemas conlleva. Por ultimo, mencio-
nar simplemente que el trabajo realizado ha despertado interés en la comunidad
cientifica internacional; interés avalado por la publicacion de articulos en revistas
internacionales, referenciados en la bibliografia mediante las citas [18], [66], [67] ¥
[68], v por las comunicaciones presentadas en congresos internacionales, recogidas
también en la bibliografia a través de las citas [28], [64] v [75].






Apéndice A

Desarrollos en Serie de Taylor de
la funcién f,(k)

La técnica que permite acelerar el calculo de los elementos YTﬁff) de la matriz de
admitancias generalizada de uniones planares entre guias arbitrarias, descrita de
forma detallada en el capitulo 2, se basa en extraer la dependencia frecuencial que
presentan las series infinitas a evaluar durante el calculo de dichos elementos. Para
ello, esta nueva técnica descompone en principio la serie asociada originalmente al
elemento YTﬁff) en una serie estatica, que resulta independiente de la frecuencia, y
en una serie dinamica que debe calcularse para cada frecuencia. A continuacion,
con el objeto de continuar reduciendo el esfuerzo computacional dedicado a la

evaluacién de los elementos Y.(2:2)

%2 la mencionada técnica trunca la serie dinamica
?

en una contribucién finita de términos, a evaluar en cada frecuencia, y en una serie
infinita de la que es posible extraer su dependencia con la frecuencia. Esta ultima
extraccion frecuencial puede realizarse gracias al desarrollo en serie de Taylor de
una funcién, denominada f,.(k), que forma parte de los elementos integrantes de
la citada serie infinita asociada a la serie dinamica.

En este apéndice, se presentan las expresiones analiticas explicitas de los co-
eficientes que forman parte de los desarrollos en serie de Taylor de la funcion
f-(k); tanto para el caso en el que el indice r de la serie infinita asociada a la
serie dinamica designa un modo TE, como para el caso en el que dicho indice r
determina un modo TM.

A.1 Modos TE

La funciéon f,(k), recordando (2.20), queda definida del siguiente modo

vy ot (BN - Let)
fr k =1 AO’/’ AT re Al
() =1 = Sy G (A1)




322 Desarrollos en Serie de Taylor de la funcién f,(k)

La expresion correspondiente a f,(k), para el caso en el que el indice r hace
referencia a un modo TE, se obtiene tras sustituir en (A.1) YO(TI), B, Yo(rl) y Bﬁl)
por sus correspondientes valores; lo que origina que dicha funcién f,(k), tal y
como se recoge en (2.23) para modos TE, presente el siguiente aspecto

1—(k/k§}2)2.coth(c. 1—(k/k§}2)2)
fr(k) =1- (AZ)

coth(c)

Debido a que esta funcién f.(k) presenta un comportamiento suave en la
zona asociada a valores de la variable normalizada k/kﬁ) proximos a 0 (recordar
apartado a en fig. 2.8), resulta posible aproximar en dicha zona la citada funciéon
fr(k) mediante un desarrollo en serie de Taylor centrado en k/ kﬁ) = 0; cuyo
aspecto se recoge a continuaciéon

fr(k) = ibpﬂ“ ) (%) (A.3)

t,r

Las expresiones explicitas de los coeficientes b, , no nulos correspondientes al
mencionado desarrollo en serie de Taylor de la funcién f,(k) se definen, para el
caso en el que el indice r designa un modo TE y hasta un valor maximo del indice
p igual a 8, de la siguiente manera

1 Ay
by, = -+ ———— A4
B > T e (A.4)
1 A4 AI'AQ
by, = - A5
R P L B P TR L URY P (4.5)
1 2. A, e¥ 2.¢-As-e*
bG,T = —+ +
16 (er—1)-(e?4+1) (e*—1)-(e*+1)?
? - Ag - et n Ay - Ay
2-(e2—1) (e 4 1)  2-(e*—=1)%2 (e +1)
_I_[—e6c—|—(8-cz—|—1)-e4c—|—(8-cz—|—4-c—|—1)-ezc]-Al
8 . (€2c _ 1)3 . (€2c _I_ 1)
1+4-A45) A
__ Ut dd) 4 (A.6)
8. (€2c _ 1)3 . (€2c + 1)
I AL € S Sl Rt 500
s 128 (e2¢ —1) - (e2e+1)
2.¢-A; et ¢+ As- Ag - e*

_|_

(620 _ 1) . (620 + 1)2 + 2. (620 _ 1) . (620 + 1)3
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4 Ay - A7 - ¥ N c- Ay Ay et
(€2c _ 1)2 . (€2C _I_ 1)2 (€2c _ 1)2 . (€2c _I_ 1)3
¢ - Aa A ¥ [—c% 4+ (8- + 1) - "] Ay

— 4 (e2e—1)2. (e2c+ 1)4 + 8-(e2c—1)3-(e2+1)
[(4-c243) et 4 (=16 -2 +6) - e¥]- 2 e
12.(62c_1),(62c_|_1)4
(4-c*—=6-c+34+6-A5)-c*-e*
a 12 (e2°— 1) - (e2 4 1)
(8- 244 -c+1)-e*—(1+4-A45)] Ay
8- (e —1)%- (ex+ 1)
[—3-€® 4 (16 -¢®—12-c+6) -5 464 - -e*] - Ay
18 - (€20 — 1)* - (2 4 1)
[(16-¢® =12 c—6) - e* + (3424 - A5)] - Ay

_|_

A.
48 . (620 _ 1)4 . (620 + 1) ( 7)
donde las constantes ¢, Ay, Ay, Az, Ay, A5, Ag v Ar se definen como
¢ = k)l (A.8)
2.c-e*
Al = —— A9
1 (620 + 1) ( )
Ay = —e'44.c-e*4+1 (A.10)
¢
A3 = ——- A1l
’ 2 4 (A.11)
2-[(As —c?) - e** + Aj] - e*
Ay = A.12
4 (€2c + 1)2 ( )
As = ¢-eff (A.13)
Ag = (14+2-¢)-*+(1=2-¢) (A.14)
A F ¢
A7 = —— 4+ ——— A.15
7 6 + 173 ( )
A.2 Modos TM
La funcion f,(k), recordando nuevamente (2.20), se define como
Y(Tl) - cot ﬁl) e
Folk) =1 - 22 (@(1) J (A.16)
Yo, - cot(Br - Let)
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La expresion correspondiente a f,(k), para el caso en el que el indice r hace

referencia a un modo TM, se obtiene tras sustituir en (A.16) YO(TI), B, YO(TI) y
B por sus correspondientes valores; lo que origina que dicha funcién f,(k), tal
y como se recoge en (2.23) para modos TM, presente el siguiente aspecto

2
Coth(c~ 1—(k/k§}r)) )

2
1-— (k/kg}r)) - coth(c)

fk)=1- (A.17)

Debido a que esta funcién f,(k) también presenta una evolucién suave en la
zona asociada a valores de la variable normalizada k/kﬁ) proximos a 0 (recordar
apartado b en fig. 2.8), resulta posible aproximar de nuevo en dicha zona la citada
funcién f,(k) mediante un desarrollo en serie de Taylor centrado en k/ kﬁ) =0
cuyo aspecto se recoge a continuacion

fr(k) = i_o: by,r - (%) (A.18)

t,r

Las expresiones analiticas de los coeficientes b, , no nulos correspondientes al
mencionado desarrollo en serie de Taylor de la funcién f,(k) se definen, para el
caso en el que el indice r designa un modo TM y hasta un valor maximo del
indice p igual a 8, de la siguiente manera

5277« = —%4-(62:4%1) (Alg)
3 Ay Ay - Ay
by, = ) + (e2°— 1) T 2. (e2— 1)2 (2 + 1) (A.20)
5 2. A; e 2.¢-As et
be, = ——+ +
16 (er*—1)-(er4+1) (e —1)-(e*+1)?
? - Ag - et Ag - Ay
Ty (1) (1P 2 (1R (i)
[B-ef“+ (8- c*=3) e+ (8- 2 —12-¢c—3) -e*] - A
8- (2 —1)%- (ex 1)
(3+12- A5) - Ay
8- (€2 —1)3 . (e + 1) (A.21)
35 2-(21—4-04—é c3—|—% cz—%-c) e
bor = g T (@ —1) (&1 1)
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n AQ‘A7‘€2C n C'AQ'A3-64C
(620 _ 1)2 . (620 + 1)2 (620 _ 1)2 . (620 n 1)3
Cz'AQ-A6-€4C [3.e6c+(8,02_3)_64c]‘A4

- 4-(e2—1)2 . (e2e 4 1) T 8- (e —1)3 (e +1)
[(4-02—|—3)-e4c—|—(—16-02+6)-eQC]-CQ-e‘lC
12-(e2¢—1) - (e2¢+1)*
(4-c*=6-c+3+6-A5)-c*-e*
Bl 12 (2 —1) - (e2 4+ 1)
(8- —12-c—=3)-e*+(3+12-A5)]- Ay
8- (2 —1)3 . (ex 4 1)
N [15-e® + (16 - ® + 48 - c* + 60 - ¢ — 30) - €5 + 64 - ¢ - ] - Ay
48 - (e2c = 1) - (2 4+ 1)
L [06-¢" 48 ¢ 4 60-c 4 30) - — (15 4120 - A3)] - 4y
48 - (e2e = 1)* - (e2 4+ 1)

(A.22)

donde las constantes ¢, Ay, Ay, As, Ay, As, Ag y Ar; se definen en este caso
2 2 2 2 2 2
mediante las siguientes expresiones

¢ = kYl (A.23)
2.c.e*
Al = —— A.24
1 (€2C + 1) ( )
Ay = e*4+4.c.e -1 (A.25)
2 e
A = T (A.26)
2 [(As — *) - e* + Az] - e*
Ay = A2
4 (€2C _I_ 1)2 ( 7)
As = c-e* (A.28)
Ag = (1—|—2-c)-620—|—(1—2-c) (A.29)
A e
Ar = ——+ -3 A.
7 G + 173 (A.30)






Apéndice B

DUMAS 3.0: Un Programa para
el Analisis y el Diseno Eficiente
de Estructuras Pasivas de
Microondas

El analisis y el diseno de estructuras pasivas de microondas, a medida que se in-
crementa su complejidad, requiere de programas especialmente optimizados que
generen de manera eficiente resultados muy precisos; tal y como se ha puesto de
manifiesto en los ejemplos de diseno recogidos en el capitulo 3. Con el objeto
de acelerar la caracterizacion electromagnética de las diferentes uniones planares
que integran las estructuras pasivas de microondas, empleando en dicha caracte-
rizacién matrices de admitancias generalizadas, en el capitulo 2 (seccion 2.2) se
describe una técnica novedosa para calcular eficientemente aquellos elementos de
las mencionadas matrices cuya evaluacion tradicional resulta mas costosa. Por
otra parte, en el mismo capitulo 2 (secciéon 2.3) se propone un método recursi-
vo para resolver con eficiencia el sistema de ecuaciones lineales, cuya matriz de
coeficientes presenta una estructura en banda al utilizar matrices de admitan-
cias generalizadas, que surge al analizar el comportamiento electromagnético del
dispositivo considerado. Estas dos nuevas técnicas, que permiten reducir sustan-
cialmente el coste temporal asociado al analisis de dispositivos complejos (recor-
dar resultados ofrecidos en el capitulo 2), se han incorporado a un programa de
analisis y diseno de estructuras pasivas de microondas; generando una version de
dicho programa denominada DUMAS 3.0, cuyos rasgos mas destacados pretenden
describirse en el presente apéndice.

Junto a las dos técnicas recién comentadas que incorpora el citado programa
DUMAS 3.0, éste ofrece también la posibilidad de analizar y disenar dispositi-
vos de microondas empleando modos accesibles y localizados; cuyos respectivos
conceptos se exponen inicialmente en este apéndice. Como uno de los principales
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objetivos del mencionado programa es el diseno de filtros paso banda, a conti-
nuacion se describen dos redes ideales que incorpora dicho programa para poder
disenar los citados filtros paso banda, implementados con cavidades resonantes
en las que tan soélo se excita el modo fundamental, siguiendo el procedimiento
expuesto en [40]. Asimismo, se presenta una tercera red ideal pensada para po-
der disenar con ella nuevamente filtros paso banda; pero implementados en esta
ocasion con cavidades evanescentes (no se excita ningin modo) y elementos de
sintonia, lo que a su vez requiere modificar ligeramente el procedimiento de di-
seno planteado en [40]. Por tltimo, reseniar que DUMAS 3.0 estd preparado para
trabajar conjuntamente con el programa comercial ANAPLAN-W; permitiendo
pues la incorporacion a los disenos de tramos uniformes de guias reentrantes con
contornos basicos rectangulares y circulares, que pretenden simular el efecto de
los tornillos de sintonia utilizados tradicionalmente en numerosos dispositivos por
diversas razones (ver capitulo 3). Con la intencién pues de mostrar esta opcion
adicional, asi como para describir brevemente el modo de funcionamiento bésico
del programa DUMAS 3.0, se ofrece finalmente un ejemplo practico de manejo
del mismo; correspondiente al analisis de la respuesta electromagnética que pre-
senta el filtro de modo dual en guia circular, con iris elipticos y guias circulares
reentrantes, propuesto en el capitulo 3 (apartado 3.2.3).

B.1 Modos Accesibles y Localizados

Los modos accesibles y localizados, introducidos de alguna manera en [9], se
definen por primera vez empleando dichas acepciones en [83]; habiendo sido utili-
zados posteriormente en numerosas ocasiones, tal y como puede comprobarse por
ejemplo en [53,84, 85]. Estos tipos de modos surgen al caracterizar uniones pla-
nares entre guias arbitrarias mediante redes equivalentes multimodales, en el caso
que nos ocupa basadas en matrices de admitancias generalizadas, que en princi-
pio requieren un numero infinito de modos para describir los campos eléctrico y
magnético existentes cerca de la union planar en cada una de las guias que definen
dicha unién; aunque en la practica, para poder implementar computacionalmente
las mencionadas matrices, el numero teéricamente infinito de modos a utilizar se
trunca en un valor finito que garantiza resultados convergentes. Este valor finito
dependera légicamente del tipo de discontinuidad considerada; que excitara un
mayor o un menor nimero de modos en sus proximidades. Ahora bien, cuando
se pretende analizar dispositivos de microondas constituidos por la conexién en
cascada de diferentes tramos de guias uniformes, si la longitud de dichos tramos
es suficientemente grande, tan sélo una pequena parte de los modos excitados en
las proximidades de cada unién (aquéllos con nimeros de onda de corte de valor
més bajo) afectan a las discontinuidades vecinas; por lo que en la conexién de
las redes equivalentes multimodales asociadas a cada union, haciendo uso de las
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correspondientes matrices de admitancias generalizadas asociadas a los tramos
de guia uniforme que las unen, deben considerarse tinicamente esos pocos modos
mencionados que constituyen los llamados modos accesibles. En cuanto al res-
to de modos excitados en las proximidades de cada discontinuidad (aquéllos con
nimeros de onda de corte de valor elevado), que se denominan modos localizados,
deben tenerse en cuenta tinicamente en la caracterizacion de cada union planar;
sin embargo, como estos modos se encuentran al corte en los respectivos tramos
de guia uniforme a los que pertenecen, cada uno de los accesos asociados a dichos
modos en las correspondientes matrices de admitancias generalizadas se cargaran
con la admitancia caracteristica del modo al que representan.

Segun se termina de explicar, cuando se caracteriza una union planar em-
pleando modos accesibles y localizados, debe determinarse una nueva matriz de
admitancias generalizada que relaciona tinicamente modos accesibles; cuya de-
duccién, basada en la matriz de admitancias generalizada asociada originalmente
a la mencionada union, requiere imponer sobre esta tultima matriz la citada con-
dicién de carga de los modos localizados que se consideran en cada puerto de la
union. Seguidamente, se ofrecen las expresiones analiticas que permiten relacio-
nar las mencionadas matrices; para lo cual se escoge una unién planar genérica
entre dos guias arbitrarias, de la que se determina inicialmente su red equivalente
multimodal calculando la correspondiente matriz de admitancias generalizada.
Haciendo uso pues de dicha matriz, que denominaremos Y, es posible relacionar
los vectores columna [ y V', constituidos respectivamente por corrientes y voltajes
modales, de la siguiente manera

I=Y.V (B.1)

En (B.1), los dos vectores columna [ y V estan constituidos respectivamente
por dos subvectores; cada uno de los cuales representa a su vez las amplitudes de
las funciones vectoriales modales normalizadas, asociadas bien al campo eléctrico
o magnético transversal, que permiten evaluar dichos campos en cada uno de
los dos puertos que definen la uniéon. Las dimensiones de estos subvectores se
corresponden respectivamente con el nimero de modos totales escogidos para
representar los campos eléctrico y magnético en cada puerto; nimeros que en
el caso considerado, tal y como puede observarse en la figura B.1 (apartado a),
se designan mediante los pardmetros NM(1) para el puerto 1 y NM(2) para el
puerto 2. A continuacion, debido a que la discontinuidad caracterizada se piensa
conectar a las uniones vecinas mediante tramos de guia uniforme suficientemente
largos, los modos considerados en cada puerto se dividen en accesibles y localiza-
dos; representando ahora en la figura B.1 (apartados a y b) el nimero de modos
accesibles escogido en cada puerto mediante los pardametros NMa(1) y NMa(2)
respectivamente. Con el objeto de obtener una nueva matriz de admitancias
equivalente para la misma union planar considerada, que ahora relacione tan sélo
corrientes y voltajes asociados a los modos accesibles presentes en cada puerto
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Figura B.1: Representacién de una unién planar entre dos gufas arbitrarias median-
te una red equivalente multimodal, basada en la matriz de admitancias generalizada
original cuyos modos localizados estan cargados con sus respectivas admitancias carac-
teristicas, en a); y representacién de la misma unién planar mediante otra red equiva-
lente multimodal, basada en una matriz de admitancias equivalente a la original que
sélo relaciona modos accesibles, en b).

de la unién, resulta necesario como es sabido cargar los accesos de la matriz ori-
ginal correspondientes a los modos localizados con sus respectivas admitancias
caracteristicas; presentando pues dicha matriz original cargada el aspecto que se
ofrece en la figura B.1 (apartado a). Para trasladar dicha condicién de carga a
la relaciéon matricial definida anteriormente en (B.1) por la matriz Y, conviene
considerar dos matrices diagonales denominadas A y B; cuyas diagonales prin-
cipales estan constituidas por tantos elementos como la suma de los nimeros de
modos totales asociados respectivamente a cada puerto, presentando cada uno de
dichos elementos un valor igual a 1 o igual a 0. En concreto, la matriz A contiene
elementos unitarios en aquellas posiciones de la diagonal principal correspondien-
tes a modos localizados definidos en ambos puertos de la union, y valores nulos
en el resto de elementos; mientras la matriz B es complementaria de la matriz
A recién descrita (elementos unitarios en las posiciones de la diagonal principal
asociadas a los modos accesibles y valores nulos en los restantes elementos). Asi
pues, como la suma de las matrices A y B es igual a la matriz identidad U, la
relaciéon expuesta previamente en (B.1) puede expresarse también como

[=Y - A-V4+Y.B-V (B.2)

Para definir la condiciéon de carga de los accesos de la matriz de admitan-
cias generalizada correspondientes a los modos localizados, condicion recogida
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graficamente en la figura B.1 (apartado a), es necesario definir una matriz de
impedancias de carga también diagonal; en la que los elementos de su diagonal
principal asociados a los modos localizados son iguales respectivamente a las im-
pedancias caracteristicas de dichos modos con signo negativo, y los elementos
restantes correspondientes a los modos accesibles presentan todos ellos valores
nulos. El signo negativo que presentan todos los elementos no nulos de la men-
cionada matriz se debe a la eleccién de los sentidos de las corrientes modales
en la red equivalente multimodal; los cuales, tal y como puede apreciarse en la
figura B.1 (apartado a), se escogen siempre para que la potencia transportada
por cada modo fluya siempre hacia la union planar caracterizada. Haciendo uso
pues de la matriz de impedancias de carga recién descrita, denominada Zg, la
condicién de adaptacion impuesta sobre los modos localizados puede expresarse
matricialmente mediante la siguiente relacion

AV ="Zy-1 (B.3)

Sustituyendo en (B.2) la condicién de carga recién expuesta en (B.3), y tras
manipular algebraicamente la expresion resultante, se obtiene la siguiente nueva
relacion matricial entre los vectores columna [ y V

(U=Y -Z)-I=Y -B-V (B.4)

donde U designa de nuevo la matriz identidad ya descrita anteriormente. Pre-
multiplicando a continuaciéon ambos lados de la igualdad recogida en (B.4) por
el producto de matrices B - (U =Y - Zo)_l, es posible despejar el vector columna
B - I como se indica seguidamente

B-1=B-(U=Y -Z)"-Y-B-V (B.5)

En esta tltima expresion recogida en (B.5), el vector columna B- I contiene en
las posiciones correspondientes a los modos accesibles sus respectivas corrientes
modales, y valores nulos en el resto de los elementos; mientras el vector columna
B -V presenta el mismo tipo de comportamiento pero en esta ocasion para los vol-
tajes modales. Con el objeto de identificar pues la nueva matriz de admitancias
generalizada asociada a la unién planar considerada, que relaciona unicamente
modos accesibles (ver apartado b en fig. B.1), resulta conveniente definir unos
nuevos vectores columna I’ y V'; que estan integrados respectivamente por los
elementos no nulos de los mencionados vectores columna B-1y B-V. Adicional-
mente, denominando a la nueva matriz de admitancias buscada como Y, debe
satisfacerse la siguiente relacion entre los vectores columna I’y V’

=y .v (B.6)

Recordando ahora las respectivas relaciones expuestas en el parrafo anterior
entre los vectores columna I’, V' y los productos B -1, B-V, asi como la relacién
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entre estos dos productos definida segiin (B.5), es posible concluir definitivamente
que la matriz Y esta constituida por subbloques de la matriz definida por el
producto B - (U —Y - Zo)_l - Y. Esta nueva matriz Y, equivalente a la matriz
original Y, relaciona tinicamente los modos accesibles considerados en cada puerto
de la unién planar caracterizada; representando a partir de este instante la red
equivalente multimodal correspondiente a la mencionada union.

El programa DUMAS 3.0 contempla los dos tipos de modos recién descritos;
permitiendo al usuario definir para cada guia integrante de la estructura bajo
analisis el niumero de modos accesibles, aquéllos que integran las redes equiva-
lentes multimodales a conectar entre si para analizar la estructura global, asi
como el nimero de modos totales (accesibles mas localizados), los cuales se utili-
zan unicamente al caracterizar las uniones planares en las que intervienen dichas
guias. Para utilizar de manera adecuada estos dos tipos de modos, es recomen-
dable realizar estudios previos de convergencia; que determinen en ambos casos
el nimero minimo de modos requeridos para obtener resultados convergentes al
analizar la estructura considerada. El empleo de modos accesibles y localizados
representa, como se desprende del desarrollo ofrecido anteriormente, un mayor es-
fuerzo computacional en la obtencién de la red equivalente multimodal asociada a
cada discontinuidad de la estructura global; puesto que primero debe calcularse la
matriz de admitancias original correpondiente a cada discontinuidad, y posterior-
mente debe procesarse dicha matriz para obtener la nueva matriz de admitancias
equivalente buscada que relaciona tan sélo modos accesibles. Ahora bien, este
mayor coste computacional recién expuesto puede quedar sobradamente compen-
sado durante la resolucion del sistema de ecuaciones lineales en banda asociado a
la estructura global bajo analisis; sistema cuya resolucién, mas o menos rapida,
depende de las dimensiones de las matrices que integran la red global construida,
es decir del numero de modos accesibles escogido para cada guia de dicha estruc-
tura. En consecuencia, la posibilidad que ofrece DUMAS 3.0 de utilizar modos
accesibles y localizados permite disenar con dicho programa, de una forma mas
optimizada, ciertas estructuras pasivas de microondas; concretamente aquellas
estructuras que, debido al tipo de discontinuidades que la integran y a los largos
tramos de guia uniforme que unen dichas discontinuidades, requieren considerar
un numero relativamente bajo de modos accesibles en cada una de sus guias.

B.2 Redes Ideales para el Diseno de Filtros

Entre las diferentes opciones que ofrece el programa DUMAS 3.0, una de las mas
interesantes consiste en la posibilidad de disenar con dicho programa, siguiendo
el procedimiento descrito en [40], filtros paso banda con cavidades resonantes en
las que tan so6lo se propagan sus respectivos modos fundamentales; para lo cual
el citado programa incorpora dos redes ideales, cuya respuesta puede analizarse
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por tramos para determinar segin se indica en [40] las dimensiones finales de
la estructura real a disenar. A continuacién, se mencionan las peculiaridades
mas importantes que presentan estos dos tipos de redes ideales incorporadas a
DUMAS 3.0; y posteriormente se muestra con un ejemplo practico como hacer
uso de una de ellas para disenar un filtro.

La primera de estas dos redes ideales constituye un modelo paso banda pro-
puesto en [32]; que estd integrado por simples inversores de impedancia y por
resonadores serie; escogiendo para implementar dichos resonadores serie en el
modelo ideal tramos de guia uniforme de longitud A,o/2, donde Ajo representa la
longitud de onda en cada una de las citadas guias correspondiente a la frecuencia
central de la banda de paso del filtro a sintetizar. La eleccion de guias reales
en el modelo ideal, que se escogen idénticas a las utilizadas posteriormente en la
estructura real a disenar, permite predecir con bastante precision en el modelo
ideal el efecto dispersivo que en la respuesta real del dispositivo introducen las
guias empleadas como resonadores; y asimismo, al emplear tanto en el modelo
ideal como en el real el mismo tipo de guias, se garantiza casi con total seguri-
dad que la respuesta ofrecida por el modelo ideal podra recuperarse empleando
la estructura real. Ahora bien, el principal inconveniente de esta primera red
ideal se encuentra asociado precisamente al hecho de utilizar guias reales como
resonadores serie del modelo; inconveniente que se pone de manifiesto al intentar
disenar filtros cuya banda de paso presenta un gran ancho, debido a que el pro-
pio comportamiento dispersivo de las guias reales utilizadas en el modelo afecta
negativamente a su respuesta. Concretamente, este efecto dispersivo repercute
en la respuesta ofrecida por el modelo ideal dentro de la banda de paso; provo-
cando que los picos asociados a las pérdidas de retorno (pardmetro Siq) en dicha
banda de paso no presenten todos ellos el mismo nivel. Con el objeto de poder
disenar correctamente filtros paso banda cuyas respuestas sean muy anchas resul-
ta necesario pues, debido a la limitacion recién expuesta que presenta este primer
modelo, establecer una segunda red ideal cuyo comportamiento resulte adecuado
para las mencionadas aplicaciones de grandes anchos de banda; red ideal que se
describe basicamente a continuacion.

La segunda red ideal, a diferencia del primer modelo ideal, se basa en un
prototipo paso bajo recogido también en [32]; que esta constituido nuevamente
por inversores de impedancia, y en esta ocasién por inductancias serie. Como
resulta que independientemente del valor que presenten las citadas inductancias,
la respuesta del filtro siempre puede recuperarse eligiendo inversores de impedan-
cia adecuados (ver detalles en [32]); para dichas inductancias serie se eligen unos
valores que tienen en cuenta el comportamiento dispersivo de las guias utilizadas
en las estructuras reales como resonadores, aunque la manera de considerar el
comportamiento dispersivo es diferente a la implementada en el primer tipo de
red ideal. Adicionalmente, debido a que la respuesta a sintetizar es paso banda y
el prototipo escogido es paso bajo, resulta necesario implementar una transforma-
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cion paso bajo a paso banda que traslade la respuesta ideal a la banda de interés;
transformacion escogida de manera que el citado comportamiento dispersivo de
las guias empleadas como resonadores en la estructura real vuelve a introducirse
en la red ideal. Con este segundo tipo de red ideal, al no utilizar directamente
guias reales en el prototipo paso bajo, se resuelve el problema planteado por la
primera red ideal para disenar filtros con respuesta paso banda muy ancha; pues-
to que, independientemente de dicho ancho de banda, la respuesta ideal obtenida
con este segundo tipo de red no presenta ningun tipo de degradacién, a diferencia
de lo que ocurria en las pérdidas de retorno (pardametro Si1) con el primer tipo
de red. Ahora bien, al manejar el segundo tipo de red ideal se debe ser extrema-
damente cuidadoso; ya que el hecho de poder obtener con una red ideal cualquier
tipo de respuesta, no supone en modo alguno poder conseguir esa misma respues-
ta empleando una estructura real de filtro paso banda. De hecho, pueden darse
casos practicos en los que las respuestas deseadas se obtengan perfectamente em-
pleando el segundo tipo de red ideal; que, sin embargo, no puedan conseguirse en
la practica al utilizar guias reales tanto para implementar las ventanas de acoplo
como las cavidades resonantes del filtro a disenar.

De los comentarios realizados en los dos parrafos anteriores, a la hora de elegir
el tipo de red ideal a emplear en el disenio de un filtro paso banda, se deduce que
el parametro mas importante a considerar es el ancho de banda relativo que se
desea obtener en la respuesta a implementar; ancho de banda relativo que se de-
fine, como es bien sabido, mediante el cociente entre el ancho de banda absoluto
y la frecuencia central de la banda de paso de la respuesta del filtro. Para elegir
pues entre un tipo u otro de red ideal, se recomienda seguir el siguiente criterio
deducido empiricamente; que consiste en elegir el primer tipo de red ideal para
disenar filtros cuya respuesta presente un ancho de banda relativo inferior al 3%,
y el segundo tipo de red ideal cuando se pretende que la respuesta paso banda
del filtro a disenar tenga un ancho de banda relativo superior o igual al citado
valor umbral del 3%. La eleccién del valor critico se ha realizado observando que
el primer modelo ideal, para filtros con anchos de banda relativos ligeramente su-
periores o incluso iguales al 3%, comienza a producir respuestas paso banda con
degradaciones en las pérdidas de retorno (parametro Si;); habiendo comprobado
que dichas degradaciones desaparecen al utilizar el segundo modelo de red ideal,
y que es posible ademas implementar la respuesta ideal con elementos reales. No
obstante, tal y como se ha comentado con anterioridad, si el ancho de banda re-
lativo de la respuesta a obtener crece bastante, aun cuando la respuesta obtenida
con el modelo ideal no presente ninguna degradacion, no resultara posible sinte-
tizar en la practica dicha respuesta ideal; debido basicamente al comportamiento
dispersivo de las guias utilizadas en la implementacién real del filtro.

A modo de ejemplo, seguidamente se expone cémo utilizar la opcion de diseno
que ofrece el programa DUMAS 3.0 empleando las redes ideales recién descritas;
para lo cual se ha escogido uno de los filtros paso banda en guia rectangular
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Figura B.2: Imagen del programa DUMAS 3.0 durante la etapa de disefio de un
filtro paso banda empleando el primer tipo de red ideal; concretamente cuando se estd
analizando la respuesta de la estructura real para disenar su segunda cavidad junto con
sus respectivas ventanas de acoplo.

propuestos en el capitulo 3 (apartado 3.1.3), en concreto aquél que empleando
tornillos de sintonia presenta una respuesta paso banda de 300 MHz centrada a
13 GHz. El tipo de red ideal escogido para disenar este filtro paso banda, debido
a sus requerimientos de ancho de banda relativo (inferior al 3%), corresponde
pues al primer modelo planteado; que utiliza como se ha comentado guias reales
para implementar los resonadores serie. En la figura B.2, se recoge una imagen
de pantalla de una estacion de trabajo; que corresponde al proceso de diseno del
mencionado filtro empleando el programa DUMAS 3.0, reflejando en concreto di-
cha imagen el instante en el que se esta simulando el comportamiento de las dos
primeras cavidades de la estructura real para completar su diseno. La opcion que
permite disenar filtros paso banda con DUMAS 3.0 se selecciona en dicho pro-
grama, tal y como puede observarse en la figura B.2, eligiendo la opcién nimero
2 del menu principal; aquél mostrado en la ventana etiquetada como Terminal, al
que se accede tras arrancar el programa ejecutando DUMAS3 en entorno UNIX e
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introducir el nombre asignado al proyecto en cuestién (en este caso denominado
tufil3ds). En el mencionado mend principal del programa DUMAS 3.0, aparte
de la citada opciéon nimero 2 correspondiente al diseno de filtros, se presentan
asimismo el resto de posibles opciones que ofrece el programa; cuya descripcion
se recoge posteriormente. Asi pues, tras seleccionar la opciéon nimero 2 en el
menu principal del programa, se abre de forma automatica una nueva ventana
titulada Filter Design Menu (ver fig. B.2); con la que se podré realizar el proceso
de diseno expuesto en [40], que requiere disenar cavidad tras cavidad comparando
las respuestas que ofrecen la red ideal y la estructura real. Observando esta se-
gunda ventana, se descubre la existencia de dos opciones, numeradas como la 1y
la 2, que abren sendas ventanas tituladas Input Data ldeal Filter e Input Data Real
Filter; en las que es posible editar respectivamente las caracteristicas de la red
ideal cuya respuesta sirve de modelo en el proceso de diseno a realizar, asi como
las dimensiones de la estructura real que se esta disenando. En el caso del fichero
de entrada asociado a la red ideal, se descubre entre otros parametros como se
define el orden del filtro, la atenuacion que debe presentar el rizado del parametro
Sa1 del filtro en su banda de paso, o las frecuencias de corte inferior y superior
de la banda de paso del filtro, y también légicamente las guias a utilizar como
resonadores serie en el prototipo paso banda. Un parametro bastante importante
en dicho fichero es aquél que define el numero de resonadores serie a considerar en
la red ideal para obtener su respuesta; niimero que comenzando en un valor igual
a 1 debe incrementarse progresivamente para disenar cavidad tras cavidad de la
estructura real, comparando para ello las respuestas de las porciones de la estruc-
tura real y de la red ideal consideradas en cada caso. En el ejemplo recogido en la
figura B.2, dicho parametro presenta un valor igual a 2; puesto que, tal y como se
ha mencionado anteriormente, dicho ejemplo corresponde al momento en el que
se estd disenando la segunda cavidad (junto con sus ventanas inductivas) de la
estructura real. En cuanto al fichero de datos asociado a la estructura real, en su
respectiva ventana pueden observarse entre otros parametros aquéllos que definen
su geometria, permitiendo especificar para cada guia el tipo de la misma (ver po-
sibles tipos en la secciéon B.3) y sus dimensiones junto a los mencionados nimeros
de modos accesibles y totales (accesibles mas localizados) a considerar en dicha
guia (recordar seccion B.1), o aquellos parametros mas generales que definen por
ejemplo el nimero de términos a emplear en la evaluacion de las series estaticas
de las diferentes uniones que integran la estructura (recordar apartado 2.2.1 del
capitulo 2), y el nimero de sumandos a considerar durante el calculo de las par-
tes estdticas de las series dinamicas asociadas también a dichas uniones (recordar
apartado 2.2.2 del capitulo 2). Una vez completados los ficheros de entrada de
la red ideal y de la estructura real, debe analizarse en primer lugar el compor-
tamiento de la red ideal cuya respuesta servird de modelo con el que disenar la
estructura real; para lo cual en el menu de disenio de filtros debe seleccionarse la
opcién numero 3, pues para disenar el filtro propuesto se ha escogido la primera
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Figura B.3: Imagen del programa DUMAS 3.0 durante la etapa de disefio de un
filtro paso banda empleando el primer tipo de red ideal; concretamente tras analizar la
respuesta de la estructura real una vez finalizado el disefio de su segunda cavidad junto
con sus respectivas ventanas de acoplo.

red ideal. A continuacion, debe simularse la estructura real cuyas dimensiones
fisicas pretenden optimizarse; debiendo seleccionar para ello en el mismo menu
mencionado previamente la opcién nimero 6, que analiza la estructura descrita
en su fichero de datos empleando las técnicas de andlisis eficiente descritas en el
capitulo 2. La ejecucién de este analisis produce varios mensajes mostrados en
una nueva ventana que abre el programa bajo titulo DUMAS3. Filter Design (ver
fig. B.2); entre los que se encuentran algunos relacionados con una comprobacién
previa que hace el programa de la geometria de la estructura, para evitar rehacer
calculos si la estructura presenta discontinuidades repetidas, asi como mensajes
que indican la frecuencia a la cual el programa estd analizando la estructura.
Después de finalizar el analisis de la estructura considerada en el ejemplo
anterior, el programa genera automaticamente una grafica comparativa con las
respuestas (pardmetros Sy;) de la red ideal y de la estructura real; tal y como
se recoge en la figura B.3. Dicha grafica, generada con un programa de libre
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distribucién denominado Gnuplot, permite comparar las respuestas real e ideal;
deduciendo pues de dicha comparacion los cambios a realizar en el fichero de
datos de la estructura real para que su nueva respuesta se aproxime mas a la
ideal, aunque en el caso mostrado en la figura B.3 ambas respuestas se encuen-
tran superpuestas al haber culminado ya el diseno de la segunda cavidad. La
mencionada grafica no sélo aparece en pantalla tras realizar un analisis de la es-
tructura real, como ocurre en el caso considerado en la figura B.3, sino que se
genera también cuando se finaliza el anélisis de la red ideal escogida para disenar
el filtro. Asimismo, sin necesidad de realizar ningin tipo de analisis, es posible
recuperar la ultima de las mencionadas graficas que apareci6 en pantalla eligiendo
la opcién nimero 7 del ment de diseno de filtros (ver fig. B.3); e incluso imprimir
dicha gréfica, para lo cual debe seleccionarse ahora la opcion numero 8 del mismo
menu recién mencionado.

Ademas de las dos redes ideales descritas con anterioridad, el programa DU-
MAS 3.0 incorpora un tercer tipo de red ideal bastante novedoso; que permite
disenar filtros paso banda implementados con cavidades evanescentes, aquéllas
en las que todos los modos se encuentran al corte, y elementos de sintonia pa-
ra implementar tanto los acoplos requeridos como las resonancias precisadas en
las cavidades evanescentes. La nueva red ideal propuesta es bastante similar al
segundo tipo de red ideal expuesto previamente; es decir, se basa en el mismo
modelo paso bajo recogido en [32] que consta de inversores de impedancia e in-
ductancias serie. Sin embargo, como en esta ocasion las cavidades del modelo
ideal son evanescentes, no es necesario considerar ningun tipo de efecto disper-
sivo en los valores de las inductancias, ni tampoco en la transformacién paso
bajo a paso banda que debe implementarse para trasladar la respuesta ideal a la
banda de frecuencias de interés; escogiendo pues en este caso una transformacion
clasica ofrecida en [32]. Este tipo de filtros con guias evanescentes y elementos de
sintonia, cuya descripcién se recoge por ejemplo en [86,87], pueden disenarse con
DUMAS 3.0 debido a que este programa permite simular en la estructura real el
efecto de los elementos de sintonia requeridos por dichos filtros; empleando para
ello, tal y como se explica en el apartado B.3, resultados generados por el progra-
ma comercial ANAPLAN-W. En cuanto a la nueva técnica que debe seguirse en
el diseno de los mencionados filtros de guia evanescente, al igual que la técnica
descrita en [40], conviene que divida el proceso de disenio de la estructura global
en etapas mas simples con objetivos concretos y claramente identificados; sin em-
bargo, a diferencia del procedimiento empleado en [40] para disenar filtros cuyas
cavidades contienen al menos un modo propagandose, la nueva técnica de diseno
de filtros con cavidades evanescentes no puede truncar la red ideal y la estructura
real en cavidades intermedias al encontrarse éstas al corte. Por tanto, aunque la
nueva técnica también disenara cavidad tras cavidad, la red ideal y la estructu-
ra real manejadas en cada caso deben contener siempre una guia de entrada y
salida que no estén al corte; obteniéndose pues ambas estructuras (ideal y real)
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Figura B.4: Imagen del programa DUMAS 3.0 durante el andlisis de una red ideal
del tercer tipo; concretamente tras analizar la respuesta de dicha red ideal truncada de
manera que contenga tres inductancias serie.

mediante expansiones sucesivas que siempre contendran las respectivas guias de
entrada y salida del filtro, en las cuales se propagaran logicamentes sus respectivos
modos fundamentales, los elementos manejados en las etapas previas, y aquellos
elementos adicionales que se incorporan en cada nueva etapa siempre preservando
simetria en las estructuras ideal y real consideradas. Procediendo de esta manera,
sera posible determinar respuestas electromagnéticas (pardmetros Ss;) tanto en
la red ideal como en la estructura real, que estaran referidas logicamente a los
modos fundamentales de las guias de entrada y salida; y por tanto, tras reali-
zar una comparacion de dichas graficas, optimizar las dimensiones fisicas de la
estructura real que se pretende disenar.

Entre las diversas opciones que ofrece el programa DUMAS 3.0, éste permite
analizar por separado el comportamiento de las tres redes ideales descritas en
esta seccion; basicamente con la intencién de permitir al usuario determinar los
parametros que definen dicha red ideal de manera que su respuesta global satis-
faga un conjunto de especificaciones. Para observar el aspecto de una de estas
tres opciones de DUMAS 3.0, idéntico al ofrecido por las restantes dos opciones,
en la figura B.4 se muestra una imagen capturada de la pantalla de una estacion



340 DUMAS 3.0: Programa de Anélisis y Diseno Eficiente

de trabajo que corresponde al programa DUMAS 3.0 analizando una red ideal
del tercer tipo; habiendo escogido el tercer modelo ideal, descrito brevemente en
el parrafo anterior, para poder comprobar asimismo como este nuevo tipo de red
introducido recientemente en DUMAS 3.0 funciona de forma correcta. Con el ob-
jeto de acceder al modulo de analisis del tercer tipo de red ideal, debe arrancarse
en primer lugar el programa DUMAS 3.0 de igual manera que se especifico en
el ejemplo de diseno de filtros descrito previamente; es decir, debe ejecutarse el
nombre del programa (DUMAS3) en entorno UNIX| y posteriormente a requeri-
miento del programa ha de introducirse el nombre asignado al proyecto con el que
se va a trabajar (denominado en este caso below01). De esta manera, el progra-
ma genera un menu principal mostrado en una ventana de la figura B.4 titulada
Terminal; menu principal donde se recogen, como ya se mencioné en el ejemplo
considerado con anterioridad, todas las opciones basicas de funcionamiento del
programa DUMAS 3.0. De entre todas estas opciones, aquéllas que se pretenden
describir sucintamente con el presente ejemplo corresponden a las numeradas en
el citado menu principal como opciones niimero 3, numero 4 y numero 5; cuya
eleccion permite implementar respectivamente el analisis de las redes ideales del
primer tipo, del segundo tipo y del tercer tipo explicadas en la presente seccion.
Asi pues, debido a que en el ejemplo considerado se pretende analizar una red
ideal del tercer tipo, en el menu principal recién descrito debe seleccionarse la
opcién numero 5 (ver fig. B.4), lo cual provoca inmediatamente que el programa
produzca una nueva ventana bajo epigrafe Menu 2 (ver de nuevo fig. B.4); ven-
tana que también habria sido generada en el caso de haber elegido en el menu
principal bien la opcién niimero 3 o la opciéon nimero 4, resultando posible iden-
tificar a que tipo de red ideal esta asociada dicha ventana observando el mensaje
presente en su cabecera (concretamente en el campo titulado Kind of Analysis).
Con esta nueva ventana de titulo Menu 2, resulta posible implementar el analisis
electromagnético del tipo de red ideal seleccionado, cuyas especificaciones parti-
culares vendran recogidas en el correspondiente fichero de datos asociado a la red
ideal (recordar ejemplo anterior); que puede abrirse para ser modificado adecua-
damente eligiendo en Menu 2 la opcion nimero 1, presentando un aspecto que se
recoge en la figura B.4 para el caso de la red ideal del tercer tipo considerada en
el presente ejemplo. Seleccionando la opcién 2 del menii mostrado en la ventana
titulada Menu 2, se abre un nuevo fichero de datos asociado en este caso a las
especificaciones del filtro que se pretende disenar; en el que pueden introducirse
diversas especificaciones a satisfacer tanto dentro de banda como fuera de banda
por la respuesta del filtro a sintetizar, y en consecuencia que también debe satisfa-
cer la respuesta de la red ideal utilizada como modelo al que ajustar la respuesta
de la estructura real. Con las especificaciones recogidas en el mencionado fichero,
el programa DUMAS 3.0 genera unas mascaras que muestra en la grafica donde
se presenta la respuesta de la red ideal definida en su correspondiente fichero de
datos; para de esta forma poder comprobar graficamente si la red ideal propuesta
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satisface los requerimientos exigidos o no, y en este ultimo caso continuar mo-
dificando parametros de la red ideal (orden del filtro, atenuaciéon que presenta
el rizado del parametro Sy; del filtro en su banda de paso, o las frecuencias de
corte inferior y superior de la banda de paso del filtro) hasta que la respuesta
del mismo satisfaga todos los requisitos impuestos. En cuanto a la respuesta
electromagnética que presenta la red ideal definida en cada instante, tras salvar
su geometria en su respectivo fichero de datos, se obtiene una vez el programa
ejecuta la opcion nimero 3 del ment recogido en la citada ventana de titulo Me-
nu 2 (ver fig. B.4); empleando cédigos de programacion diferentes para obtener
dicha respuesta segin el tipo de red ideal escogido. Con el objeto de mostrar
graficamente la respuesta obtenida al analizar el comportamiento de la red ideal
propuesta, junto con las mascaras asociadas a las especificaciones si las hubie-
re, debe seleccionarse en el mismo menu recién mencionado la opcién numerada
como la 4; surgiendo, como consecuencia de dicha elecciéon, una nueva ventana
etiquetada como Menu 3 (ver fig. B.4), cuyo menu ofrece diversas opciones que
permiten entre otras acciones visualizar la grafica, imprimirla, reescalar los ejes
de la misma, o incluso mostrar informacién de interés asociada a ciertos canales
definidos previamente. En la figura B.4, se muestra una grafica generada con el
mencionado programa Gnuplot obtenida tras elegir la primera opcién ofrecida en
la nueva ventana denominada Menu 3; grafica que corresponde al anélisis de las
tres primeras cavidades de una red ideal del tercer tipo cuyas caracteristicas se
ofrecen en su correspondiente fichero de datos (ver fig. B.4), y en la que no apa-
recen las mencionadas mascaras al haber finalizado ya el proceso de optimizacién
de los parametros definitorios de la red ideal.

B.3 Analisis de Estructuras Pasivas de Micro-
ondas

La caracteristica mas destacada del programa DUMAS 3.0 es que permite anali-
zar, de manera eficiente y precisa, el comportamiento electromagnético de estruc-
turas pasivas de microondas constituidas por la conexion en cascada de diferentes
tramos de guia uniforme; analisis que se lleva a cabo, tal y como se indica en el
capitulo 2 (apartado 2.3.1), obteniendo las redes equivalentes multimodales de
los tramos uniformes de guia y de las uniones planares que tienen lugar entre
dichas guias. En cuanto a la obtencion de las redes equivalentes multimodales
de todas las uniones planares, basadas en sus correspondientes matrices de ad-
mitancias generalizadas, DUMAS 3.0 emplea la técnica acelerada de calculo de
ciertos elementos de dichas matrices descrita en el capitulo 2 (apartado 2.2.2);
mientras en la resolucion del sistema de ecuaciones lineales en banda, que surge
al analizar el dispositivo global empleando las mencionadas matrices de admitan-
cias generalizadas, DUMAS 3.0 utiliza la técnica recursiva eficiente detallada en
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Figura B.5: Diferentes tipos de uniones planares que pueden caracterizarse con el
programa DUMAS 3.0.

el capitulo 2 (apartado 2.3.3). El programa DUMAS 3.0 es capaz de analizar es-
tructuras pasivas de microondas constituidas por guias rectangulares, circulares,
elipticas, de contorno basico rectangular modificado, y de contorno basico circular
modificado; ahora bien, dichas guias no pueden estar unidas entre si de cualquier
manera, pues de todas las posibles uniones que pueden producirse entre dichas
guias DUMAS 3.0 solo es capaz de analizar algunas de ellas. Los diferentes tipos
de uniones planares que pueden caracterizarse mediante el programa DUMAS 3.0
se muestran graficamente en la figura B.5; donde se encuentran representadas la
union planar entre guia rectangular grande y guia rectangular pequena, la unién
planar entre guia circular grande y guia rectangular pequena, la unién planar
entre guia rectangular grande y guia eliptica pequena, la uniéon planar entre guia
circular grande y guia eliptica pequena, la union planar entre guia rectangular
y guia con el mismo contorno basico rectangular pero modificado, y finalmente
la unién planar entre guia circular y guia con el mismo contorno basico circular
pero modificado. En el analisis de las cuatro primeras discontinuidades recién
mencionadas, tanto la obtencion del espectro modal de las guias que integran ca-
da una de dichas uniones, como el calculo de las integrales de acoplamiento entre
los modos de las correspondientes guias, constituyen operaciones implementadas
directamente por el propio programa DUMAS 3.0. Por otra parte, al caracterizar
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Figura B.6: Imagen del programa DUMAS 3.0 durante el andlisis de un filtro de modo
dual en gufa circular con iris elipticos y guias circulares reentrantes, e imagen del editor
grafico del programa ANAPLAN-W con el contorno de las guias circulares reentrantes
empleadas en el mencionado filtro.

las dos ultimas uniones planares consideradas, aquéllas en las que intervienen
guias de contorno basico rectangular o circular modificado, DUMAS 3.0 requiere
que el programa comercial ANAPLAN-W le proporcione el espectro modal de di-
chas guias, asi como las integrales de acoplamiento entre estos modos y aquéllos
asociados a las respectivas guias de contorno basico rectangular o circular (segin
el caso); programa comercial que para obtener los citados modos e integrales em-
plea el método numérico muy eficiente descrito en el capitulo 3 (apartado 3.1.1).
Con el objeto de mostrar el funcionamiento de la opciéon de analisis de estructuras
que ofrece el programa DUMAS 3.0, a continuacion se ofrece un ejemplo practico
correspondiente al analisis de un dispositivo que incorpora guias con contorno
basico circular modificado; el cual permite asimismo comprobar como funciona
DUMAS 3.0 en combinacion con el programa comercial ANAPLAN-W.

Asi pues, en la figura B.6 se ofrece una imagen capturada de la pantalla de
una estacion de trabajo; que corresponde al instante en el que el programa DU-
MAS 3.0 esta analizando una estructura pasiva de microondas. En concreto, la
estructura que se ha escogido en dicho analisis es el filtro de modo dual en guia



344 DUMAS 3.0: Programa de Anélisis y Diseno Eficiente

circular, con iris elipticos y guias circulares reentrantes, descrito detalladamente
en el capitulo 3 (apartado 3.2.3). La opcién del programa DUMAS 3.0 que per-
mite analizar estructuras pasivas de microondas viene definida como la opciéon
numero 6 del menu principal de dicho programa; ment mostrado en la ventana
etiquetada como Terminal de la figura B.6, y al cual se accede desde el entorno
UNIX de igual manera que en los ejemplos considerados en la seccién anterior.
Una vez elegida la opcion 6 del citado ment principal, el programa genera au-
tomaticamente una nueva ventana etiquetada como Menu 2 (ver fig. B.6); que es
idéntica a la del mismo nombre generada durante el analisis de cualquier tipo de
red ideal (recordar ultimo ejemplo considerado en la seccién B.2), en cuyo campo
Kind of Analysis se indica que dicha ventana esta asociada en el presente ejemplo
al andlisis de una estructura real. Esta segunda ventana abierta (titulada Me-
nu2) permite implementar el analisis electromagnético de estructuras pasivas de
microondas; ofreciendo para ello un menu (ver fig. B.6) con diferentes opciones.
La primera opcién de dicho menu permite abrir el fichero de datos donde resulta
posible definir la estructura real que se pretende analizar; mientras la segunda
opcién permite editar, de igual manera que en las opciones de analisis de redes
ideales (recordar seccién B.2), un fichero de datos con las especificaciones que
debe observar en este caso la respuesta de la estructura real tanto dentro como
fuera de banda. En el caso de existir dicho fichero, el programa DUMAS 3.0
traduce las mencionadas especificaciones en unas mascaras; que posteriormente
se muestran en pantalla junto a los resultados procedentes del andlisis de la es-
tructura real, con el objeto de poder comprobar visualmente si la respuesta de
la estructura satisface o no los requerimientos impuestos. En cuanto al fichero
de datos asociado a la estructura real considerada, cuyo aspecto se muestra en la
ventana con epigrafe Input Data of the Filter recogida también en la figura B.6,
cabe destacar la presencia de numerosos parametros; entre ellos por ejemplo, tal
y como se mencioné brevemente en la seccion B.2, los que permiten definir la
geometria de cada guia junto con los modos accesibles y totales (accesibles mas
localizados) a considerar en dicha guia, o los que indican el nimero de sumandos
a emplear en la evaluacion de las series estaticas de las diferentes uniones que
integran la estructura (recordar apartado 2.2.1 del capitulo 2), y el nimero de
términos a utilizar en el cdlculo de las partes estaticas de las series dinamicas
asociadas también a dichas uniones (recordar apartado 2.2.2 del capitulo 2). A
modo indicativo, y para no extender en demasia el presente apéndice incluyendo
una explicacion detallada de todos los parametros incluidos en el fichero de datos
de la estructura real, a continuacion se detalla tan sélo y de manera breve como
definir las estructuras pasivas de microondas en DUMAS 3.0; para lo cual debe
utilizarse el campo numero 10 del citado fichero de datos (ver fig. B.6). Tal y
como puede observarse en dicho campo, cada guia de la estructura real se define
mediante dos lineas de parametros; existiendo en el caso del fichero considerado
un numero total de 11 grupos de dos lineas, debido a que el filtro de modo dual
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detallado en dicho fichero esta constituido por 11 guias. La primera de las dos
citadas lineas consta de cuatro parametros; el primero de ellos determina el or-
den que ocupa la correspondiente guia en la estructura global (empezando en este
caso desde el niumero 1 hasta el nimero 11 légicamente), el segundo parametro
define el tipo de guia mediante un cédigo de numeros comprendidos entre el 1
y el 5 (ver significado de cada nimero en la explicacion que incluye la cabecera
del citado campo nimero 10 del fichero de datos), mientras el tercer y el cuarto
parametro se refieren respectivamente al nimero de modos accesibles y de modos
totales (accesibles mas localizados) asociados a la guia en cuestion (recordar defi-
niciones de estos dos tipos de modos en la seccién B.1). Por su parte, la segunda
linea asociada a la definicién de cada guia, segin el tipo de la misma, contiene
diferentes parametros que determinan su geometria; nimero de parametros y sig-
nificado de los mismos que se encuentran resumidos también, para cada posible
tipo de guia, en la cabecera del mencionado campo nimero 10 del fichero de
datos de la estructura real. Observando las diferentes guias incluidas en el filtro
de modo dual en gufa circular considerado (ver el citado campo nimero 10 del
fichero de datos de la estructura real recogido en la figura B.6), se descubre que
las guias nimero 4 y numero 8 de la citada estructura corresponden a guias cuyo
contorno bésico circular estd modificado (ambas llevan asociadas el codigo 5 en el
segundo parametro de sus respectivas primeras lineas); las cuales constituyen los
tramos uniformes de guia circular reentrante requeridos por dicho filtro (recordar
apartado 3.2.3 del capitulo 3). Ahora bien, como ya se ha explicado anteriormen-
te, los modos de dichas guias junto a las integrales de acoplamiento entre estos
modos y los de las guias circulares precedentes y siguientes deben determinarse
con el programa comercial ANAPLAN-W; que requiere en primer lugar definir
con su editor grafico el contorno modificado de la guia bajo analisis, tal y como
se recoge graficamente en una ventana adicional (correspondiente al programa
ANAPLAN-W) mostrada también en la figura B.6. Una vez definido el contorno
de la nueva guia que se pretende caracterizar, debe lanzarse el modulo de analisis
electromagnético del programa ANAPLAN-W; que generara unos ficheros, leidos
posteriormente por DUMAS 3.0, con informacion relativa al espectro modal de la
guia en cuestion, y con los valores que presentan las integrales de acoplamiento
entre los modos de dicha guia y los modos de una guia con el mismo contorno
bésico (sin modificar) que el asociado a la nueva guia. Tras definir pues la estruc-
tura completa a caracterizar, lo cual debe incluir el anélisis con ANAPLAN-W
de las guias de dicha estructura que lo requieran, DUMAS 3.0 esta en condiciones
de analizar el comportamiento electromagnético de la estructura propuesta; para
lo cual en el menu recogido en la mencionada ventana de titulo Menu 2 debe
seleccionarse la opciéon nimero 3 (ver fig. B.6). Dicha eleccién produce, al igual
que durante el andlisis de la estructura real en el diseno de filtros (recordar sec-
cién B.2), una nueva ventana denominada en este caso DUMAS3; en la que junto
a varios mensajes con informacion relativa a una comprobacion previa que hace el
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Figura B.7: Imagen del programa DUMAS 3.0 tras el andlisis de un filtro de modo
dual en gufa circular con iris elipticos y guias circulares reentrantes; concretamente
mostrando en una grafica los resultados obtenidos con dicho analisis.

programa de la estructura a caracterizar, con el objeto de evitar repetir calculos
cuando la estructura consta de discontinuidades idénticas, se muestra también
la frecuencia a la cual el programa estd analizando la estructura considerada en
cada instante.

Una vez que el programa DUMAS 3.0 finaliza el analisis de la estructura pro-
puesta, la ventana denominada DUMAS3 donde se muestra el estado en el que
se encuentra dicho andlisis (recordar fig. B.6) desaparece también 16gicamente;
retornando el control del programa a la ventana con epigrafe Menu 2 (ver ahora
fig. B.7) desde la cual se habia lanzado el citado analisis. Con el objeto de obser-
var graficamente los resultados obtenidos con dicho analisis, junto a las mascaras
que construye el programa para representar las especificaciones a cumplir por la
estructura si las hubiere, debe seleccionarse la opcién numero 4 del menu ofre-
cido en la mencionada ventana con titulo Menu2; lo que provoca la inmediata
aparicion en pantalla de una nueva ventana denominada Menu 3 (ver fig. B.7),
idéntica a la ventana que surge cuando se pretende visualizar los resultados ob-
tenidos tras el analisis de cualquier red ideal (recordar fig. B.4 asociada al ultimo
ejemplo descrito en la seccién B.2). Esta ultima ventana aparecida en pantalla
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contiene un menu (ver fig. B.7) con diferentes opciones; las cuales, entre otras
posibles acciones, permiten visualizar una grafica con los resultados de la estruc-
tura analizada (parametros Sy; y S21 o retardo de grupo), imprimir dicha gréfica,
reescalar los ejes de la citada gréfica, e incluso obtener informacién de los resul-
tados correspondientes a diferentes canales de interés definidos previamente en el
fichero de datos con las especificaciones. Asi por ejemplo, seleccionando la op-
cién nimero 1 del men recién descrito (ver fig. B.7), en la pantalla de la estacion
surge una grafica generada con el programa Gnuplot; cuyo aspecto se recoge en
la mencionada figura B.7, y en la que se muestran los resultados considerados en
cada momento por el programa como activos (en el ejemplo de la figura B.7 son
los parametros Si1 v S21, tal y como se indica en el campo ACTIVE GRAPHIC de
la cabecera de la ventana Menu 3).






Apéndice C

Espectros Escalares de Ondas
Planas y Cilindricas.
Transformaciones entre Espectros
Plano y Cilindrico

La dispersion electromagnética producida por objetos dispersores en espacio li-
bre se ha estudiado, en el presente trabajo, utilizando el concepto de la funcion
de transferencia o matriz de caracterizacion asociada a cada objeto dispersor.
Esta matriz relaciona, en términos espectrales, la incidencia existente sobre el
objeto en cuestion con la dispersion que éste produce ante dicha incidencia. A
una misma solucion electromagnética en una region del espacio libre sin fuentes,
le corresponden diferentes expresiones espectrales; que se obtienen tras resolver
la misma ecuacion de onda escalar, aunque expresada en diferentes sistemas de
coordenadas. En la resolucién de un mismo problema puede resultar necesario,
por razones de conveniencia, utilizar diferentes expresiones espectrales asociadas
a una misma solucion electromagnética. En toda la parte del trabajo presentada
para resolver problemas de dispersion en espacio libre, el concepto de la matriz de
caracterizacion se ha particularizado al caso de objetos dispersores bidimensio-
nales; habiendo escogido el espectro escalar de ondas cilindricas para representar
los campos incidente y dispersado correspondientes al problema bidimensional.
Ahora bien, en determinadas situaciones, se ha necesitado utilizar el espectro es-
calar de ondas planas asociado al campo incidente; para lo cual se requiere tener
conocimiento de la transformacion, en ambos sentidos, entre dicho espectro y el
espectro cilindrico escogido en un principio al representar el campo incidente.
En consecuencia, este apéndice define inicialmente el concepto de espectro
escalar asociado a la resolucién de la correspondiente ecuacién de onda; expre-
sando la solucién de dicha ecuacion en términos de su espectro escalar de ondas
planas, y también en funcién de su espectro escalar de ondas cilindricas. Una vez
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presentadas estas expresiones espectrales, se particularizan al caso bidimensional
que nos ocupa; introduciendo los conceptos de espectro escalar bidimensional pla-
no y cilindrico. Debido a la necesidad de utilizar ambos espectros en el anélisis
de ciertos problemas; se presentan posteriormente unas relaciones que permiten
transformar, en ambos sentidos, los espectros bidimensionales de ondas planas y
cilindricas. Dichas relaciones, deducidas tras particularizar a un caso bidimen-
sional las transformaciones genéricas entre espectros plano y cilindrico recogidas
en [14], se utilizan finalmente para encontrar el espectro cilindrico de una onda
plana incidente en situaciones bidimensionales; asi como para obtener una matriz
que permite transformar, de nuevo en problemas bidimensionales, un espectro
cilindrico asociado a un campo incidente en su espectro plano equivalente.

C.1 Espectros Escalares. Concepto

Un campo arbitrario en una regién homogénea y libre de fuentes puede obtenerse
resolviendo dos problemas complementarios; cuyas soluciones se las designa en
[14] como campos TM”* y TE?, respectivamente. Siguiendo la notacion empleada
en [14], el campo TM” se obtiene tras resolver una ecuacién de onda escalar
definida para la componente segiun Z del potencial vector magnético; pues en
dicho caso se asume que el potencial vector eléctrico es nulo (ﬁ = 0), y que el
potencial vector magnético sélo tiene componente en 2 (14_1) = ™2). Por su parte,
el campo TE” se determina tras solucionar una nueva ecuacion de onda escalar, de
aspecto idéntico al de la ecuacion resuelta en el caso TM?, aunque definida en esta
ocasion para la componente segin 2 del potencial vector eléctrico; ya que para
obtener el campo TE? se asume la situaciéon complementaria (A = 0, F = 1 2)
a la considerada anteriormente.

En consecuencia, cualquier campo arbitrario se obtiene superponiendo las
soluciones a dos ecuaciones de onda escalares, también conocidas como ecuaciones
escalares de Helmholtz. Dichas ecuaciones presentan infinitas soluciones, que se
denominan funciones elementales o modos TM” y TE?, cuya combinacion lineal en
cada caso constituye respectivamente la soluciéon TM?* y TE? de las mencionadas
ecuaciones de onda escalares. Pues bien, los coeficientes que multiplican a los
modos representan el espectro escalar asociado a la correspondiente solucion de
la ecuacion de onda. Como ya se ha comentado previamente, la expresiéon de
cualquier campo arbitrario requiere manejar dos espectros escalares; uno de ellos
asociado a la componente en Z del potencial vector magnético A para el campo
TM?, y el otro relacionado con la componente en Z del potencial vector eléctrico
F para el campo TE?. La definicién de estos espectros escalares se realiza en
términos de las funciones elementales o modos; cuyo aspecto depende logicamente
del sistema de coordenadas en el que se expresan las dos ecuaciones escalares de
Helmholtz. Como ambas ecuaciones, las planteadas para el caso TM* y para el
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AZ

Figura C.1: Direccién de avance de una onda plana.

caso TE?, son exactamente idénticas; a partir de este instante nos referiremos
exclusivamente a una sola de estas ecuaciones, siendo validas las expresiones
deducidas para cualquiera de las dos.

En los dos proximos apartados, se muestra el aspecto concreto que presentan
las funciones elementales o modos correspondientes a la ecuacion de onda escalar,
expresada respectivamente en un sistema de coordenadas cartesianas y cilindricas.
Asimismo, se introduce el concepto de espectro escalar asociado a la solucion de
la citada ecuacion, obtenida al superponer las mencionadas funciones elementales
deducidas para cada sistema de coordenadas; definiendo lo que se conoce como
espectro escalar de ondas planas, y espectro escalar de ondas cilindricas.

C.1.1 Espectro Escalar de Ondas Planas

Las funciones elementales o modos correspondientes a una ecuaciéon de onda es-
calar, expresada en un sistema de coordenadas cartesianas, son ondas planas que
se propagan en diferentes direcciones del espacio; tal y como se detalla en [14].
Cada uno de estos modos, designado como ¢, x, k., es una onda con amplitud
constante y frente de fase plano; que avanza en una determinada direccion. La
expresion analitica de estas funciones elementales presenta el siguiente aspecto
Bty s = €98 kY kb (1)
donde k,, k, y k. son las tres componentes del vector ];, que define la direccion
de avance del frente de fase plano. En la figura C.1 se representa la direccion
de avance de una onda plana; observandose que dicha direccién puede definirse
mediante el vector ]2, o bien utilizando los angulos directores a y [ de dicho
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vector. Las componentes k;, k, y k. del vector k se definen, haciendo uso del
modulo k de este vector y de los angulos « y 3, del siguiente modo

ky = kcos(f)sin(a)
k, = ksin(p)sin(«a)
k, = kcos(a)

Fo= Rk k = (2—”)2 (C.2)
z y z A

Una solucién! de la ecuacién de onda escalar, designada como 17, se puede
obtener combinando linealmente los modos definidos en (C.1); que se propagan,
con su correspondiente amplitud, en diferentes direcciones. Estas direcciones
se consiguen variando los angulos a y 3, o de manera equivalente variando las
componentes k, y k, del vector E; pues segin (C.2) tan sélo existen dos grados de
libertad. Las amplitudes de las diferentes ondas planas se recogen en una funcion
continua, representada como p”(k,, ky,); que define el espectro de ondas planas
asociado a la solucién ¥7 de la ecuacion de onda escalar. De esta forma, dicha
solucion se define mediante la siguiente integral doble

T,y z / / (ko ky) e Re omikay EIRE QL R, (C.3)

Puede resultar interesante referir la solucion 7, recogida en (C.3), a un siste-
ma de coordenadas cilindricas (p, ¢, z). Para ello, en primer lugar, deben sustituir-
se en (C.3) las componentes cartesianas k, y k, del vector k por sus componentes
cilindricas equivalentes k, y 3; haciendo uso de las siguientes relaciones

ky = k,cos(P)
k, = k,sin(p) (CA4)

Utilizando pues la conocida transformaciéon entre las coordenadas rectangu-
lares (x,y) v las coordenadas cilindricas (p,¢), asi como las relaciones recién
definidas en (C.4), es posible expresar las exponenciales que aparecen en (C.3)
respecto de las nuevas coordenadas; tal y como se indica seguidamente

o—ikaw =ikyy _ ,—ikppcos(¢—PB) (C.5)

Finalmente, tan sélo resta por sustituir en (C.3) las variables de integracién k,
y ky, por las componentes k, y 3 del vector k. Hallando el Jacobiano del cambio

!Esta solucién (¥7) de la ecuacién de onda escalar representa la componente en z del po-
tencial vector magnético (A Y™ 2) para el caso TM?, y la componente en # del potencial
vector eléctrico (F' = o TE 2) para el caso TEZ.
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de variables realizado, se obtiene la siguiente relacion
dk, dk, = k,dk,dp (C.6)

Siguiendo los pasos descritos hasta el momento, resumidos en (C.4), (C.5) y
(C.6), la solucién 17 se refiere a un sistema de coordenadas cilindricas mediante
la siguiente expresion final

VT(ps0u2) = [ [ 57 (ko) b0 B gl dp (L)
kp J 3

Por ultimo, como en este trabajo se han considerado siempre problemas cons-
tituidos por objetos dispersores bidimensionales, se pretende particularizar la
relaciéon (C.7) al caso de un problema invariante segin el eje 2. En dicha situa-
cién, las ondas planas estdn contenidas en el plano XY (o = 90°). Empleando
esta condicién en (C.2), se deducen las siguientes nuevas expresiones para las
componentes k;, k, y k.

ke = keos(B)

k, = ksin(B)

ko= 0

B k§,+kj:<2%)2 (C.8)

sustituir estas nuevas expresiones para k, en (C.4), se comprueba que
Al sustit t kyy ky C.4), b

la variable de integracion k, presente en (C.7) se convierte en una constante; tal
y como se recoge a continuacion

ky=\/k24+k2=k (C.9)

Como consecuencia de (C.9), el espectro escalar de ondas planas p”(k,, )
debe reemplazarse en (C.7) por su version bidimensional p™(3); que depende
tan solo de la variable 5. En este momento, conviene resenar que en problemas
bidimensionales la componente en Z del correspondiente potencial vector, eléctrico
o magnético segin el tipo de polarizacion que se considere, esta relacionada a
través de constantes con la componente en Z del campo eléctrico para polarizacion
TM?”, y con la componente en Z del campo magnético para polarizacion TE”.
Por tanto, en estos problemas pueden relacionarse directamente las componentes
seglin 2 del campo? eléctrico y magnético, designadas de forma genérica como C.,

2Este campo (C,) representa la componente en z del campo eléctrico (F,), con espectro
bidimensional de ondas planas p™(3), para polarizacién TM?; y la componente en # del campo
magnético (H,), con espectro bidimensional de ondas planas pT(3), para polarizacién TE?.
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con sus propios espectros bidimensionales de ondas planas mediante la siguiente
expresion; que se deduce sustituyendo en (C.7) las condiciones recogidas en las

ecuaciones (C.8) y (C.9)
C.(p,9) = k/ﬁpT(ﬂ) emIhreosto=i) 4. (C.10)

donde p7(f) representa el espectro bidimensional de ondas planas asociado di-
rectamente a la componente en Z del campo eléctrico o magnético, segin el tipo
de polarizacién considerada; y por tanto es distinto del que se utiliza en las
expresiones (C.3) y (C.7), asociado al potencial vector obtenido en problemas
tridimensionales.

C.1.2 Espectro Escalar de Ondas Cilindricas

Las funciones elementales o modos asociados a una ecuacion de onda escalar,
expresada en un sistema de coordenadas cilindricas, son ondas cuyo frente de
fase avanza en direccion radial; tal y como se recoge en [14]. Cada uno de estos

. 1,2 ” .
modos, denominado ;b,gp’n)kz, se expresa analiticamente de la siguiente forma
? ?

G = HD(k,p) el 2k (C.11)
donde HM (k,p) y HP(k,p) son respectivamente las funciones de Hankel de pri-
mera y segunda especie, también llamadas en [71] funciones de Bessel de ter-
cera especie. Las funciones de Hankel de primera especie representan funciones
cilindricas cuyo frente de fase avanza, en direccion radial, desde el infinito hacia
el origen de coordenadas. Por su parte, las funciones de Hankel de segunda es-
pecie representan funciones cilindricas cuyo frente de fase avanza, nuevamente en
direccién radial, pero desde el origen de coordenadas hacia el infinito. Las dos
funciones de Hankel se definen, como puede observarse en la siguiente expresion,
en términos de las funciones de Bessel de primera y segunda especie

HO(kyp) = Julkop) + jYu(kpp)
HP(kyp) = Julkpp) — j Yu(kop) (C.12)

Las definiciones de las funciones de Hankel de primera y segunda especie, re-
cogidas en (C.12), permiten constatar que la parte imaginaria de dichas funciones
se obtiene a partir de la funcién de Bessel de segunda especie, también llamada
en [71] funcién de Weber; que presenta un comportamiento singular en el origen
de coordenadas.

En cuanto a las variables k, y k., que aparecen también en (C.11), representan

o
dos componentes del vector k£ cuando éste se refiere a un sistema de coordenadas
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cilindricas. Recordando las expresiones (C.2) y (C.4), las componentes k, y k.

del vector k se definen del siguiente modo

k, = ,/k%—l—kizksin(oz)
k, = kcos(a) (C.13)

Ademas, observando las expresiones recién deducidas en (C.13), se concluye
que las componentes cilindricas k, y k, del vector k deben satisfacer la siguiente
condicion

k24 k2 =k (C.14)

Utilizando pues las expresiones modales recogidas en (C.11), mediante una
combinacién lineal de las mismas, es posible obtener una solucién® de la ecuacién
de onda escalar; a la que designaremos nuevamente como 7. Debido a la con-
dicién expresada en (C.14), tan sélo se dispone de dos grados de libertad para
definir las distintas funciones elementales o modos; que se requieren, como se ha
mencionado anteriormente, al construir la solucién 7. En este caso, se escogen
como variables la componente k, del vector E, y el indice n que define la varia-
cion en azimut del correspondiente modo. Las amplitudes de las diferentes ondas
cilindricas se expresan a través de unos coeficientes que son funciéon continua de
la variable k,, denominados ¢, (k,); los cuales constituyen el espectro de ondas
cilindricas asociado a la solucion 7 de la ecuacion de onda escalar. Por tanto,
haciendo uso de estos coeficientes, dicha solucion se construye tras implementar
la siguiente expresion

Vi) =3 3 / ¢ (ky) HO (k,p) ™ 2% d, (C.15)
i=1 n=—c0
Al igual que en el apartado C.1.1, resulta interesante particularizar la expre-
sion recién presentada en (C.15) al caso de un problema bidimensional, conside-
rado invariante segun el eje Z. En este caso, las ondas cilindricas se encuentran
contenidas en el plano XY (a = 90°); lo que se traduce, tras sustituir dicha
condicién en (C.13), en las siguientes nuevas expresiones para k, y k.

k, = k
ke = 0 (C.16)

Como consecuencia del nuevo valor para k, recogido en (C.16), los coeficientes
.

¢l (k,) se convierten en unos coeficientes constantes denominados ¢]; que ya no

3Esta solucién (¢7) de la ecuacién de onda escalar, obtenida cuando dicha ecuacién se
expresa en un sistema de coordenadas cilindricas, representa la componente en z del potencial
vector magnético (A Y™ 2) para el campo TM?, y la componente en Z del potencial vector
eléctrico (F A = T 2) para el campo TE?.
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dependen de la variable k,. Tal y como se ha mencionado en el apartado C.1.1
para problemas bidimensionales, es posible relacionar a través de constantes la
componente en Z del correspondiente potencial vector, eléctrico o magnético segun
el tipo de polarizacion considerada, con la componente en Z del campo eléctrico
para polarizacion TM?, y con la componente en Z del campo magnético para po-
larizacién TE?. En conscuencia, dichas componentes segiin 2 del campo? eléctrico
y magnético, designadas genéricamente como C,, pueden definirse en términos de
sus correspondientes espectros bidimensionales de ondas cilindricas a través de
la siguiente expresion; la cual se deduce sustituyendo en (C.15) las condiciones
reflejadas en la ecuacion (C.16) para un problema bidimensional

Clpd) =3 3 e HO(kp) et (C17)

i=1 n=—00

donde los coeficientes ¢} constituyen el espectro bidimensional de ondas cilindricas
asociado directamente a la componente en Z del campo eléctrico o magnético, de-
pendiendo del tipo de polarizacién considerada; y por tanto dicho espectro es
distinto de aquél utilizado en (C.15), que estd asociado al correspondiente poten-
cial vector deducido para problemas tridimensionales.

En el presente trabajo, se requiere expresar el campo que dispersa un objeto
en un problema de dispersion bidimensional. Dicho campo, referido a un origen
de coordenadas y valido fuera de la regién con fuentes, puede desarrollarse en
serie de funciones cilindricas emergentes desde el citado origen hacia el infinito;
por lo que el espectro cilindrico asociado a este campo dispersado presenta unos
coeficientes ¢], con valor nulo. Particularizando esta condiciéon en el desarrollo
mostrado anteriormente en (C.17), el campo dispersado se define mediante el
siguiente sumatorio

Cp o) = 32 G HP (hp)e™ (C.18)

n=—0oo

donde los coeficientes ¢] =~ definen el espectro cilindrico asociado a un campo dis-
persado por un objeto en problemas bidimensionales.

Por otra parte, resulta igualmente necesario expresar el campo incidente sobre
un objeto dispersor en problemas bidimensionales. En este caso, como se supone
que el campo incidente al objeto lo producen unas fuentes alejadas del origen de
coordenadas, dicho campo no debe presentar un comportamiento singular en el
citado origen. Debido a esta razon, los coeficientes ¢], vy ¢ del espectro asocia-
do a un campo incidente sobre un objeto deben escogerse iguales; para que de
esta forma, recordando (C.12), se anulen las partes imaginarias de las funciones

‘Este campo (C.) representa la componente en Zz del campo eléctrico (E,), con espectro

bidimensional de ondas cilindricas ¢I™, para polarizacién TM?; y la componente en 7 del campo
TE

m )

magnético (H,), con espectro bidimensional de ondas cilindricas ¢, para polarizacién TE?.
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de Hankel de primera y segunda especie, que son las responsables del comporta-
miento singular de dichas funciones en el origen de coordenadas. Sustituyendo
esta condicion en (C.17), el campo incidente sobre un objeto dispersor se expresa
a través del siguiente desarrollo

o0

Cip.¢) = 32 in Julkp) ™ (C.19)

n=—0oo

donde los coeficientes ¢7, de valor ] = 2¢], = 2¢], constituyen el espectro
cilindrico asociado a un campo incidente sobre un objeto dispersor bidimensional;
siempre y cuando las fuentes que producen dicho campo estén situadas lejos del
origen de coordenadas.

C.2 Transformaciones entre Espectros Plano y
Cilindrico

En la seccién C.1 (apartados C.1.1 y C.1.2), se han definido los espectros de
ondas planas y cilindricas; que corresponden a la misma solucién de la ecuacion
de onda escalar, aunque expresada respectivamente en un sistema de coorde-
nadas cartesianas y cilindricas. La eleccion de una representacion espectral u
otra, para expresar la solucion electromagnética en una regién libre de fuentes,
se realiza en base a cual de los dos espectros se adecua mejor a la geometria del
problema bajo analisis. No obstante, existen problemas cuya resolucién completa
requiere utilizar las dos expresiones espectrales mencionadas anteriormente. En
dichos problemas, serd necesario emplear diversas transformaciones espectrales;
que permitan transformar un espectro en otro para manejar en cada instante el
mas adecuado. Este tipo de transformaciones entre espectros de distinta natu-
raleza se catalogan en [14] como cruzadas. Concretamente, las transformaciones
entre espectros plano y cilindrico permiten relacionar, en ambos sentidos, el es-

pectro escalar de ondas planas p”(k,, 3) y el espectro escalar de ondas cilindricas

¢l (k,) mediante las siguientes expresiones; cuya deduccién se detalla en [14]
L 1 27 —ing
(ko) = J nkp§ p(ky, B) e dp
£B=0
1 OO T in,
Pk, B) = — > it (k) e (C.20)

P n=—o0

En el presente trabajo, al analizar la dispersion electromagnética producida
por objetos cuya geometria es invariante en una dimensién, la matriz de caracte-
rizacion de cada objeto dispersor relaciona los espectros bidimensionales de ondas
cilindricas asociados a los campos incidente y dispersado. Al haberse elegido es-
pectros cilindricos en la definicién de dicha matriz, no se elimina la necesidad de
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tener que recurrir puntualmente a las transformaciones entre espectros plano y
cilindrico; pues en la resolucion de ciertos problemas de dispersion es necesario
utilizar los espectros de ondas planas. Por ejemplo, al calcular la dispersion que
produce un objeto ante la incidencia de una cierta onda plana, haciendo uso de
la matriz de caracterizacion de dicho objeto, se requiere convertir previamente
el espectro asociado a la onda plana en su espectro cilindrico equivalente. Una
segunda situacién, en la que se requiere utilizar la misma transformacién que
en el ejemplo anterior pero en sentido inverso, se produce al intentar obtener
mediante Optica Fisica la distribucién de corrientes inducidas sobre la superficie
del objeto dispersor. La técnica de Optica Fisica precisa de un campo incidente
sobre el objeto dispersor desarrollado a partir de su espectro de ondas planas;
mientras el campo incidente en el problema de dispersion se describe en términos
de su espectro de ondas cilindricas. Por tanto, en este caso, el espectro cilindrico
asociado al campo incidente debe convertirse en un espectro plano equivalente.

Particularizando las relaciones entre espectros recogidas en (C.20) a un pro-
blema bidimensional, se obtienen las expresiones que permiten implementar las
transformaciones entre espectros bidimensionales de ondas planas y cilindricas.
Dichas expresiones relacionan los espectros bidimensionales p™(3) y ¢], del si-
guiente modo

1 2T .
T L T —]nﬁd
=1k [ P(B)e p
T 1 - ‘n 1 _jng
rrs)=— > e (C.21)

Los dos apartados de esta seccion, ofrecidos seguidamente, hacen uso de las
expresiones recién definidas en (C.21) para calcular las transformaciones espec-
trales requeridas en ciertos problemas bidimensionales. Asi pues, en el primer
apartado se calcula el espectro cilindrico bidimensional correspondiente a una
onda plana incidente contenida en el plano XY'; mientras en el segundo aparta-
do se obtiene una matriz de transformacién de espectro cilindrico bidimensional,
asociado al campo incidente, en espectro bidimensional de ondas planas.

C.2.1 Espectro Cilindrico de una Onda Plana Incidente
en Problemas Bidimensionales
La componente® segiin 2 del campo eléctrico o magnético incidente, designada

como (7, que corresponde a una onda plana bidimensional propagandose en el
plano XY, con direccién de avance ¢ = 3 (ver figura C.1), se expresa recordando

"Esta componente (C?) designa la componente segin # del campo eléctrico incidente (E?)
para polarizacién TM?, y la componente segin Z del campo magnético incidente (H?) para
polarizaciéon TE?.
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los resultados recogidos en (C.5) y (C.9) como
Cilp, ¢) = emIhreosoth) (C.22)

El espectro bidimensional de ondas planas asociado a este campo C? se obtie-
ne, despejando de forma adecuada en (C.10), mediante la siguiente expresion

11 2w

T - % Jkpcos(d—p3)
V) = g | Cleoe a9

= (5~ ) (C.23)

Este resultado recién deducido en (C.23) indica que el espectro plano asociado
a una onda plana bidimensional, que se propaga en la direccion ¢ = [y, es una
funcién delta de Dirac; la cual estd ubicada en la componente espectral § = fq.
El espectro cilindrico correspondiente a dicha onda plana, aplicando la primera
de las transformaciones recogidas en (C.21), se expresa de la siguiente manera

1 oer ,
Cin J 9 5=0 A (ﬂ ﬂo) € ﬂ

= j‘”le_j”ﬁo (C.24)
2

Del resultado obtenido en (C.24), se concluye que los coeficientes ¢, v ¢J,
presentan el mismo valor; lo cual es consecuente con el hecho de que el espec-
tro cilindrico ¢], se encuentra asociado a un campo incidente (recordar aparta-
do C.1.2), representado en este caso por la onda plana original. Consecuentemen-
te, la onda plana puede desarrollarse como se indica en (C.19) utilizando unos
coeficientes i7 de valor i7 = 2¢] = 2c; = (je!™)™"; presentando dicho desarrollo

el siguiente aspecto

Cilp) = e

o0

= D ()T ulkp) e (C.25)

n=—0oo

C.2.2 Matriz de Transformacién de Espectro Cilindrico a
Espectro Plano en Problemas Bidimensionales

En el presente trabajo, el comportamiento dispersor de los objetos se ha repre-
sentado utilizando matrices de caracterizacién; las cuales requieren que el campo
incidente, asi como el campo dispersado, se expresen a través de sus respectivos
espectros de ondas cilindricas. El cédlculo de la matriz de caracterizacién de un
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objeto dispersor, tal y como se recoge en el capitulo 4 (seccién 4.1), requiere de la
obtencion previa de una matriz de corrientes; que relaciona corrientes inducidas
en la superficie del objeto dispersor con el espectro cilindrico asociado al campo
incidente. En el capitulo 4 (seccién 4.2), se plantean dos posibles técnicas para
obtener dicha matriz de corrientes; una de ellas basada en Optica Fisica, y la
otra en el Método de los Momentos. Pues bien, mientras la segunda técnica per-
mite calcular directamente la matriz de corrientes a partir del espectro cilindrico
asociado al campo incidente; la primera de las técnicas, basada en Optica Fisica,
requiere en su correcta aplicacion que el campo incidente se exprese a través de
su correspondiente espectro de ondas planas. Por tanto, para poder aplicar di-
cha técnica es necesario expresar previamente un sumatorio de modos cilindricos,
como aquél recogido en (C.19), mediante una integral de ondas planas definida
segin (C.10); lo que sin duda representa una conversién de espectro cilindrico a
espectro plano. En este apartado, una vez discretizada la integral de ondas planas
en un sumatorio equivalente, se definen los elementos de una matriz de transfor-
macién que permite implementar la citada conversion de espectros; garantizando
de esta forma la posibilidad de obtener la matriz de corrientes mediante Optica
Fisica. Considerando el p-ésimo modo cilindrico (J,(kp)e’??) del desarrollo re-
cogido en (C.19) para expresar un campo incidente, se deduce que dicho modo
presenta el siguiente espectro cilindrico asociado

n=p
n (C.26)

El espectro de ondas planas correspondiente al espectro cilindrico deducido
en (C.26), tras aplicar la segunda de las transformaciones recogidas en (C.21), se

O o=

Jp(kp) ejp(b = cql—n = c;n = {

expresa tal y como se indica a continuacién

1 ,
T(B) = —(j€7) C.27
V(8 = (o) (1)
A partir de este espectro de ondas planas asociado a la p-ésima componente
modal (J,(kp)e’??) del campo incidente, y recordando la definicién expresada
en (C.10), es posible relacionar dicha componente modal con su espectro plano
asociado del siguiente modo

. 27 1 . .
ird _ ;L IB\P Y ,—ikpcos(¢=P)
Jy(kp)e k o (27rk(]e ) ) e dg (C.28)

La integral que aparece en (C.28) representa una suma de infinitas ondas
planas, con direcciones de avance  comprendidas entre 0 y 27, ponderadas cada
una de ellas por el correspondiente valor del espectro en su direccion de avance; es
decir, con una amplitud asociada de valor p” (/7). Logicamente, la implementacion
de dicha integral requiere su discretizacion previa en un sumatorio finito de ondas
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planas; transformando la expresién (C.28) de la siguiente manera

N—1

. 1 L jimg, —7k COS(¢—2—7TTL) 2
J (ko) e — k ( I Ng p) Jre Ng
p( p)e HZ::O 27Tk(]e ) € Nﬁ
Np—1 , ,
1 2% - cos(p—2Ln
> (—N (je' ™ >p)e ey (C.29)
n=0 g

El desarrollo recogido en (C.29) demuestra que el modo cilindrico J,(kp)e/??
se ha expresado definitivamente mediante la suma de Ng ondas planas, con di-
recciones de avance 3, = 2wn/Ns variando n desde 0 hasta Ng — 1; y con una

- 27
amplitud asociada a cada una de estas ondas igual a (je]N_ﬁn)p/Ng.

Recordando el desarrollo modal definido en (C.19), la componente® segin 2
del campo eléctrico o magnético incidente, designada como C?, puede expresar-
se mediante un sumatorio de infinitos modos cilindricos; los cuales se encuen-
tran ponderados respectivamente por los coeficientes i) que constituyen el es-
pectro asociado a dicho campo. A efectos practicos, tal y como se indica en el
capitulo 4 (seccién 4.1), el sumatorio de infinitos modos se trunca en una serie
con un numero finito (2V; + 1) de modos; que permiten reconstruir correctamen-
te el campo incidente sobre la superficie del objeto dispersor bajo analisis. Por
tanto, utilizando la relacién deducida en (C.29), el campo incidente C expresado
inicialmente como un sumatorio de modos cilindricos puede escribirse, como se
indica seguidamente, en términos de una suma finita de ondas planas

Cipo) = D iy Jylkp)e™

= Z pl e_jkpcos(¢_N_7;3n) (C.30)

donde cada uno de los coeficientes p7, presentes en el ultimo de los sumatorios
recogidos en (C.30), representa la amplitud de la n-ésima componente del espectro

¢Esta componente (C?) designa nuevamente la componente segiin # del campo eléctrico inci-
dente (E?) para polarizacién TM?, y la componente segin Z del campo magnético incidente (H?)
para polarizacién TE?.
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plano asociado al campo incidente C?; definiendo dicha componente espectral una
onda plana con direccion de avance 3, = 27n/Ng. En cuanto a los coeficientes p7,
cada uno de ellos se obtiene evaluando el espectro en un valor de la variable 3
igual a 3,; es decir, pi = p" (3 = 8, = 27n/Ng).

A partir de las relaciones recogidas en (C.30), es posible definir la transforma-
cion de espectro cilindrico a plano en términos matriciales. Para ello, el espectro
cilindrico debe representarse mediante un vector columna con 2N, +1 componen-
tes de amplitud ¢

pl
p?
plano se define a través de un vector columna constituido por Ng componentes de

con p variando desde —N; hasta N;; mientras que el espectro

valor p]. con n variando entre 0 y Nz — 1. Finalmente, utilizando la transforma-
cién definida en (C.30), se consigue relacionar ambos vectores columna mediante
el siguiente producto matricial

—N;—p—N;
T 0 .
Po ZZNi
! . T
P 1 jEEn LN+
_ (s P i
: = = NUETT (C.31)
pT l iT
Ne=1 < Ngx1 Ng—1 N 2N;+1x1

donde la matriz que multiplica al espectro de ondas cilindricas, designada de
ahora en adelante como D,., constituye la buscada matriz de transformacién de
espectro cilindrico a plano.



Apéndice D

Analisis del Giro de un Objeto
Dispersor

La matriz de caracterizacion individual de un objeto dispersor, calculada tanto
para incidencia TM” como TE?, depende por completo de la posicion relativa que
ocupa dicho objeto dispersor respecto de los ejes coordenados. Un simple giro
del objeto, respecto de la posicion en la que ha sido caracterizado inicialmente,
provoca que el comportamiento dispersor del mismo objeto girado se represente
mediante una nueva matriz de caracterizacion individual, diferente de aquélla
obtenida para la posicion inicial del objeto. En este apéndice, se muestra como
obtener la nueva matriz a partir de la calculada originalmente; utilizando para
ello las denominadas matrices de giro. Siguiendo el método propuesto en este
apéndice, se evita la repeticién del proceso de calculo descrito en el capitulo 4
para obtener la nueva matriz de caracterizacion individual; que corresponde a un
objeto dispersor ya caracterizado anteriormente, aunque girado respecto de su
posicién original.

En un principio, este apéndice describe un procedimiento genérico para calcu-
lar la nueva matriz de caracterizacién individual correspondiente a un objeto gira-
do respecto de su posiciéon original. Durante el desarrollo de este procedimiento,
se introduce el concepto de las citadas matrices de giro; y asimismo se determina
como calcular los elementos que integran dichas matrices. Posteriormente, las
matrices de giro se aplican a la resolucion de un problema practico; consisten-
te en calcular la dispersion producida por una tira metalica infinita, de grosor
despreciable, y girada respecto de una posiciéon original en la que previamente
se habia caracterizado su comportamiento dispersor. Los resultados obtenidos
al resolver este problema utilizando la nueva matriz de caracterizacion de la tira
girada, obtenida haciendo uso de las matrices de giro, validan completamente
el procedimiento descrito en este apéndice para considerar el efecto que supone,
en la matriz de caracterizacién individual del objeto dispersor, un giro de dicho
objeto respecto de su posicion original.



364 Analisis del Giro de un Objeto Dispersor

D.1 Matrices de Giro. Concepto

En la presente seccion, se introduce el concepto de las matrices de giro; las cuales
surgen al evaluar el efecto que supone girar un objeto dispersor. Inicialmente, se
considera un objeto dispersor bidimensional; cuya posicion relativa respecto de
los ejes coordenados se muestra en la figura D.1 (apartado a), y del que se conoce
su funcion de transferencia o matriz de caracterizacion individual D para dicha
posicién. Sieste objeto se gira un angulo ¢, respecto de su posicién original, tal y
como se ilustra en la figura D.1 (apartado b), el comportamiento dispersor de este
mismo objeto girado se define en términos de una nueva matriz de caracterizacion
individual, que designaremos como D’. A continuacion, se expone un método
para obtener esta nueva matriz D’; que utiliza las mencionadas matrices de giro,
y la matriz D asociada a la posicién original del objeto. Es interesante resenar
que la aplicacion de dicho método resulta independiente del tipo de incidencia,
polarizacién TM? o TE?, considerada en la definicion de las matrices D y D’.
Recordando el apéndice C (apartado C.1.2), los campos' incidente y dispersa-
do correspondientes al problema original de la figura D.1 (apartado a), designados
respectivamente como C! y (¢ se expresan mediante los siguientes desarrollos

modales
Cilp,g) = > i) Jo(kp) e
p=—N;
Ny ]
Clp,0) = Y ¢ HP(kp)e®? (D.1)
=N,

donde los coeficientes i) y c7, que representan las amplitudes de los espectros
asociados a los campos incidente y dispersado, se encuentran relacionados en
términos matriciales mediante el siguiente producto

[c]]=D" -[i] (D.2)

En la expresion (D.2), [17] v [¢]] denotan sendos vectores columna constituidos
respectivamente por los coeficientes espectrales i) y ¢7; mientras la matriz D, co-
mo yva se ha mencionado anteriormente, caracteriza el comportamiento dispersor
del objeto mostrado en la figura D.1 (apartado a).

Considerando ahora la nueva situaciéon del objeto dispersor recogida en la
figura D.1 (apartado b), donde el objeto esta girado un angulo ¢, respecto de su
posicién original, se define un nuevo sistema de ejes coordenados (X', Y”); cuya
posicién, relativa al objeto, es idéntica a la que ocupa el sistema de ejes (X,Y) en

IEstos campos (C? y C%) representan campos eléctricos incidente y dispersado (E¢ y E),
con amplitudes espectrales igM y C;FM, para polarizacién TM?; y campos magnéticos incidente
y dispersado (H! y HY), con amplitudes espectrales i;fE y C;FE, para polarizacién TE?.
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Figura D.1: Posicién original de un objeto dispersor en a), y posicién de dicho objeto
dispersor girado un angulo ¢, respecto de la situacién anterior en b).

la situacion original (ver apartado a en la figura D.1). En este nuevo sistema de
ejes (X',Y"), los campos incidente y dispersado asociados al problema constituido
por el objeto dispersor girado, denominados en esta ocasién C7'y C;d, se definen
a través de las siguientes series de modos cilindricos incidentes y dispersados

: N .y
Clp'¢') = > iy Jp(kp')e™?
p=—N;
Nd . ,
Clp ¢ = Y e HP(kp') e (D.3)
=—Ny

donde los posibles significados atribuibles a los campos C!'y C!* son idénticos a
los recogidos previamente para C° y C?. Por su parte, los coeficientes i, y ¢}
representan las amplitudes espectrales de los campos incidente y dispersado en la
segunda situacion (apartado b en la figura D.1); habiendo referido los desarrollos
modales recogidos en (D.3) al nuevo sistema de ejes (X',Y”), posicionado en
relacion al objeto dispersor de igual manera que el sistema de ejes (X,Y) en la
situacién original. Comparando pues los dos apartados de la figura D.1, se deduce
que los vectores columna [i,7] v [¢;’] se relacionan nuevamente, como se muestra
a continuacion, utilizando la misma matriz D empleada al caracterizar el objeto
dispersor en la situacion original

ey’ ] = D7 - [iy] (D.4)

Ahora bien, para caracterizar el comportamiento dispersor del objeto en la se-
gunda situacién, los campos incidente y dispersado (C' y C;d) en dicha situacion
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deben referise al mismo sistema de ejes (X,Y) empleado en la situacién original.
Por tanto, dichos campos incidente y dispersado deben definirse mediante las
siguientes nuevas expresiones

. Ny 4
Clp,0) = D iy Jylkp)e™
p=—N;
Nd )
Clp,6) = Y " HP (kp)e'™ (D.5)
=Ny

donde al definir el campo incidente en la segunda situacion, referido al sistema
de ejes (X,Y'), se hace uso de los mismos coeficientes 77 utilizados en (D.1) para
describir el campo incidente en la situacion original; pues dicho campo incidente
se expresa de igual manera en ambas situaciones al referirse a un mismo sistema de
ejes coordenados. Logicamente, el campo dispersado por el objeto en la segunda
de las dos situaciones consideradas, referido al sistema de ejes (X,Y'), es diferente
de aquél generado por el mismo objeto en la situacién original; de ahi que en el
desarrollo modal del nuevo campo dispersado por el objeto girado se utilicen unos
nuevos coeficientes, designados como ¢;”. De esta forma, la nueva matriz buscada
para caracterizar el comportamiento del objeto dispersor girado, denominada D',

debe relacionar del siguiente modo los vectores columna [27] y [¢;”]

[eg"] = D" - [17] (D.6)

Con la intencion de expresar la matriz D', que define el comportamiento dis-
persor del objeto girado, en términos de la matriz D obtenida en la situacion
original; resulta necesario establecer en primer lugar una relaciéon entre los coefi-
cientes ¢;” v ¢;”. Estos coeficientes pueden relacionarse igualando los desarrollos
modales del campo dispersado recogidos en (D.3) y (D.5); aunque no es posi-
ble igualarlos directamente debido a que dichos desarrollos, correspondientes a
un mismo campo, se encuentran referidos a distintos sistemas de ejes. Conviene
pues elegir un mismo sistema de ejes al que referir ambos desarrollos, por ejemplo
el sistema definido por los ejes (X,Y); para lo cual debe emplearse el siguiente
cambio de coordenadas

/

p = 0p
45/ = ¢_¢g (D'7)

Por tanto, utilizando el cambio de coordenadas recién expuesto en (D.7),
es posible referir al sistema de ejes (X,Y) el desarrollo recogido en (D.3) para
el campo dispersado C1%; e igualando posteriormente dicha expresion, referida
al sistema de ejes (X,Y’), con el desarrollo definido segin (D.5) para el mismo
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. d . .. .,
campo dispersado C°, se obtiene la siguiente ecuacién

Na ] ) Na .
Z e 1% céTH;Q)(kp) 1 = Z cé’THf)(kp) el19 (D.8)
q=—Ng q=—Ng

de la que se despeja facilmente el coeficiente ¢/”, en funcién del coeficiente ¢, a
través de la expresion

cé’T — ¢ 1% céT (D.9)

A partir de (D.9), es posible expresar en términos matriciales una relacion

entre los vectores columna [¢]] v [¢;”]; definida del siguiente modo

[eg] = G- [ey] (D.10)

donde (41 representa la primera matriz de giro, diagonal y de tamano 2Ny + 1;
cuyo aspecto se ofrece a continuacion

eI Nadg 0 .. 0
0 e](Nd—1)¢g ce 0
G = : : , : (D.11)
0 0 ... eiNay

2Nd-|—1 X2Nd-|—1

La denominacion de (G como matriz de giro obedece al hecho de que relaciona
los coeficientes de un desarrollo modal, asociado a un cierto campo dispersado y
referido a un sistema de ejes (X,Y), con los coeficientes de otro desarrollo modal
correspondiente al mismo campo dispersado; aunque este ultimo desarrollo se
refiere a un nuevo sistema de ejes (X',Y”’), girado un cierto dngulo respecto del
sistema de ejes (X,Y) considerado inicialmente. Partiendo pues de la relacion
definida en (D.10) por la matriz de giro Gy, y utilizando aquella otra relaciéon
deducida en (D.4) a partir de la matriz D7; resulta posible expresar el vector
columna [¢]”], en funcién del vector columna [z}], a través del siguiente producto
de matrices

[ef"] = Gr- D7 - [iy] (D.12)

Ahora bien, recordando (D.6), la matriz D’ debe relacionar los vectores co-
lumna [¢f7] e [;]]; para lo cual en (D.12) tan sélo se requiere expresar el vector
columna [z;"] en términos del vector columna [i]]. Los coeficientes de dichos
vectores permiten reconstruir el mismo campo incidente a partir de sendos de-
sarrollos modales; que se encuentran referidos nuevamente a diferentes sistemas
de ejes coordenados. El cambio de coordenadas, definido segin (D.7), permite
referir el desarrollo modal recogido en (D.3) para el campo incidente al sistema de

ejes (X,Y); que es el sistema utilizado para referir el desarrollo modal del mismo
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campo incidente recogido en (D.5). Igualando ambos desarrollos modales, una
vez referidos al mismo sistema de ejes, se deduce la siguiente ecuaciéon

N; N;

Sooe g I (kp) et = N i;Jp(kp)ejW (D.13)

p=—N; p=—N;

de la que se puede despejar en este caso el coeficiente ¢}, en funcién del coeficiente
i,, tal y como se recoge seguidamente

iy, = et (D.14)

La relacién entre los coeficientes ¢, e i7, recién deducida en (D.14), puede
escribirse en términos matriciales; permitiendo relacionar los vectores columna
)] e [27] de la siguiente manera

[i,)]] = Gy - [i]] (D.15)
p | — Y2 P .

donde Gy representa ahora la segunda matriz de giro, diagonal y de tamano
2N; + 1, con el siguiente aspecto

e~ iNidg 0 . 0
0 e~ I (Ni=D)dg . 0
Gy = : . - . (D.16)
0 0 c. Nt

2N;+1x2N;+1

Esta segunda matriz de giro (G5 recibe esta acepcion debido a que, de igual
manera que la matriz Gy, permite relacionar los coeficientes de sendos desarrollos
modales referidos a dos sistemas de ejes girados el uno respecto del otro; aunque
en este caso los desarrollos en serie de modos se encuentran asociados a un mismo
campo incidente. Para finalizar, sustituyendo en (D.12) el vector columna [7,] por
la definicién recogida en (D.15), se obtiene la relacién buscada entre los vectores
columna [i7] v [ef]; que se expresa en funcion de las matrices D, Gy y Gy del

siguiente modo

€] =Gy - D7 Gy - [i7] (D.17)

Comparando (D.17) con (D.6), se deduce la siguiente expresion que relaciona
la matriz de caracterizacion D' del objeto girado, a través de las correspondientes
matrices de giro GGy y (9, con la matriz de caracterizacion D asociada a la posicion
original del objeto

D/T - Gl . DT . G2 (D18)

Resumiendo, en esta seccion se ha estudiado el efecto que supone el giro de
un objeto dispersor en su matriz de caracterizacion individual asociada. El pro-
blema se ha resuelto definiendo unas matrices de giro; las cuales tienen en cuenta
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el cambio de orientacion del objeto dispersor respecto de una posicion original.
A través de dichas matrices de giro se relaciona la nueva matriz de caracteriza-
cién, que define el comportamiento dispersor del objeto girado, con la matriz de
caracterizacion asociada a la posiciéon original del objeto; evitando de esta forma
tener que repetir el calculo de la nueva matriz mediante el procedimiento descrito
en el capitulo 4.

D.2 Ejemplo de Aplicacion de las Matrices de
Giro

Una vez estudiado tedricamente el giro de un objeto dispersor respecto de una
posicién original, se pretende aplicar dicho estudio a la resolucién de un problema
practico de dispersién electromagnética; cuyos resultados permitan corroborar el
método recién descrito en la seccion D.1.

El problema a resolver consiste en evaluar la dispersiéon que produce una
tira metalica infinita, de grosor despreciable y longitud 1A, ante dos posibles
orientaciones de la misma respecto del sistema de ejes (X,Y) considerado fijo
(recordar apartados a 'y b de la figura D.1). Inicialmente, se supone que la tira esta
orientada en la direccion del eje ¢ de dicho sistema. El comportamiento dispersor
de la tira en esta situacion inicial se define a partir de su matriz de caracterizacion
individual D, calculada para incidencia polarizada segin TM? siguiendo el método
descrito en el capitulo 4. Haciendo uso de dicha matriz D, se ha obtenido la
respuesta de la citada tira ante un campo eléctrico incidente representado por
una onda plana con direccion de avance 3 = 0 (ver figura C.1); es decir, ante una
onda plana que avanza en la direccion del eje & y en el sentido creciente del valor de
la coordenada x. En la figura D.2 (apartado a), se muestra la amplitud del campo
eléctrico total obtenido tras sumar los campos eléctricos incidente y dispersado;
observando que detras del objeto dispersor se produce la conocida zona de sombra
al sumar dichos campos en contrafase, y que delante de la tira aparece una onda
estacionaria como consecuencia del avance de ambos campos en sentidos opuestos.
A continuacion, se pretende caracterizar el comportamiento dispersor de la misma
tira; pero girada un angulo de valor —# /4 con respecto a la situaciéon anterior
(¢, = —n/4 en el desarrollo tedrico presentado en la seccién D.1). La nueva
matriz de caracterizacién individual de la misma tira en esta nueva orientacion,
obtenida para el mismo tipo de incidencia (polarizacién TM?*) y designada como
D', se deduce facilmente a partir de la matriz de caracterizacion individual D
utilizando la relacién definida segin (D.18); en la que las matrices de giro Gy
y G deben particularizarse al problema concreto bajo analisis (¢, = —n/4).
Empleando pues la nueva matriz D', se ha obtenido la respuesta de la misma tira
en su nueva orientacion ante el mismo campo eléctrico incidente del caso anterior;
es decir, ante la misma onda plana con direccion de avance § = 0. La amplitud
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AMPLITUD DE CAMPO ELECTRICO (dB)
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Figura D.2: Amplitud del campo eléctrico total en un problema de dispersién elec-
tromagnética producida, ante la incidencia de una onda plana (§ = 0), por una tira
metalica infinita, de longitud 1A; que se encuentra orientada segin el eje § (¢ = 7/2)
en a), y orientada segin la direccién angular ¢ = 7/4 en b).

del campo eléctrico total, calculado mediante la suma de los campos eléctricos
incidente y dispersado, se representa en la figura D.2 (apartado b); donde se
observa que la nueva zona de sombra y la nueva onda estacionaria se producen
en las direcciones angulares previstas.

Los resultados ofrecidos en la figura D.2 (apartados a y b), deducidos respec-
tivamente mediante el uso de las matrices de caracterizacion correspondientes a
una misma tira con dos orientaciones diferentes, garantizan totalmente la vali-
dez del método presentado en este apéndice; que permite obtener la matriz de
caracterizacion individual de un objeto girado respecto de una posicién original,
empleando las mencionadas matrices de giro, a partir de la matriz de caracteri-
zacion individual asociada al mismo objeto en su orientacion original.



Apéndice E

Traslacion de Espectros
Cilindricos

La caracterizacién de problemas bidimensionales de dispersion electromagnética,
considerados en el presente trabajo, se ha realizado expresando los campos inci-
dente y dispersado mediante sus correspondientes espectros de ondas cilindricas.
Dichos espectros correspondientes a los citados campos, tal y como se han de-
finido en el apéndice C (apartado C.1.2), constituyen las amplitudes de sendos
desarrollos modales; cuyos modos se refieren a un punto determinado. Al resol-
ver ciertos problemas resulta necesario transformar algunos de estos desarrollos
modales, referidos originalmente a ciertas posiciones espaciales, en nuevos desa-
rrollos equivalentes de modos centrados en posiciones diferentes a las anteriores.
Este tipo de transformaciones se conoce genéricamente como traslacion de es-
pectros cilindricos, que en [14] constituye una de las llamadas transformaciones
propias. Asi, por ejemplo, la implementacién del algoritmo recursivo descrito en
el capitulo 6 requiere en determinados instantes expresar un desarrollo en serie de
modos cilindricos incidentes, referidos a un cierto punto, en un desarrollo equi-
valente del mismo tipo de funciones modales centradas en otro punto distinto;
haciendo uso para ello de una matriz catalogada como matriz de traslacién de
espectro incidente a incidente. En otras situaciones, este mismo algoritmo recur-
sivo precisa transformar una serie de modos cilindricos dispersados por un objeto,
referidos a un punto elegido normalmente en el centro de dicho objeto, en una
serie equivalente de modos cilindricos incidentes referidos al centro de otro objeto;
definiendo en este caso una nueva matriz, denominada matriz de traslacion de
espectro emergente a incidente, que realiza esta tltima operacion. Asimismo, la
aplicacion de dicho algoritmo recursivo a la resolucion de problemas de dispersion
multiple con fuente interna al problema precisa, en ciertas ocasiones, trasladar
a distintos puntos los desarrollos modales emergentes centrados inicialmente en
otras posiciones; utilizando en dicha operacion una tercera matriz conocida por
matriz de traslacion de espectro emergente a emergente. Por otra parte, una vez
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aplicado el algoritmo recursivo a la resolucion de un problema de dispersion elec-
tromagnética producida por miiltiples objetos, es necesario reconstruir el campo
dispersado en diversas regiones del espacio; para lo cual, tal y como se recoge
en el capitulo 6 (seccién 6.5), deben utilizarse algunas de las anteriores matrices
de traslacién. Por iltimo, conviene recordar que al construir la matriz de carac-
terizacion se utiliza una matriz de espectro (recordar capitulo 4); cuyo céalculo
puede realizarse, como se describe en el capitulo 4 (apartado 4.3.2), mediante
una técnica basada en el Teorema de Adicién para las Funciones de Hankel. Esta
técnica se basa en expresar a través de un tunico desarrollo modal, centrado en
el origen de coordenadas, aquellos campos generados por fuentes que no estan
situadas en dicho origen; lo que supone trasladar a una nueva posicion espacial,
concretamente al origen de coordenadas, modos cilindricos emergentes centrados
en los puntos donde se sitian las diferentes fuentes.

Las tres matrices de tralacion de espectros cilindricos mencionadas en el
parrafo anterior, asi como la matriz de espectro construida segun la técnica co-
mentada previamente, se deducen aplicando bien el Teorema de Adicion para las
Funciones de Bessel, o el Teorema de Adicion para las Funciones de Hankel. En
este apéndice, inicialmente se demuestran ambos Teoremas a partir del Teorema
de Adicién de Graf [71]; y usando dichos Teoremas se obtienen las expresio-
nes de los elementos que constituyen las tres matrices de traslacion de espectros
cilindricos, ampliamente utilizadas en la aplicacion del algoritmo recursivo des-
crito en el capitulo 6. A continuacion, empleando algunas de estas matrices de
traslacion, los espectros asociados a ciertos campos se transforman en nuevos es-
pectros referidos a otras posiciones; reconstruyendo posteriormente los campos
originales mediante estos espectros trasladados. De esta forma, se muestra la
validez de las expresiones deducidas para construir las matrices de traslacion de
espectros cilindricos; y asimismo se ponen de manifiesto las regiones donde es
posible reconstruir correctamente los campos mediante los espectros trasladados.
Finalmente, en relacion con estas regiones, se observa una importante limitacion
asociada a la construccion de la matriz de traslacién de espectro emergente a in-
cidente; cuya no observacién produce valores muy grandes en algunos elementos
de dicha matriz, y consecuentemente que los sistemas de ecuaciones asociados al
mencionado algoritmo recursivo no presenten solucion al estar mal condicionados.

E.1 Teorema de Adicién para las Funciones de
Bessel

El campo incidente sobre un objeto dispersor bidimensional se expresa, tal y como
se recoge en el apéndice C (apartado C.1.2), mediante un desarrollo en serie de
modos cilindricos incidentes referidos a un cierto punto. En determinadas situa-
ciones, resulta necesario expresar cada uno de dichos modos cilindricos incidentes
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\'

Figura E.1: Significado gréfico de las variables u,v,w,a y y; que aparecen en el
Teorema de Adicién de Graf.

mediante un sumatorio del mismo tipo de modos; aunque referidos a un nuevo
punto. Esta operacién se implementa haciendo uso del Teorema de Adicién para
las Funciones de Bessel; cuya demostracion se ofrece seguidamente.

El Teorema de Adicién para las Funciones de Bessel se demuestra a partir del
Teorema de Adicién de Graf [71]; que proporciona la siguiente relacién general

Co(w) e = 3 Copr(u) Jo(v) €™ loe | < Jul (E.1)

r=—00

La expresion del Teorema de Adicién de Graf, recién ofrecida en (E.1), es
valida cuando C' representa una funcién de Bessel de primera especie J, una
funcién de Bessel de segunda especie Y, una funcién de Hankel de primera especie
H®_ 6 una funcién de Hankel de segunda especie H?); aunque la restriccién
impuesta |vet?®| < |u| resulta innecesaria cuando C' denota una funcién de Bessel
de primera especie J. Por lo que respecta a las variables u, v, w,a y y, presentes
todas ellas en (E.1), se deben cumplir las siguientes relaciones

w = Vu? + v2 — 2uv cos a
U — VCOSQ = WCOS Y
vsina = wsin y (E.2)

a partir de las cuales es posible concluir que dichas variables estan relacionadas
como se indica graficamente en la figura E.1.

Como el Teorema de Adicion para las Funciones de Bessel pretende desarro-
llar un modo cilindrico incidente genérico, referido a un cierto punto, en serie
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de modos cilindricos incidentes centrados en un punto distinto; conviene parti-
cularizar el Teorema de Adicion de Graf, recogido en (E.1), al caso en el que la
funcién simbdlica C' denota una funcion de Bessel de primera especie J. Bajo tal
supuesto, a partir de la expresién planteada originalmente en (E.1), se deduce la
siguiente nueva relacion

J,(w) eIVX = i Jogr(w) Jo(v) eI (E.3)

r=—00

La deducciéon del Teorema de Adicién para las Funciones de Bessel, utilizan-
do la nueva relacion ofrecida en (E.3), requiere una sustitucion adecuada de las
variables u,v,w,a vy x que aparecen en dicha expresion. Para ello, se considera
una situacion como la mostrada en la figura E.2; constituida por dos objetos
dispersores 07 y Oy sobre los que incide un cierto campo incidente. Este cam-
po se expresa en principio mediante un desarrollo en serie de modos cilindricos
incidentes referidos al punto (', elegido como origen local de un sistema de ejes
(X1,Y7) asociado al objeto Oy (ver figura E.2). El Teorema de Adicién para las
Funciones de Bessel pretende expresar la v-ésima componente modal del anterior
desarrollo mediante una suma de infinitos modos; aunque dichos modos deben
referirse en esta ocasion al punto C, considerado como el origen local del siste-
ma de ejes (X5,Y3) asociado al segundo objeto Oy (ver figura E.2). Para elegir
correctamente los valores de las variables presentes en (E.3), es preciso identificar
en el caso que nos ocupa (recordar figura E.2) un tridngulo similar al mostrado en
la figura E.1. Como tercer vértice de este nuevo triangulo, que debe acompanar
a los otros dos definidos por los puntos € y (5, se elige un punto genérico P
(ver figura E.2); que se define por sus coordenadas cilindricas (p1,¢1) respecto
del sistema de ejes (X1,Y7), y por sus coordenadas cilindricas (p2,¢2) respecto del
segundo sistema de ejes (X53,Y3). Comparando pues ambos triangulos (recogidos
en las figuras E.1 y E.2) de forma apropiada, se deducen las siguientes expresiones
para las variables u, v, w,a y Y

u = do

v o= P2

w o= M

a = ¢ — ¢y

X = 7T+ ¢ —oén (E.4)

donde los parametros dy; v @21 constituyen las coordenadas cilindricas del punto
(' respecto del sistema de ejes (X3,Y3), tal y como se indica de manera grafica en
la figura E.2. Utilizando las coordenadas cartesianas (x.,,y.,) v (2¢,,Ye,) de los
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Xy

Figura E.2: Geometria de un sistema constituido por dos objetos dispersores O y Oo;

que permite determinar los valores concretos de las variables u, v, w, a y Y presentes en
el Teorema de Adicién de Graf.

puntos Cy y Cy, referidas ambas al sistema global de ejes (X,Y"), es posible obtener
los parametros da; v ¢o1 mediante las expresiones que se ofrecen a continuacién

Ay = (2o —20)? + (Yo — Yoy )?

¢91 = arctan (M) (E.5)

Loy — Ly

Seguidamente, se impone sustituir en (E.3) las variables u,v,w,a y Y por
sus respectivos valores recogidos en (E.4); transformando del siguiente modo la
relacién inicial definida segin (E.3)

Ju(/)l) eIV (Tt dr—da1) _ Z Ju-|—r(d21) Jr(l)z) o7 (@21 —¢2) (E6)

r=—00

El argumento de las funciones de Bessel, cuando éstas forman parte de los
modos cilindricos incidentes, debe estar constituido por el producto de dos facto-
res; uno de ellos el numero de onda £, y el otro la distancia entre el punto donde
se evalia el modo y el origen local al que se refiere dicho modo. Como puede
observarse en (E.6), el mencionado nimero de onda k esta ausente de todos los
argumentos de las funciones de Bessel que aparecen en dicha expresién. La inclu-
sion del factor k, en todos los argumentos anteriores, se consigue multiplicando
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simplemente los tres lados del triangulo mostrado en la figura E.2 por el citado
nimero de onda; lo que no altera en absoluto los valores utilizados en (E.6) pa-
ra las variables angulares a y y. Considerando pues el nuevo triangulo, cuyos
lados han sido escalados por el factor k, y desarrollando asimismo las funciones
exponenciales presentes en (E.6); se consigue que la relacién entre las funciones
de Bessel, definida inicialmente en (E.6), presente el siguiente aspecto

(=1 ko) 29 = 3 Ty (ko) O (kpg) e (I8T)

r=—00

Cuando las funciones exponenciales forman parte de los modos cilindricos
incidentes, el signo que acompana al exponente de dichas funciones debe ser posi-
tivo. Por tanto, se impone realizar un cambio de signo en el indice del sumatorio
presente en (E.7); para de esta forma poder expresar el v-ésimo modo cilindrico
incidente, referido al punto (7, en una serie infinita de modos cilindricos inci-
dentes referidos al punto (5. Asi pues, recordando ademas la conocida relacion
genérica J_,(z) = (=1)" J,(z) expuesta en [71], es posible expresar el desarrollo
modal recogido en (E.7) del siguiente modo

(=1 Ju(kpr) €% = 37 Jyer(hdo) 0% (1) o (kpy) 7% (E.8)

r=—00

Finalmente, con el objeto de simplificar la expresion presentada en (E.8),
resulta conveniente utilizar una relacién del tipo J,_.(z) = (=1)""" J,_,(2); que
se deduce a partir de una relaciéon genérica, recogida en [71], entre funciones
de Bessel con 6rdenes cambiados de signo. Por consiguiente, implementando la
nueva relacion en (E.8), se obtiene la siguiente expresion definitiva del Teorema
de Adicion para las Funciones de Bessel

Jy(kpy) e = Z Jr—o(kday) ¢~Ir=v)én I (kpy) el (E.9)

r=—00

La validez de la expresién analitica del Teorema de Adicion para las Funcio-
nes de Bessel, recién deducida en (E.9), puede corroborarse comparando dicha
expresion con aquella presentada en [81] para este mismo Teorema; concluyendo
que ambas expresiones son exactamente idénticas. Este Teorema, mediante la
relaciéon recogida en (E.9), garantiza el desarrollo de cualquier modo cilindrico
incidente, referido a un cierto punto, en términos de una serie de infinitos modos
cilindricos incidentes; que, tal y como se pretendia, estan referidos a otro pun-
to distinto del mencionado anteriormente. En determinadas situaciones, puede
resultar interesante sin embargo transformar un desarrollo modal asociado a un
cierto campo incidente, con los modos centrados en un punto determinado, en
otro desarrollo modal asociado al mismo campo incidente; aunque en esta ocasion
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los modos de este ultimo desarrollo deben estar centrados en otro punto distinto
del anterior. En el siguiente apartado, haciendo uso del Teorema de Adicion para
las Funciones de Bessel demostrado previamente, se construye una matriz de tras-
lacién de espectro incidente a incidente; que permite implementar la mencionada
operacion de transformacion de espectros cilindricos incidentes.

E.1.1 Matriz de Traslaciéon de Espectro Incidente a Inci-
dente

En el analisis de la dispersiéon electromagnética producida por miiltiples objetos
bidimensionales, utilizando el algoritmo recursivo descrito en el capitulo 6, se re-
quiere expresar cada campo incidente considerado mediante su correspondiente
espectro cilindrico bidimensional; el cual debe referirse en cada caso a un punto
determinado. En numerosas circunstancias, el espectro asociado a un campo in-
cidente se encuentra referido a un punto distinto del requerido por el mencionado
algoritmo recursivo. La solucion a este problema consiste en trasladar al punto
requerido el espectro asociado al anterior campo incidente; para lo cual se pre-
senta en este apartado la matriz de traslacién de espectro incidente a incidente.
Asimismo, una vez construida dicha matriz, se detalla la region donde tiene vali-
dez la reconstruccion de un campo incidente a partir de su espectro trasladado.
Finalmente, haciendo uso de la citada matriz de traslacion, se ofrecen dos ejem-
plos practicos en los que se trasladan espectros cilindricos incidentes. Estos dos
ejemplos confirman la correcta definicion de la matriz de traslacion de espectro
incidente a incidente; y ademas muestran graficamente la regién donde es posi-
ble reconstruir un campo incidente, de manera correcta, utilizando su espectro
cilindrico trasladado.

Con la intencion de obtener los elementos de la matriz de traslacién de es-
pectro incidente a incidente; se considerara la existencia de un cierto campo
incidente!, denominado C*. Dicho campo incidente, tal y como se recoge en el
apéndice C (apartado C.1.2), se expresa mediante un desarrollo en serie de mo-
dos cilindricos incidentes; los cuales se refieren inicialmente a un punto definido
por sus coordenadas cartesianas globales (z.,,y., ). En la figura E.3, se hace refe-
rencia a dicho punto; que representa el origen local del sistema de ejes (X1,Y)).
Evaluando este desarrollo modal en un punto genérico del espacio, representado
por sus coordenadas cilindricas (p1,01) respecto del sistema de ejes (X1,Y7), se
obtiene la siguiente expresién para el valor del campo C* en dicho punto

Niy 4
Cilpr,dn) = D iy Jy(kpy) ™™ (E.10)

p=—Ny

'Este campo incidente (C?) representa campo eléctrico incidente (E?) para incidencia pola-
rizada segin TM?, y campo magnético incidente (H?) para incidencia polarizada segiin TE?.
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Figura E.3: Expresién de un campo incidente mediante dos espectros cilindricos referi-
dos a distintos puntos; que se definen a través de sus coordenadas cartesianas globales.

En el desarollo modal presentado en (E.10), los coeficientes ¢] (7 = TM para pola-
rizaciéon TM? y 7 = TE para polarizacion TE?) constituyen el espectro cilindrico
bidimensional, referido al punto (z.,,y.,), del campo incidente C*. En cuanto
a los limites del sumatorio presente en (E.10); éstos se escogen, recordando el
capitulo 4 (seccién 4.1), para reconstruir de manera correcta el campo incidente
en el interior de una circunferencia, con centro en el punto (x.,,y., ), y de radio el
valor del cociente N;, /k.

Ahora bien, puede resultar necesario expresar el mismo campo incidente C
mediante un desarrollo similar al recogido en (E.10); pero constituido por unos
modos que se refieran a otro punto, definido concretamente por sus coordenadas
cartesianas globales (x.,,y.,). Dicho punto representa, como puede observarse en
la figura E.3, el origen local de un nuevo sistema de ejes (X5,Y3). Al evaluar
pues este nuevo desarrollo modal en el mismo punto donde se evalu6 el desarrollo
recogido en (E.10), utilizando 16gicamente las coordenadas cilindricas (ps,¢2) de
dicho punto respecto del nuevo sistema de ejes (X3,Y3), se deduce el siguiente
valor para el campo C'

Ni,

Cilpr, ¢a) = > im Jm(kpa) e (E.11)

m=—N;

donde, en este caso, los coeficientes i,, (7 = TM para polarizaciéon TM* y 7 = TE
para polarizacién TE?) constituyen el espectro cilindrico bidimensional, referido
ahora al punto (z.,,y., ), del mismo campo incidente C. Por lo que respecta a los
limites del sumatorio que aparece en (E.10), éstos se escogen con la intencién de
reconstruir correctamente el campo incidente en el interior de una circunferencia;
que en esta ocasion tiene su centro en el punto (x,,y.,), ¥ presenta un valor para
el radio igual al cociente N, /k.

La obtencién de los coeficientes i;, del desarrollo modal recogido en (E.11),
a partir de los coeficientes 17, requiere expresar en (E.10) cada uno de los mo-
dos cilindricos incidentes, centrados en el punto (x.,,y., ), mediante una serie de
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modos cilindricos incidentes centrados en el punto (x.,,y.,). Dicha relacién, pro-
porcionada por el Teorema de Adicion para las Funciones de Bessel recogido en
(E.9), presenta en el caso que nos ocupa el siguiente aspecto

Jp(k/h)ejp(bl _ Z Jm_p(deI)e—](m—p)¢21 Jm(ka) eI (E‘12)

m=—00

Sustituyendo en (E.10) la relacién recién deducida en (E.12), el campo in-
cidente (! se evalia en el punto de coordenadas cilindricas (py,2), definidas
respecto del sistema de ejes (X3,Y3), mediante el siguiente desarrollo modal

N; 0o

Cilpzd2) = 3. i D Jmplkda) eI m=R9 I (fpy) el ™2

p:—Ni m=—00

00 Ni
= ( 3 @';Jm_p(kdﬂ)e—ﬂm—p)@l) T (kpa) ™02 (E.13)

m=—00 p:—Ni

Truncando el sumatorio presente en (E.13) para el indice m en un nimero
finito de modos, como en el desarrollo modal del campo incidente recogido en
(E.11), es posible identificar la siguiente relacién entre los coeficientes 7, e 7

N;

ZT/;L— = Z i; Jm—p(kdﬂ) e—j(m—p)¢21 va m & [_Nizv iz] (E'14)
p=—N;

Si se consideran dos vectores columna, constituidos respectivamente por los
coeficientes 4,, 17, la relacién expresada en (I.14) entre dichos coeficientes puede
escribirse en términos matriciales del siguiente modo

—N; —p— Ny

3T — . T
Z—Ni2 N12 Z_Nil
T l i (m— Z-T
S e J—p(kdyy ) e~ (P02 TNy, 41 (E.15)
!
T "
ZNi2 N; ZNi

2 1

donde la matriz implicada representa la matriz de traslacion de espectro incidente
aincidente, designada como T'Jy;. Esta designacién obedece al hecho de que dicha
matriz permite trasladar un espectro cilindrico incidente, referido inicialmente
al punto (x.,y., ), en un nuevo espectro cilindrico incidente asociado al mismo
campo; aunque el nuevo espectro se refiere en esta ocasién al punto (x.,,ye, )-

La regién donde es posible reconstruir de forma correcta un campo incidente,
a partir de una version trasladada del espectro asociado originalmente a dicho
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Region de validez del desarrollo
del campo incidente a (Xc 2, Yc 2)
con 2Ni2+1 modos

v Y, A
il‘(xcz. ) )/v X:
(Xe» ¥, ) ‘ /

v

Regién de validez del desarrollo
del campo incidente a (Xc 1, Yc 1) con
2Ni1+1 modos

Figura E.4: Regién de validez para la reconstruccién de un cierto campo incidente a
partir de una versién trasladada del espectro asociado originalmente a dicho campo.

campo, depende no solo de la zona de reconstruccion correcta definida por el
nuevo espectro trasladado; sino también de la zona en la que utilizando el espec-
tro original se reconstruye correctamente el campo incidente. Asi por ejemplo,
el campo incidente considerado en la situacién anterior (recordar figura E.3) se
reconstruye en principio de manera correcta, tal y como se indica en la figura E.4,
dentro de una circunferencia centrada en (x.,,y.,) vy de radio el cociente N;, /k;
pues el espectro original asociado al campo incidente, que se utiliza en (E.10) para
desarrollar dicho campo, se refiere al punto (z.,,y.,) v consta de 2N;, + 1 com-
ponentes. Si este espectro original se traslada a un nuevo punto, por ejemplo al
representado por las coordenadas (x.,,y.,), €l nuevo espectro trasladado permite
a lo sumo una reconstruccion correcta del campo incidente dentro de la anterior
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circunferencia; para lo cual seria necesario considerar, como se indica en (E.13),
infinitas componentes espectrales en el nuevo espectro trasladado. Por contra, si
el espectro original se traslada implementando el producto matricial expuesto en
(E.15); el espectro trasladado queda referido de nuevo al punto (z.,,y.,), pero en
este caso solo consta de 2V;, + 1 componentes. Consecuentemente, empleando
dicho espectro trasladado es posible reconstruir de forma correcta el campo inci-
dente, como se muestra nuevamente en la figura E.4, dentro de una circunferencia
con centro en el punto (z.,,y.,) vy radio el valor del cociente N;, /k. En el supuesto
caso de que una porcion de esta ultima circunferencia quedase fuera de aquélla
asociada al espectro original, el campo incidente podria obtenerse igualmente
a partir del anterior espectro trasladado; aunque el valor de este campo carece
de interés, pues la zona mencionada no pertenece a la regién donde el espectro
original permite reconstruir de manera correcta el campo incidente.

A continuacion, se ofrecen los resultados correspondientes a dos ejemplos de
traslacion de espectros cilindricos incidentes; con los que se pretende corroborar,
de forma préctica, el concepto de la matriz de traslacién de espectro incidente
a incidente. Asimismo, ambos ejemplos sirven para poner de manifiesto dénde
es posible reconstruir un campo incidente, de manera correcta, a partir de una
version trasladada del espectro asociado originalmente a dicho campo. En los dos
ejemplos, se considera como campo eléctrico incidente (polarizacién TM?*) una on-
da plana con direcciéon de avance § = 0 (recordar figura C.1); es decir, una onda
de amplitud constante cuyo frente de fase avanza en la direccion del eje & y en el
sentido creciente de la coordenada x. El espectro cilindrico asociado originalmen-
te a dicha onda plana, cuyo calculo se deduce en el apéndice C (apartado C.2.1),
queda referido en ambos casos al origen de coordenadas (0,0); habiendo escogido
2N;, 4+ 1 componentes espectrales con N;; = k£5A. La reconstruccién de la am-
plitud y la fase de la mencionada onda plana, utilizando su espectro cilindrico
original en el desarrollo modal recogido en (E.10), se representa en la figura E.5;
donde se observa, como era de esperar, que el campo eléctrico incidente se re-
construye como una onda plana (3 = 0) dentro de una circunferencia con centro
en el punto (0,0) y de radio bA. En dicha regién, cuyo contorno se representa
en la figura E.5 mediante un circulo punteado, se tiene un valor constante para
la amplitud del campo eléctrico incidente, mientras que el frente de fase avanza
en la direccion del eje & y en el sentido creciente de la coordenada x; tal y como
corresponde a la amplitud y a la fase de la onda plana considerada (5 = 0).

En el primer ejemplo, utilizando la matriz de traslacién de espectro incidente
a incidente definida segin (E.15), se transforma el espectro cilindrico original aso-
ciado a la onda plana incidente (3 = 0), referido al punto (0,0) con N;, = k5, en
un nuevo espectro cilindrico asociado a la misma onda plana; aunque referido en
este caso al punto de coordenadas cartesianas normalizadas (2,0), y constituido
por 2N;, +1 componentes espectrales con N;, = k2. Esta traslacion de espectros
cilindricos se realiza con la intencion de poder reconstruir la misma onda plana
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Figura E.5: Amplitud y fase de una onda plana incidente (3 = 0). Reconstruccién a
partir de su espectro cilindrico centrado en (0,0) con N;, = k5A.
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Figura E.6: Amplitud y fase de una onda plana incidente (3 = 0). Reconstruccién a

partir de su espectro cilindrico centrado en (2,0) con N;, = k2A; obtenido mediante
una traslacién del espectro cilindrico original centrado en (0,0) con N;, = k5A.

incidente (3 = 0), a partir del espectro trasladado, en la regiéon contenida dentro
de la circunferencia con centro en el punto (2,0) y de radio 2A. Empleando pues el
espectro cilindrico trasladado, se reconstruye el campo eléctrico incidente median-
te el desarrollo modal recogido en (E.11). La amplitud y la fase correspondientes
a este campo eléctrico incidente se muestran en la figura E.6; donde se observa,
como era de prever, que la onda plana incidente se reconstruye perfectamente
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Figura E.7: Amplitud y fase de una onda plana incidente, con direccién de avance
g = 0, alo largo del eje # (y = 0). Reconstrucciéon completa a partir del espectro
cilindrico original asociado a dicha incidencia, y reconstruccién parcial a partir de la
versién de dicho espectro trasladada al punto (2,0) con N;, = k2.

dentro de la circunferencia centrada en el punto (2,0) y de radio 2A. El contorno
que define esta nueva region se representa en las figuras E.5 y E.6 mediante sendos
circulos de trazo discontinuo. La situacion de este circulo en relacion al de trazo
punteado, que determina la region donde es posible reconstruir correctamente la
onda plana incidente mediante su espectro cilindrico original, revela que este pri-
mer ejemplo coincide con la situacion mostrada en la figura E.4. Con el objeto de
observar con mas detalle el grado de reconstrucciéon conseguido en la onda plana
incidente utilizando el espectro cilindrico trasladado, en la figura E.7 se compa-
ran cortes realizados a lo largo del eje & en las diversas graficas mostradas en las
figuras E.5 y E.6. En dicha figura comparativa, se representa con linea continua
la reconstruccion (denominada completa en fig. E.7) de la onda plana incidente
a lo largo del eje & (y = 0), obtenida a partir del espectro cilindrico original de
la onda plana centrado en el punto (0,0) con N;, = k5)\; mientras que con linea
punteada se representa la reconstruccién (denominada parcial en fig. E.7) de la
misma onda plana incidente a lo largo del eje & (y = 0), utilizando sin embargo
en esta segunda reconstruccién la version del anterior espectro cilindrico original
trasladada al punto (2,0) con N;, = k2\. Légicamente, ambas reconstrucciones
son muy similares en aquellos puntos que satisfacen la condicién x € [0,4]; pues
pertenecen a la region en la que se garantiza la reconstruccion correcta de la onda
plana a partir del espectro cilindrico trasladado. Si se pretendiera reconstruir de
forma correcta la onda plana incidente, haciendo uso de una version del espectro
cilindrico original trasladada al punto (2,0), en una regién mayor a la definida
por la circunferencia centrada en el punto (2,0) y de radio 2A; deberia aumentarse
el nimero de componentes asociadas al espectro cilindrico trasladado que se ha
utilizado para obtener los resultados mostrados en la figura E.6.

En el segundo ejemplo, usando nuevamente una matriz de traslacion de es-
pectro incidente a incidente como la definida en (E.15), se transforma el espectro
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Figura E.8: Amplitud y fase de una onda plana incidente (3 = 0). Reconstruccién a

partir de su espectro cilindrico centrado en (4.5,0) con N;, = k 2X; obtenido mediante
una traslacién del espectro cilindrico original centrado en (0,0) con N;, = k5A.

cilindrico asociado originalmente a la onda plana incidente (3 = 0), referido al
punto (0,0) con N;; = kDA, en un nuevo espectro cilindrico centrado ahora en
el punto de coordenadas cartesianas normalizadas (4.5,0); pero considerando de
nuevo en dicho espectro 2V;, + 1 componentes con N;, = k2\. La amplitud y
la fase del campo eléctrico incidente, calculadas empleando los coeficientes del
nuevo espectro cilindrico trasladado en el desarrollo modal recogido en (E.11),
se muestran en la figura E.8; de la que puede concluirse, tras comparar con la
figura E.5 donde se representa la reconstruccion del campo incidente a partir del
espectro original, que el campo incidente se reconstruye totalmente a partir del
nuevo espectro trasladado dentro de la circunferencia centrada en el punto (4.5,0)
y de radio 2\. No obstante, dentro de esta region delimitada en la figura E.8 por
un circulo de trazo discontinuo, la onda plana incidente (8 = 0) tan sélo se re-
construye en aquella parte de la citada region contenida ademas dentro de otro
circulo, dibujado en este caso en la figura E.8 con trazo punteado, que acota la
zona donde es posible reconstruir la onda plana incidente mediante el espectro
considerado originalmente. Con el objeto de confirmar esta interpretaciéon de los
resultados ofrecidos en la figura E.8, se han realizado diversos cortes a lo largo del
eje T de la amplitud y la fase recogidas en las figuras E.5 y E.8; que se exponen
conjuntamente en la figura E.9. En dicha figura, con linea continua se representa
la reconstruccién (denominada completa en fig. E.9) del campo eléctrico inciden-
te a lo largo del eje & (y = 0), deducida a partir del espectro cilindrico asociado
originalmente a dicho campo; mientras con linea punteada se ofrece la reconstruc-
cién (denominada parcial en fig. E.9) del mismo campo eléctrico incidente a lo
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Figura E.9: Amplitud y fase de una onda plana incidente, con direccién de avance
g = 0, alo largo del eje # (y = 0). Reconstrucciéon completa a partir del espectro
cilindrico original asociado a dicha incidencia, y reconstruccién parcial a partir de la
versién de dicho espectro trasladada al punto (4.5,0) con N;, = k2A.

largo del eje & (y = 0), pero empleando en dicha reconstruccién la versién del es-
pectro cilindrico original trasladada al punto (4.5,0) con N;, = k 2A. Este estudio
comparativo, recogido en la figura E.9, revela que el espectro cilindrico trasla-
dado permite reconstruir el campo incidente en todo el intervalo = € [2.5,6.5];
que pertenece a la region contenida en el circulo dibujado con trazo discontinuo
en la figura E.8, definido por el nimero de componentes del espectro cilindrico
trasladado. Ahora bien, como se desprende de la figura E.9, utilizando el espectro
trasladado sélo resulta posible reconstruir correctamente la onda plana incidente
en el intervalo @ € [2.5,5]; ya que dicho intervalo pertenece ademas al circulo de
trazo punteado (ver figura E.8) en cuyo interior, a partir del espectro cilindrico
original, se garantiza la reconstruccion correcta de la citada onda plana.

Los resultados correspondientes a los dos ejemplos anteriores permiten extraer
diversas conclusiones sobre la reconstruccion de un cierto campo incidente, defi-
nido inicialmente mediante un espectro cilindrico asociado, empleando versiones
de dicho espectro trasladadas a distintas posiciones. En principio, el campo in-
cidente se reconstruye correctamente mediante su espectro original en el interior
de una determinada zona; que estda delimitada por el nimero de componentes es-
pectrales asociadas a dicho espectro. No obstante, el espectro cilindrico original
también determina fuera de dicha zona ciertos valores para el campo incidente,
obtenidos mediante el correspondiente desarrollo modal, que sin embargo carecen
de significado e interés en el problema donde se considera el mencionado campo
incidente. Pues bien, cuando se traslada el espectro original a una nueva posi-
cion; este nuevo espectro también define una nueva zona de reconstruccion del
campo incidente, que esta asociada en este caso al numero de componentes del
nuevo espectro trasladado. En el interior de toda esta nueva zona se obtendra, a
partir del nuevo espectro trasladado, unos valores de campo incidente idénticos o
muy parecidos a los conseguidos mediante el espectro cilindrico original; debido
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a que la aplicacién del Teorema de Adicion para las Funciones de Bessel, defini-
do anteriormente en esta seccién, no presenta ninguna restriccion espacial. Sin
embargo, el campo incidente sélo podra reconstruirse correctamente, empleando
el espectro cilindrico trasladado, en aquella parte de la zona asociada a dicho
espectro trasladado que pertenezca ademas a la zona definida inicialmente por
el espectro cilindrico original. Esta limitacién estd causada logicamente por el
hecho de que el espectro trasladado se obtiene, utilizando la matriz de traslacion
de espectro incidente a incidente descrita en este apartado, a partir del espectro
asociado originalmente al campo incidente.

E.2 Teorema de Adicién para las Funciones de
Hankel

El campo dispersado por un objeto bidimensional ante una cierta incidencia, asi
como el campo generado por una fuente puntual, se expresan segin se recoge en el
apéndice C (apartado C.1.2) mediante un desarrollo en serie de modos cilindricos
emergentes referidos a un cierto punto. En algunas ocasiones, se requiere trans-
formar cada uno de estos modos emergentes en un sumatorio de modos cilindricos
incidentes referidos a otro punto; mientras en otras situaciones, conviene expresar
cada uno de los modos emergentes mediante un sumatorio del mismo tipo de mo-
dos, pero referidos a otra posicion. Cada una de estas operaciones se implementa
utilizando la correspondiente version del Teorema de Adicién para las Funciones
de Hankel; cuya deduccion completa se ofrece a continuacion.

La primera versién del Teorema de Adicion para las Funciones de Hankel
permite desarrollar un modo cilindrico emergente, referido a un cierto punto, en
serie de modos cilindricos incidentes centrados en otro punto distinto del anterior.
Dicha versién se deduce de nuevo a partir del Teorema de Adicién de Graf [71], que
se encuentra perfectamente descrito en la seccién E.1 del presente apéndice. Al
pretender desarrollar en este caso un modo cilindrico emergente, en la expresion
general del citado Teorema de Adicion de Graf, recogida en (E.1), debe sustituirse
la funcion simbolica €' por la correspondiente funcion de Hankel de segunda
especie H®); obteniendo pues la siguiente nueva relacién

H®(w) e = 3 HE (u) J,(v) e loe®) < u|  (E.16)

r=—00

donde el significado de las variables u,v,w,a y x es idéntico al deducido en
la seccién E.1 para las mismas variables; el cual se expresa de forma analitica
mediante las relaciones definidas en (E.2), y se recoge de forma grafica en la
figura E.1. No obstante, resulta conveniente resenar que el desarrollo recogido en
(E.16) para la funciéon de Hankel de segunda especie es vélido tan sélo cuando se
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satisface la condicién |ve®®| < |ul; a diferencia del desarrollo presentado en (E.3)
para las funciones de Bessel, que no presenta restriccion alguna.

La deduccion de la primera versién del Teorema de Adiciéon para las Funciones
de Hankel requiere, al igual que en la demostracién del Teorema de Adicion para
las Funciones de Bessel, identificar de forma adecuada las variables u,v,w,a y
X presentes en (E.16). Para ello, puede considerase de nuevo la situacion mos-
trada en la figura E.2; aunque la interpretacion de dicha figura es diferente a
la ofrecida en la seccion E.1. En el presente caso, se supone que el objeto Oy
dispersa un campo; el cual, tras propagarse, se convierte en un campo incidente
sobre el objeto Oy. El campo dispersado por O se expresa en un principio, como
bien es sabido, mediante un desarrollo de modos cilindricos emergentes centra-
dos en el punto Cy. Por lo que respecta a este campo expresado en serie de
modos cilindricos emergentes, referidos al punto 'y, puede considerarse también
que esta generado por una o varias fuentes puntuales; en lugar de suponer, co-
mo se acaba de mencionar, que representa un campo dispersado por un objeto
ante una cierta incidencia. La primera version del Teorema de Adicion para las
Funciones de Hankel pretende expresar el v-ésimo modo cilindrico emergente del
anterior desarrollo, centrado en el punto (1, en términos de una serie constituida
por infinitos modos cilindricos incidentes; que logicamente deben referirse a algin
punto del objeto Oy, representado en la figura E.2 por el punto Cy. Por su parte,
el punto C5 también puede representar tan solo una posicion espacial a la que
se desean referir los modos cilindricos incidentes; no siendo necesario que dicho
punto pertenezca, tal y como se termina de comentar, a algin objeto dispersor.
El significado de los puntos C y C5, que en la figura E.2 constituyen respectiva-
mente los origenes locales de los sistemas de ejes (X1,Y1) v (X2,Y2), es idéntico
al asignado en la secciéon E.1 para estos mismos puntos. En cuanto a la eleccion
de las variables implicadas en la expresion recogida en (E.16), recordando nue-
vamente la seccion E.1, se requiere identificar en la figura E.2 un triangulo con
el que poder comparar aquél mostrado en la figura E.1. Como tercer vértice del
triangulo a construir en la figura E.2, se escoge otra vez el punto P; cuyas coor-
denadas cilindricas respecto de los sistemas de ejes (X1,Y1) v (X3,Y3) se designan
de igual manera que en la seccién E.1. De esta forma, las variables en (E.16)
deben sustituirse por las mismas expresiones, recogidas en (E.4), que se deducen
en la seccién E.1 para u,v,w,a y x; transformando pues del siguiente modo la
relacion definida inicialmente segin (E.16)

H (py) e TH01=02) = N~ [P (doy) T, (py) 70179 py <y (E.AT)

r=—00

donde los parametros dy; v ¢21, representados graficamente en la figura E.2, se
calculan utilizando las expresiones deducidas en (E.5); mientras (p1,61) v (p2,02)
definen, como se ha indicado anteriormente, las coordenadas cilindricas del punto
genérico P respecto de los sistemas de ejes (X1,Y7) v (X5,Y3). En cuanto a la
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restriccion asociada al cumplimiento de la igualdad recogida en (E.17), se observa
que ha desaparecido el término exponencial presente en (E.16); pues el valor de
la variable «, tal y como se desprende de la figura E.2, es real.

Considerando en principio la relacién definida segin (E.17), y tras aplicar su-
cesivamente en dicha relacién las mismas operaciones, definidas en la seccion E.1,
que han permitido obtener las ecuaciones (E.7), (E.8) y (E.9); se deduce la si-
guiente expresion definitiva de la primera version del Teorema de Adicion para
las Funciones de Hankel

H® (kpy) e = 37 HE, (kdy) e 70921 J (kpy) e py < dyy  (E.18)

r=—00

Esta primera version del Teorema de Adicion para las Funciones de Hankel ex-
presada en (E.18), corroborada tras compararla con la version presentada en [81]
y concluir que ambas son idénticas, permite desarrollar cualquier modo cilindrico
emergente, referido a un cierto punto, en una serie de infinitos modos cilindricos
incidentes centrados en un nuevo punto; aunque la region de validez de dicho
desarrollo, tal y como indica la restriccion presente en (E.18), se circunscribe al
interior de una circunferencia centrada en el nuevo punto al que se refiere el de-
sarrollo modal incidente, y de radio la distancia entre dicho punto y aquél al que
se refiere el modo cilindrico emergente.

Por otra parte, la segunda version del Teorema de Adicion para las Funciones
de Hankel pretende expresar un modo cilindrico emergente, referido a un punto
determinado, mediante una serie de modos cilindricos emergentes centrados en
otro punto distinto del anterior. Esta segunda version del Teorema de Adiciéon
para las Funciones de Hankel no puede deducirse directamente, tal y como se
ha realizado en las anteriores demostraciones recogidas en el presente apéndice,
a partir del Teorema de Adicion de Graf; sino que se obtiene tras combinar de
forma adecuada dos expresiones, cada una de las cuales se deduce por separado del
Teorema de Adicién de Graf. Concretamente, la primera de estas dos expresiones
es idéntica a la ofrecida por el Teorema de Adicion para las Funciones de Bessel,
que permite relacionar funciones de Bessel de primera especie; mientras la segunda
expresion debe ocuparse de relacionar, de igual manera que la anterior expresion,
funciones de Bessel de segunda especie. La deduccion de estas dos expresiones,
cuya combinacion permite obtener la segunda version del Teorema de Adicion
para las Funciones de Hankel, se ofrece a continuacion de forma paralela.

La primera de las mencionadas expresiones, que debe relacionar funciones de
Bessel de primera especie, se deduce directamente del Teorema de Adicion de
Graf recogido en (E.1); mientras la segunda de las expresiones, que debe mostrar
una relacion entre funciones de Bessel de segunda especie, se demuestra a partir
de una version del Teorema de Adicién de Graf ligeramente modificada respecto
de aquélla ofrecida en (E.1). Esta nueva versién del Teorema de Adicion de Graf
se obtiene sustituyendo en (E.1) el indice r del sumatorio por un nuevo indice,
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definido mediante la suma v 4 r; de manera que las dos versiones del Teorema de
Adicion de Graf, aquélla considerada inicialmente y la nueva version modificada,
presentan el siguiente aspecto

Co(w) e = 3 Copr(u) Jo(v) €™ lve®| < |ul
Co(w) e = 3" Cr(u) Jrou(v) eI (r=v)e loe | < Jul (E.19)

Estas dos versiones del Teorema de Adicion de Graf, recogidas en (E.19),
siguen siendo validas cuando €' designa una funcion de Bessel de primera especie
J, una funcién de Bessel de segunda especie Y, una funcién de Hankel de primera
especie H), o una funcién de Hankel de segunda especie H?). En (E.19), las
restricciones que afectan a las dos versiones del Teorema de Adicién de Graf
son también innecesarias cuando C' designa una funcion de Bessel de primera
especie J; mientras las variables u,v,w,a y x se encuentran relacionadas en
ambas expresiones de igual manera, segin se recoge de forma analitica en (E.2)
y graficamente en la figura E.1.

La primera de las expresiones buscadas debe relacionar, tal y como se ha in-
dicado previamente, funciones de Bessel de primera especie; mientras la segunda
expresion debe establecer una relacion, en los mismos términos que la primera
expresion, entre funciones de Bessel de segunda especie. Consecuentemente, para
deducir la primera expresion conviene particularizar la version original del Teo-
rema de Adicion de Graf, ofrecida en primer lugar en (E.19), al caso en el que la
funcién simbdlica C' designa una funcién de Bessel de primera especie J; y con el
objeto de encontrar la segunda de las expresiones buscadas debe particularizarse
la version modificada del Teorema de Adicion de Graf, presentada en segundo
lugar en (E.19), al caso en el que la funcién simbdlica C' designa una funcién de
Bessel de segunda especie Y. Bajo dichas circunstancias, las relaciones definidas
inicialmente en (E.19) se reescriben del siguiente modo

L) = 37 () J(0) €

Y, (w) e = 3 Yi(u) -, (v) eI (r=v)e loe | < Jul (E.20)

donde, como era de esperar, la primera de las dos relaciones carece de restriccion
alguna; pues relaciona funciones de Bessel de primera especie.

Los valores a utilizar en cada una de las relaciones recogidas en (E.20) para
las variables u,v,w,a y Y, con la intencion de obtener las dos expresiones bus-
cadas, pueden deducirse considerando nuevamente la situacion mostrada en la
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figura E.2; aunque deben tenerse en cuenta ciertas apreciaciones en la interpre-
tacion de dicha figura. Inicialmente, se supone que existe un campo expresado
en serie de modos cilindricos emergentes, referidos al punto ', que ha sido ge-
nerado por una o varias fuentes puntuales. Por diversas razones mencionadas
anteriormente, puede resultar interesante centrar el desarrollo modal emergente
asociado a dicho campo en un nuevo punto; por ejemplo, en aquél denominado
(3 en la figura E.2. La segunda version del Teorema de Adicion para las Fun-
ciones de Hankel pretende desarrollar la v-ésima componente modal del anterior
desarrollo, referida al punto 'y, en serie de infinitos modos cilindricos emergentes
centrados en el punto Cy. La deduccion de esta segunda version del Teorema de
Adicién para las Funciones de Hankel requiere obtener, como se ha mencionado
anteriormente, dos expresiones adecuadas a partir de las relaciones definidas en
(E.20); para lo cual deben identificarse, en cada una de las citadas relaciones, los
valores de las variables u, v, w, @ y v mediante la construccién en la figura E.2 de
un triangulo similar al mostrado en la figura E.1. El tercer vértice del triangulo
en la figura F.2, que debe acompanar a los otros dos situados respectivamente en
los puntos Cy y Cy, se elige en un punto genérico denominado P (ver fig. E.2);
cuyas coordenadas cilindricas respecto de los sistemas de ejes (X1,Y7) v (X2,Y2),
con origenes locales en los puntos C; y (s, se designan de igual manera que en
la seccion E.1. Asi pues, los valores de las variables u,v,w,a y y a emplear
en cada una de las relaciones recogidas en (E.20) se deducen tras comparar, de
manera apropiada en cada caso, los triangulos mostrados respectivamente en las
figuras E.1 y E.2.

En cuanto a la primera de las relaciones descritas en (E.20), tras comparar
de forma adecuada los dos triangulos mencionados anteriormente, se deducen
para las variables u,v,w,a y y los mismos valores empleados en la seccion E.1
y recogidos en (E.4). Sustituyendo pues dichos valores en la primera de las
relaciones definidas en (E.20), e implementando en dicha relacién las mismas
operaciones descritas en la seccion E.1; se obtiene directamente la primera de
las dos expresiones requeridas para demostrar la segunda version del Teorema
de Adicién para las Funciones de Hankel. Esta primera expresiéon, que relaciona
funciones de Bessel de primera especie, es idéntica a la utilizada en la definicién
del Teorema de Adicion para las Funciones de Bessel; cuyo aspecto, recordando
(E.9), se reproduce a continuacion

S, (kp1) eV = Z Jr—o(kday) eI (r=v)da S (kp2) eI 92 (E.21)

r=—00

donde los parametros dy; y ¢91, con el mismo significado que en la seccion E.1
(recordar fig. E.2), se calculan mediante las expresiones presentadas en (E.5);
mientras (p1,61) v (p2,¢2) designan respectivamente, como en la seccion E.1, las
coordenadas cilindricas del punto genérico P respecto de los sistemas de ejes
(X1,Y1) v (X2,Y3). Por dltimo, al igual que en el Teorema de Adicién para
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las Funciones de Bessel, la expresion recogida en (E.21) no presenta restriccion
espacial alguna en cuanto a su validez.

Por lo que respecta a los valores de las variables u, v, w, a vy x a emplear en la
segunda de las relaciones descritas en (F.20); éstos deben elegirse para obtener
una segunda expresion, analoga a la recogida en (E.21), que sin embargo relacione
funciones de Bessel de segunda especie. Con este objetivo, una vez comparados de
forma adecuada los dos triangulos mostrados en las figuras E.1 y E.2, se deducen
unos valores para dichas variables diferentes a los recogidos en (E.4); definiéndose
estos nuevos valores de la siguiente manera

u = po
v o= dy

w = p

o = dn— 9

X = ¢2— (E.22)

Todos estos parametros, a partir de los cuales se definen en (E.22) los nue-
vos valores de las variables u,v,w,a vy Y, presentan respectivamente los mismos
significados (recordar fig. E.2) que los parametros utilizados al deducir la prime-
ra de las expresiones buscadas, recogida en (E.21). Igualmente, las expresiones
que permiten calcular los pardmetros da; v ¢91, presentes ambos en (E.22), se
encuentran recogidos nuevamente en (E.5). A continuacion, sustituyendo en la
segunda de las relaciones recogidas en (E.20) las variables u, v, w,a y x por sus
respectivos valores definidos en (E.22), se obtiene la siguiente nueva relacién entre
las funciones de Bessel de segunda especie

Yl/(pl)ejy P2mh) = Z Y, (p2) Jr—v(dn) el (r=v)(d21=¢2) dy < ps (E.23)

T=—00

Siguiendo el mismo proceso deductivo empleado en la seccion E.1 al demostrar
el Teorema de Adicion para las Funciones de Bessel, resulta conveniente introducir
el nimero de onda k en todos los argumentos de las funciones de Bessel de segunda
especie presentes en (E.23). Para ello, simplemente deben multiplicarse por el
citado niumero de onda los tres lados del triangulo mostrado en la figura E.2; lo
cual no afecta en absoluto a los valores empleados en (E.23) para las variables
angulares a y y. En lo referente a la restriccién espacial que determina la zona
de validez de la igualdad recogida en (E.23), tampoco se ve afectada por el hecho
de multiplicar los lados del triangulo por el numero de onda k; pues los dos
términos que constituyen la desigualdad asociada a la restriccion presente en
(E.23) quedan multiplicados por el mismo factor k. De esta manera, y tras
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desarrollar adecuadamente las funciones exponenciales que aparecen en (E.23),
se obtiene la siguiente relacion entre funciones de Bessel de segunda especie

Y, (kp1) eIV = Z Jr—u(kda) el (r=v)92 Y, (kp2) eIy > dy (E.24)

Con el objeto de encontrar la relacién buscada entre las funciones de Bessel
de segunda especie, andloga a la deducida en (E.21) entre las funciones de Bessel
de primera especie, se requiere tener un signo positivo en los exponentes de las
funciones exponenciales que en (E.24) multiplican a las funciones Y. Realizando
pues un simple cambio de signo en los indices v y r presentes en (E.24), y recor-
dando asimismo la conocida propiedad Y_,(z) = (—1)" Y,,(z) expuesta en [71]; es
posible transformar la relacién recogida en (E.24) del siguiente modo

(—1P Y () €7 = 37y (dan) €00 (1) (k) 7%y > oy
(E.25)
Por dltimo, con la intencién de simplificar el desarrollo recién deducido en
(E.25), puede utilizarse una relacién del tipo J,_.(z) = (=1)""" J,_,(2); que
también se ha empleado en la seccién E.1 al deducir el Teorema de Adicion para
las Funciones de Bessel recogido en (E.9). Haciendo uso de la anterior relaciéon
en (E.25), se obtiene la segunda de las expresiones requeridas en la demostracion
del Teorema de Adicion para las Funciones de Hankel. Esta segunda expresion
relaciona, como se indica seguidamente, funciones de Bessel de segunda especie

Y, (kp1) eV = Z Jr—y(kda) eI (r=v)da Y, (kp2) e py > dy (E.26)
Es interesante observar que la relacién entre las funciones de Bessel de se-
gunda especie, recién deducida en (E.26), es completamente anédloga a la relacion
presentada en (E.21) entre funciones de Bessel de primera especie; salvo que
mientras esta ultima relacion es valida en cualquier region del espacio, la ante-
rior relacion sélo tiene validez fuera de una circunferencia centrada en Cy, y de
radio la distancia entre los puntos Cy y Cy (recordar fig. E.2). Utilizando estas
dos relaciones, definidas respectivamente en (E.21) y (E.26), es posible demos-
trar facilmente la segunda version del Teorema de Adicion para las Funciones de
Hankel. En dicha demostracion, en primer lugar debe multiplicarse la expresion
recogida en (E.26) por el nimero imaginario j, y posteriormente debe sustraer-
se dicha expresion multiplicada por j de aquella primera expresion mostrada en
(E.21); para de esta forma, recordando la definicién de las funciones de Hankel
de segunda especie presentada en (C.12), obtener la siguiente expresion definitiva
de la segunda version del Teorema de Adicion para las Funciones de Hankel

HP (kpy) e = 37 Josy(kdor) €079 M (kpy) i py > dy (B.27)

r=—00
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La restriccion espacial presente en (E.27) se debe al hecho de haber obtenido
dicha expresion mediante la suma de otras dos; una de las cuales, concretamente
la definida segin (E.26), tiene asociada dicha restricciéon. Asi pues, la segunda
version del Teorema de Adicion para las Funciones de Hankel, recogida en (E.27),
permite desarrollar un modo cilindrico emergente genérico, referido a un punto
determinado, en una serie de infinitos modos cilindricos emergentes referidos a
un nuevo punto; aunque la region donde tiene validez este desarrollo modal, de
acuerdo con la restriccién espacial mostrada en (E.27), se corresponde con la
zona situada fuera de una circunferencia centrada en el punto al que se refiere
el nuevo desarrollo modal emergente, y de radio la distancia entre dicho punto y
aquél al que se refiere el modo cilindrico emergente original. Como era de esperar,
esta restriccion espacial es complementaria con aquélla recogida en (E.18) para
la primera version del Teorema de Adicion para las Funciones de Hankel.

Resumiendo, las dos versiones del Teorema de Adicion para las Funciones de
Hankel demostradas en esta seccion permiten desarrollar cualquier modo cilindrico
emergente, referido a una determinada posicion espacial, en serie de modos ci-
lindricos incidentes centrados en otra posicién con validez en una cierta region
del espacio; y en serie de modos cilindricos emergentes centrados en la misma
posicion con validez en la regiéon complementaria a la anterior. En determina-
das situaciones, como se vera a continuacion, resulta necesario desarrollar una
serie de modos cilindricos emergentes, centrados en un cierto punto, bien en serie
de modos cilindricos incidentes centrados en otro punto; o bien en serie de mo-
dos cilindricos emergentes centrados en otra posicion. Estas dos operaciones de
transformacién de espectros cilindricos se definen, tal y como puede observarse
en los dos préximos apartados, mediante sendas matrices conocidas como ma-
triz de traslacién de espectro emergente a incidente, y matriz de traslacién de
espectro emergente a emergente; que se deducen respectivamente a partir de las
dos versiones del Teorema de Adicién para las Funciones de Hankel demostradas
anteriormente en la presente seccion.

E.2.1 Matriz de Traslacién de Espectro Emergente a In-
cidente

Al resolver problemas de dispersion electromagnética producida por multiples
objetos dispersores bidimensionales, siguiendo el algoritmo recursivo descrito en
el capitulo 6, es necesario considerar ciertos campos generados por una o va-
rias fuentes puntuales como campos incidentes. En términos espectrales, dicha
consideracién requiere transformar espectros cilindricos emergentes, referidos a
determinadas posiciones, en espectros cilindricos incidentes centrados en otras
posiciones distintas a las anteriores. En el presente apartado, haciendo uso de la
primera version del Teorema de Adicién para las Funciones de Hankel, se deduce
la matriz de traslacion de espectro emergente a incidente; que permite imple-



394 Traslacion de Espectros Cilindricos

mentar de forma matricial la transformacion de espectros cilindricos mencionada
anteriormente. A su vez, debido a la restriccion espacial asociada a la primera
version del Teorema de Adicion para las Funciones de Hankel, se describe la re-
gion donde es posible reconstruir un campo generado por una o varias fuentes
puntuales, cuyo espectro emergente original se refiere a un cierto punto, utilizan-
do un espectro cilindrico incidente trasladado; que se obtiene a partir del espectro
emergente original mediante la correspondiente matriz de traslacién de espectro
emergente a incidente. A continuacion, usando la citada matriz de traslacion, se
ofrecen dos ejemplos practicos de transformacién de espectro cilindrico emergente
en espectro cilindrico incidente; que corroboran por completo la definicion ofreci-
da en este apartado para la citada matriz de traslacion de espectros, y asimismo
confirman dénde puede aplicarse el espectro cilindrico incidente trasladado que se
obtiene con dicha matriz. Finalmente, a partir de los resultados correspondientes
a uno de los dos ejemplos considerados, se descubre que la restriccion espacial
asociada a la primera version del Teorema de Adicién para las Funciones de Han-
kel debe traducirse, de manera consecuente, en una limitacion de las dimensiones
de la matriz de traslacion de espectro emergente a incidente; cuya no observacién
provoca que ciertos elementos de la citada matriz presenten valores muy elevados.
En tales circunstancias, el principal inconveniente surge cuando dichas matrices
se utilizan en el algoritmo recursivo descrito en el capitulo 6; pues provocan que
los sistemas de ecuaciones asociados a este algoritmo estén mal condicionados, y
por tanto que no tengan solucién.

Para obtener los elementos de la matriz de traslacion de espectro emergente
a incidente, se considerara una situacion como la mostrada en la figura E.10; que
esta constituida por dos objetos dispersores, denominados respectivamente O; y
O,. En un principio, se supone que el objeto O; genera un campo dispersado?,
denominado genéricamente C'?. Recordando el apéndice C (apartado C.1.2), este
campo dispersado se expresa mediante un desarrollo en serie de modos cilindricos
emergentes; los cuales se refieren a un punto del objeto (1, normalmente al
centro de dicho objeto, que representa el origen local del sistema de ejes (X1,Y7)
mostrado en la figura E.10. Asi pues, el valor del campo dispersado por el objeto
Oy en un punto genérico, definido por sus coordenadas cilindricas (p1,¢1) respecto
del sistema de ejes (X1,Y7), se recoge en la siguiente expresion

Nay

Clpr,d1) = > o) HP(kpy) ™ (E.28)

q=—Ng;

donde los coeficientes ¢} (7 = TM para polarizacién TM* y 7 = TE para polariza-
cién TE?) determinan el espectro cilindrico bidimensional, referido al origen local
del sistema de ejes (X1,Y]), que corresponde al campo dispersado C'?. Por lo que

2Bste campo dispersado (C¢) representa campo eléctrico dispersado (E¢) para polarizacién
TM?, y campo magnético dispersado (H¢) para polarizacién TE?.
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Figura E.10: Expresién del campo dispersado por O, definido por su espectro cilindri-
co emergente, como incidencia sobre O, utilizando el correspondiente espectro cilindrico
incidente.

respecta al nimero de modos cilindricos emergentes considerados en (E.28); éste
se elige con la intencién de calcular correctamente el campo dispersado por Oy
en una region situada fuera de la minima circunferencia, con centro en el origen
local del sistema de ejes (X1,Y7), que contiene a todas las fuentes de corriente
inducidas en el contorno del objeto Oy

No obstante, el campo dispersado C'? por el objeto O; se propaga hasta con-
vertirse en campo incidente®, denominado C¢, sobre el objeto Oy (ver figura E.10).
Este campo incidente se expresa, segin el apéndice C (apartado C.1.2), mediante
un desarrollo de modos cilindricos incidentes; aunque referidos en esta ocasion a
un punto del objeto Os, normalmente al centro de dicho objeto, que constituye
el origen local del sistema de ejes (X3,Y3) representado en la figura E.10. Tras
evaluar pues este desarrollo modal incidente en el mismo punto donde se evalué
el campo dispersado C'¢ recogido en (E.28), definiendo dicho punto por sus co-
ordenadas cilindricas (p2,¢2) respecto del sistema de ejes (X3,Y2), se obtiene una
expresién modal para C! que presenta el siguiente aspecto

Ni, 4
Cp2$2) = 32 iy Jyplhpa) /7 (E.29)

p=—Ni,

donde los coeficientes 7 (7 = TM para polarizacion TM* y 7 = TE para polari-
zacién TE?) constituyen el espectro cilindrico bidimensional incidente, referido al
origen local del sistema de ejes (X5,Y3), que estd asociado al campo incidente C°
sobre el objeto O,. En lo referente al nimero de términos escogidos para imple-
mentar el sumatorio presente en (E.29), éste se determina (recordar seccién 4.1
del capitulo 4) con el objeto de reconstruir de manera correcta el campo incidente
C!, procedente del campo dispersado C'%, en el interior de una circunferencia con
centro en el origen local del sistema de ejes (X3,Y3), vy de radio el cociente N, /k.

3Este campo incidente (C?) representa campo eléctrico incidente (E!) para polarizacién
TM?, y campo magnético incidente (H?) para polarizacién TE?.
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Como los campos dispersado C¢ e incidente C! hacen referencia a un mismo
campo, debe ser posible relacionar las amplitudes espectrales cf e ] presentes
en los desarrollos modales recogidos en (E.28) y (E.29); para lo cual se necesita
expresar cada uno de los modos cilindricos emergentes empleados en (E.28), re-
feridos al origen local del sistema de ejes (X1,Y7), en serie de modos cilindricos
incidentes centrados en el origen local del sistema de ejes (X3,Y3). Esta relacion
se corresponde con la primera versién del Teorema de Adicién para las Funciones
de Hankel, definida en (E.18); que se particulariza al caso que nos ocupa del
siguiente modo

HP (kpy) 19t = Z HP (kdyy) e/ =092 ] (kpy) e/ py < dyy  (E.30)

pP=—00

donde los parametros dy; v @21, cuyo significado se muestra explicitamente en la
figura E.2, estdn asociados en (E.30) a los origenes locales de los sistemas de ejes
(X1,Y1) v (X2,Y2) recogidos en la figura E.10. Asi pues, haciendo uso en (E.28)
de la relacién recién presentada en (E.30), el valor del campo dispersado C? en
un punto de coordenadas cilindricas (pz2,¢2), referidas al sistema de ejes (X5,Y3),
se expresa mediante el siguiente desarrollo modal incidente

Nay

/’27¢2 = Z Z H kd21 Je —ilp=a)é21 (kpz)e]p(b?

9=—Ng, ~ p=—0

[e%s) Ndl . .
= ( S C;Hf_)q(kdm)e—f<p—q>¢21) Jp(kpy) € py < dy  (E.31)

p=—00 \g=—Ng,

El campo dispersado C¢, de acuerdo con la expresién recién ofrecida en (E.31),
puede desarrollarse en términos de una serie constituida por infinitos modos
cilindricos incidentes. Si dicho numero de modos se trunca en un valor finito,
igual al nimero de modos empleados en el desarrollo modal recogido en (E.29),
es posible comparar ambas expresiones para deducir la siguiente relacion entre
los coeficientes 1] y ¢7

N, |
ir= > Hf_)q(kdzl)e‘f(p‘q)@l Vp, pe[=Ny, Ny] (£.32)

29
q=—Ng;

La expresion analitica que permite relacionar los coeficientes 7] y ¢7, detallada

n (E.32), puede escribirse en términos matriciales; para lo cual, es necesario que

los citados coeficientes constituyan los elementos de sendos vectores columna.
Bajo dicha suposicién, las amplitudes espectrales i) se obtienen a partir de las
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amplitudes espectrales ¢; implementando la siguiente operaciéon

—Ng, —q—Ng,

ZNQ —Ni 7;Nd1
7 . l (2) —jlp—9)e c’
—]\7‘12+1 _ , Hp_q(kdgl) (& i(p=9)éx . ]V‘dl-l-l (ESS)
5 : ch
Ni N, Ng,

donde la matriz que interviene representa la matriz de traslaciéon de espectro
emergente a incidente, designada en este caso como Th;. Esta designacion se
debe a que dicha matriz permite transformar un espectro cilindrico emergente,
asociado a un cierto campo dispersado y referido al origen local del sistema de
ejes (X1,Y1), en un espectro cilindrico incidente asociado al mismo campo; aunque
este nuevo espectro incidente se encuentra centrado en el origen local del sistema
de ejes (X3,Y3).

La region donde es posible reconstruir de manera correcta un campo genera-
do por una o varias fuentes puntuales, utilizando un espectro cilindrico incidente
trasladado a un punto distinto de aquél al que se refiere el espectro emergente del
citado campo, depende no sélo de la region de correcta reconstruccién determi-
nada por el espectro cilindrico incidente; sino también de la restriccion espacial
asociada a la primera version del Teorema de Adicién para las Funciones de Han-
kel, que se utiliza para transformar el espectro cilindrico emergente original en
el espectro cilindrico incidente trasladado. Por ejemplo, el campo dispersado (/¢
considerado en el desarrollo anterior puede reconstruirse correctamente, como
se indica en la figura E.11, en la zona situada fuera de la minima circunferen-
cia centrada en el origen local del sistema de ejes (X1,Y1), que ademas encierra
completamente todo el contorno del objeto Oy; ya que el espectro emergente aso-
ciado originalmente al campo dispersado por dicho objeto se refiere al mencionado
origen local, y el numero de componentes espectrales consideradas garantiza la
reconstruccién correcta de este campo en aquella region espacial ausente de fuen-
tes de corriente inducidas. El anterior campo dispersado, tras propagarse, se
convierte en un campo incidente sobre el objeto Oy; y por tanto puede resul-
tar interesante expresar dicho campo mediante un espectro cilindrico incidente,
centrado en el origen local del sistema de ejes (X3,Y3). La regién donde es po-
sible reconstruir correctamente el campo dispersado por Oy, a partir del citado
espectro cilindrico incidente obtenido segin la transformacién espectral definida
en (E.31), se encuentra acotada por la restriccién espacial presente en dicha ex-
presion. Concretamente, dicha restriccién limita la correcta reconstruccion del
campo dispersado por Oy, considerando como se indica en (E.31) infinitas com-
ponentes en el espectro cilindrico incidente, a la region contenida en el interior de
una circunferencia con centro en el origen local del sistema de ejes (X3,Y3), y de
radio la distancia entre dicho origen y el del sistema de ejes (X1,Y7); tal y como
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Region de validez del desarrollo
del campo incidente a O2 con
ndmero finito de modos

Region de validez del desarrollo
del campo incidente a 02
con infinitos modos

Figura E.11: Regién de validez para la reconstrucciéon de un campo dispersado por Oy,
definido inicialmente en términos de su correspondiente espectro cilindrico emergente,
a partir de un espectro cilindrico incidente centrado en el objeto Os.

se resume graficamente en la figura E.11. Ahora bien, en la mayoria de las situa-
ciones s6lo es necesario reconstruir correctamente el campo dispersado, a partir
del correspondiente espectro cilindrico incidente trasladado, en las proximidades
del contorno del objeto Oy; por lo que dicho espectro incidente puede obtenerse,
a partir del espectro emergente original, implementando la operaciéon descrita en
(E.33). De esta manera, el nuevo espectro cilindrico incidente esta constituido
tan sélo por 2N;, + 1 componentes; y por tanto, como se indica en la figura E.11,
el campo dispersado por Oy se reconstruye correctamente a partir del espectro
incidente en el interior de una circunferencia, centrada nuevamente en el origen
local del sistema de ejes (X3,Y2), pero en esta ocasion con un radio igual al cocien-
te N;,/k. Por otra parte, como consecuencia de la restriccion espacial asociada
a la primera version del Teorema de Adicién para las Funciones de Hankel, no
resulta posible incrementar el nimero de modos cilindricos incidentes, centrados
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en el origen local del sistema de ejes (X3,Y2), con la intencién de reconstruir el
campo dispersado original fuera de la maxima zona permitida por la mencionada
restriccion; resultando por tanto ineficiente, en términos computacionales, el em-
pleo de un numero de modos incidentes superior al correspondiente a dicha zona
maxima de correcta reconstruccion.

Seguidamente, se ofrecen los resultados obtenidos en dos ejemplos de tras-
lacion de espectro emergente a incidente; que permiten validar el concepto de
la matriz de traslacion de espectro emergente a incidente, utilizada al resolver
ambos ejemplos, y confirmar asimismo la regién donde es posible reconstruir, de
forma correcta, un campo generado por una o varias fuentes puntuales a partir del
correspondiente espectro cilindrico incidente trasladado. De igual manera, estos
resultados permiten identificar una limitacién asociada a la construccion de la
mencionada matriz de traslacion de espectro emergente a incidente; cuya no ob-
servacion provoca un efecto indeseado, descrito a continuacion, al emplear dicha
matriz en el algoritmo recursivo descrito en el capitulo 6. En ambos ejemplos, se
pretende reconstruir correctamente el campo eléctrico dispersado por un cilindro
metalico infinito, de radio 2\ y centrado en el punto de coordenadas cartesianas
normalizadas (—4,0), ante un campo eléctrico incidente (polarizacion TM?) re-
presentado por una onda plana (8 = 0). El espectro asociado al campo eléctrico
dispersado por el cilindro se ha obtenido, recordando el capitulo 4, a partir de la
matriz de caracterizacion individual que define el comportamiento dispersor del
cilindro considerado. Dicho espectro, referido logicamente al centro del cilindro
situado en el punto (—4,0), esta constituido por el nimero de componentes nece-
sarias (recordar seccién 4.1 del capitulo 4) para reconstruir, de manera correcta,
el campo dispersado fuera del contorno definido por el propio cilindro. La ampli-
tud y la fase correspondientes al campo eléctrico dispersado por el cilindro, cuyo
calculo se ha realizado utilizando el anterior espectro cilindrico emergente en el
desarrollo modal recogido en (E.28), se encuentran recogidas en la figura F.12;
donde se observa que el campo no se ha representado en el interior del cilindro
metalico dispersor, pues el desarrollo modal utilizado proporciona valores correc-
tos de campo dispersado fuera de la circunferencia que encierra a las fuentes de
corriente inducidas.

En el primer ejemplo, se pretende reconstruir correctamente el campo eléctrico
dispersado por el cilindro mediante un espectro cilindrico incidente, centrado en el
punto de coordenadas cartesianas normalizadas (3,0); que se obtiene, utilizando la
matriz de traslacion de espectro emergente a incidente definida en (E.33), a par-
tir del espectro cilindrico emergente asociado originalmente al campo dispersado
por el cilindro. La regién donde se pretende reconstruir este campo dispersado,
empleando en (E.29) el espectro cilindrico incidente trasladado, se corresponde
con el interior de una circunferencia centrada en el punto (3,0) y de radio 4A; por
lo que dicho espectro incidente esta constituido por 2N,;, + 1 componentes con
N;, = k4X. La amplitud y la fase correspondientes a la reconstrucciéon del citado
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Figura F.12: Amplitud y fase del campo eléctrico dispersado por un cilindro metélico
infinito, de radio 2 y centrado en (-4,0), ante la incidencia de una onda plana (5 = 0).
Reconstruccién a partir de su espectro cilindrico emergente centrado en (—4,0).
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Figura F.13: Amplitud y fase del campo eléctrico dispersado por un cilindro metélico
infinito, de radio 2 y centrado en (-4,0), ante la incidencia de una onda plana (5 = 0).

Reconstruccién a partir del espectro cilindrico incidente centrado en (3,0), y constituido
por 2N;, + 1 componentes espectrales con N;, = k4.

campo eléctrico, dispersado originalmente por el cilindro, se representan ambas
en la figura E.13; donde con trazo discontinuo, al igual que en la figura E.12, se
ha dibujado el contorno de la regién en la que se pretende reconstruir correcta-
mente, mediante el mencionado espectro cilindrico incidente, el campo eléctrico
dispersado por el cilindro. Es interesante observar que en la figura E.13 la posi-
cion del circulo de trazo discontinuo, relativa al circulo que encierra a las fuentes
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Figura F.14: Amplitud y fase del campo eléctrico dispersado por el cilindro, ante una
onda plana (4 = 0), a lo largo del eje & (y = 0). Reconstruccién completa a partir del
espectro emergente asociado originalmente a dicho campo, y reconstruccién parcial a
partir del espectro incidente centrado en el punto (3,0) con N;, = k4A.

puntuales de corriente inducidas, es completamente analoga a la posicién relativa
entre estos mismos circulos mostrada en la figura E.11. Comparando pues las
figuras E.12 y E.13, se concluye que el campo dispersado por el cilindro se ha re-
construido correctamente, a partir del espectro incidente trasladado, en la region
contenida dentro del circulo dibujado en dichas figuras con trazo discontinuo; lo
cual confirma los comentarios realizados anteriormente acerca de la regién donde
es posible reconstruir, de manera correcta, un campo generado por una o varias
fuentes puntuales mediante un espectro cilindrico incidente trasladado. Nueva-
mente, como puede observarse en la figura E.13, el campo eléctrico dispersado
no se ha reconstruido en el interior del cilindro metélico dispersor; pues en dicha
zona no es posible reconstruir el mencionado campo, ni tan siquiera a partir de
su espectro emergente original. Con la intencién de observar mas detalladamente
el grado de reconstruccion del campo eléctrico dispersado, empleando el espectro
cilindrico incidente trasladado, se han realizado diversos cortes a lo largo del eje &
en la amplitud y la fase mostradas en las figuras E.12 y E.13; representando estos
cortes de forma conjunta en la figura E.14. En dicha figura, se representa con
linea continua la reconstruccion (denominada completa en fig. E.14) del campo
eléctrico dispersado por el cilindro a lo largo del eje & (y = 0), deducida a par-
tir del espectro emergente asociado originalmente a dicho campo; mientras con
linea punteada se ofrece la reconstrucciéon (denominada parcial en fig. E.14) del
mismo campo dispersado, nuevamente a lo largo del eje & (y = 0), pero calculada
mediante el espectro cilindrico incidente centrado en el punto (3,0). Como era
de esperar, las dos reconstrucciones son practicamente coincidentes en el inter-
valo € [—1,7]; que pertenece a la region de correcta reconstruccién del campo
dispersado, delimitada en las figuras E.12 y E.13 por un circulo de trazo disconti-
nuo. Si el campo dispersado por el cilindro se pretende reconstruir correctamente,
utilizando el espectro cilindrico incidente centrado en el punto (3,0), en una re-
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Figura F.15: Amplitud y fase del campo eléctrico dispersado por un cilindro metélico
infinito, de radio 2 y centrado en (-4,0), ante la incidencia de una onda plana (5 = 0).
Reconstruccién a partir del espectro cilindrico incidente centrado en (3,0), y constituido
por 2N;, + 1 componentes espectrales con N;, = k8A.

gién mayor a la definida por una circunferencia con centro en (3,0) y radio 4A;
resulta necesario incrementar el numero de componentes espectrales asociadas al
espectro cilindrico incidente.

En el segundo ejemplo, ofrecido a continuacion, se pretende reconstruir el
campo dispersado por el cilindro en una region mayor a la considerada en el
ejemplo anterior; para lo cual, haciendo uso de una matriz de traslacion de espec-
tro emergente a incidente como la definida segin (E.33), se transforma el espectro
cilindrico emergente asociado originalmente al campo dispersado en un espectro
cilindrico incidente, centrado de nuevo en el punto (3,0), pero constituido en este
caso por 2N;, + 1 componentes con N;, = k8. La reconstruccién de la amplitud
y la fase del campo eléctrico dispersado por el cilindro, utilizando en (E.29) los
coeficientes del nuevo espectro cilindrico incidente trasladado, se presenta en la
figura E.15; en la que con trazo discontinuo se dibuja el contorno de la region
donde, debido al nimero de componentes espectrales que constituyen el nuevo
espectro cilindrico incidente, debiera ser posible reconstruir el campo dispersado
original a partir del nuevo espectro. FEsta region, como es logico, se encuentra
acotada en la figura E.15 por una circunferencia centrada en (3,0) y de radio 8A.
No obstante, tal y como puede apreciarse en la figura E.15, el campo dispersado
por el cilindro tan sélo se reconstruye correctamente, mediante el mencionado
espectro cilindrico incidente trasladado, en el interior de una circunferencia con
centroen (3,0) y radio TA; que corresponde en este ejemplo al valor de la distancia,
denominada dy; en la figura E.11, presente en la restriccion espacial introduci-
da por la primera versién del Teorema de Adicion para las Funciones de Hankel.
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Figura F.16: Amplitud y fase del campo eléctrico dispersado por el cilindro, ante una
onda plana (4 = 0), a lo largo del eje & (y = 0). Reconstruccién completa a partir del
espectro emergente asociado originalmente a dicho campo, y reconstruccién parcial a
partir del espectro incidente centrado en el punto (3,0) con N;, = k 8A.

Adicionalmente, al igual que en el ejemplo anterior, el campo dispersado por el ci-
lindro sigue sin poder reconstruirse correctamente en su interior; pues dicha zona
contiene a las fuentes que han generado originalmente el campo dispersado utili-
zado en ambos ejemplos. Con el objeto de corroborar la zona de reconstrucciéon
correcta del campo dispersado determinada anteriormente, se han realizado di-
versos cortes a lo largo del eje & en las graficas ofrecidas en las figuras E.12 y E.15;
que se representan conjuntamente, por razones comparativas, en la figura E.16.
Concretamente, dicha figura muestra con linea continua la reconstruccién (deno-
minada completa en fig. E.16) del campo eléctrico dispersado originalmente por
el cilindro, a lo largo del eje & (y = 0), empleando el espectro emergente original
de dicho campo; mientras con linea punteada se recoge en la misma figura la
reconstruccién (denominada parcial en fig. E.16) del mismo campo eléctrico dis-
persado, nuevamente a lo largo del eje & (y = 0), pero utilizando el nuevo espectro
cilindrico incidente trasladado al punto (3,0) con N;, = k8. Esta figura compa-
rativa revela un alto grado de reconstruccion del mencionado campo dispersado,
a partir del nuevo espectro incidente trasladado, en el intervalo = € [—2,7]; que
esta contenido en el interior de la nueva zona prevista anteriormente para recons-
truir corrrectamente el campo dispersado, definida por la circunferencia centrada
en (3,0) y de radio la distancia ds; de valor igual en este caso a 7TA. Sin embargo,
fuera de esta regién, se observa que la reconstrucciéon parcial del campo eléctrico
dispersado presenta valores de campo cuya amplitud es muy elevada, como puede
observarse en la figura E.16 para las posiciones * < —6; donde la amplitud del
campo eléctrico es mucho mayor que aquélla reconstruida en el ejemplo anterior
(recordar figura E.14) utilizando menos modos cilindricos incidentes.

A partir de estos resultados descubiertos en el ejemplo anterior, observando
la matriz de traslacién de espectro emergente a incidente utilizada en dicho ejem-
plo, se descubre que los valores tan elevados en la amplitud del campo dispersado
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Radio (NV,,/k) | Margen con dy; | Elemento de mayor amplitud
2 3 0.1451
2.5 4.5 0.1543
3 4 0.1685
3.5 3.5 0.1941
4 3 0.2941
4.5 2.5 0.6190
3 2 2.2402
5.5 1.5 12.5295
6 1 96.8612
6.5 0.5 977.2143
7 0 1.2428 10*
7.5 -0.5 5.0738 10°
8 -1 1.0168 107
8.5 -1.5 2.4133 108

Tabla E.1: Evolucién de la amplitud asociada al elemento mds grande de la matriz de
traslacién de espectro emergente a incidente en funcién del nimero de modos cilindricos
incidentes considerados.

reconstruido, obtenidos fuera de la region de correcta reconstrucciéon del campo
dispersado, estan causados por el hecho de que algunos elementos de la matriz de
traslacion empleada presentan también amplitudes muy grandes. Estas amplitu-
des tan elevadas en algunos elementos de la matriz de traslacion, descubiertas en
el ejemplo anterior, surgen por haber utilizado un numero de modos cilindricos
incidentes superior al determinado por la restriccion espacial de la primera versién
del Teorema de Adicién para las Funciones de Hankel, utilizada al construir la ci-
tada matriz de traslacion. Aunque los valores elevados en la amplitud del campo
se producen fuera de la zona donde interesa reconstruir correctamente el campo
dispersado original, y realmente no afectan a la correcta reconstruccion del campo
en dicha zona (recordar fig. E.16), pueden surgir problemas cuando este tipo de
matrices de traslacién se utilizan para resolver, aplicando el algoritmo recursivo
descrito en el capitulo 6, problemas de dispersion electromagnética producida por
multiples objetos. Al aplicar el citado algoritmo recursivo, es necesario resolver
diversos sistemas de ecuaciones matriciales; que pueden estar mal condicionados,
e incluso no tener solucién, debido a la utilizacion de matrices de traslacion de es-
pectro emergente a incidente cuyos elementos presentan amplitudes muy elevadas.
Con el objeto de tener una idea acerca del orden de magnitud de estas amplitu-
des elevadas en algunos elementos de la matriz de traslacion, se ha construido la
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tabla E.1; en la que se muestra, para la misma situacién considerada en los ejem-
plos anteriores, la evolucion de la amplitud del elemento mas grande de la matriz
de traslacion en funcion del numero de modos cilindricos incidentes considerados.
La primera columna de la citada tabla muestra el radio (IV;,/k) de la zona donde
supuestamente se debe reconstruir de manera correcta el campo dispersado origi-
nal; utilizando en dicha reconstruccion un espectro cilindrico incidente centrado
en el punto (3,0) y constituido por 2NV;, + 1 componentes espectrales. La segunda
columna indica el margen entre dicho radio y el maximo permitido, de valor en
el presente ejemplo igual a 7T\, que determina la restriccion espacial asociada a
la primera version del Teorema de Adicién para las Funciones de Hankel. Final-
mente, la tercera columna de la tabla E.1 muestra, para cada valor del numero de
modos cilindricos incidentes considerados, la amplitud del elemento mas grande
de la mencionada matriz de traslacion de espectro emergente a incidente. Ob-
servando los resultados recogidos en la tabla E.1, se descubre que la matriz de
traslacion no presenta elementos con amplitudes muy elevadas cuando el margen
del radio N;,/k con la distancia dy; es positivo; mientras que cuando dicho mar-
gen se hace negativo, al pretender reconstruir el campo dispersado en el punto
donde se centra el espectro emergente asociado originalmente a dicho campo, los
elementos de la citada matriz de traslacion presentan amplitudes muy elevadas.
La razén de estas amplitudes tan elevadas se debe a que el campo a reconstruir,
definido originalmente en términos de un espectro emergente centrado en el punto
(—4,0), presenta precisamente en dicho punto un comportamiento singular; que
pretende reconstruirse mediante un espectro cilindrico incidente trasladado a otra
posicion, haciendo uso para ello de la mencionada matriz de traslacion. De esta
discusion, se desprende una limitacion importante a observar en la construccion
de la matriz de traslacién de espectro emergente a incidente, relacionada con la
eleccion del nimero de modos cilindricos incidentes; nimero que debe ser infe-
rior al determinado por la restriccion espacial asociada a la primera version del
Teorema de Adicién para las Funciones de Hankel. Este nimero debe ser tal
que no introduzca en la zona de posible reconstruccién correcta del campo dis-
persado original, deducida a partir del espectro cilindrico incidente trasladado,
un margen negativo entre el radio Ny, /k de dicha zona y la distancia limite dy;
(recordar tabla E.1). En caso contrario, tal y como se recoge en la tabla E.1, la
citada matriz de traslacién presenta elementos con amplitudes muy elevadas; lo
cual se traduce en que los sistemas de ecuaciones matriciales asociados a la reso-
lucion, mediante el algoritmo recursivo descrito en el capitulo 6, de problemas de
dispersion producida por multiples objetos estén mal condicionados e incluso no
presenten solucién. Ademads, como ya se ha comentado anteriormente, el empleo
de un nimero de modos superior al maximo recomendado por la distancia da;
no permite reconstruir correctamente el campo dispersado original, utilizando el
espectro cilindrico incidente trasladado, en una region mayor a la maxima permi-
tida por la restriccion espacial determinada por la distancia da1; razéon que se une
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a la anterior para desestimar el uso de un nimero de modos cilindricos incidentes
superior al impuesto por la distancia da;.

E.2.2 Matriz de Traslacién de Espectro Emergente a Emer-
gente

Al resolver problemas de dispersion electromagnética, como los analizados en el
presente trabajo, resulta necesario expresar cada campo generado por una o va-
rias fuentes puntuales de corriente mediante un espectro cilindrico emergente; que
debe referirse en cada situacion a un punto determinado. En ciertas ocasiones,
dichos espectros estan centrados en posiciones diferentes a las deseadas; siendo
por tanto imprescindible una traslacion de estos espectros a los puntos requeridos
en cada caso. Asi, por ejemplo, el comportamiento dispersor de multiples objetos
en problemas con fuente interna se caracteriza, siguiendo el algoritmo descrito
en la seccién 6.4, para una determinada posicion espacial de la fuente interna
al problema. Cuando la fuente que genera el campo incidente del problema se
cambia a otra posicion, con el objeto de no tener que caracterizar nuevamente el
comportamiento dispersor de los objetos, conviene trasladar el espectro emergen-
te asociado a la nueva fuente al punto donde estaba situada la fuente considerada
en el primer anélisis del problema; y de esta forma resolver el nuevo problema uti-
lizando las mismas matrices de caracterizacién conjunta obtenidas inicialmente.
Una segunda situacion en la que se trasladan espectros emergentes a nuevas posi-
ciones se produce, una vez resuelto un problema de dispersiéon multiple mediante
el algoritmo recursivo descrito en el capitulo 6, cuando se pretende reconstruir el
campo dispersado por todos los objetos fuera de la minima circunferencia que los
contiene a todos ellos (recordar secciéon 6.5 del capitulo 6). Como bien es sabido,
la matriz de caracterizacién conjunta de cada objeto dispersor proporciona, tras
multiplicar al espectro de campo incidente, un espectro emergente que se refiere
usualmente al centro del citado objeto. En este caso, si los distintos espectros
emergentes centrados en cada objeto se trasladan a un punto comun, normal-
mente al punto medio de los centros de todos los objetos, el campo dispersado
total puede calcularse a partir de un unico desarrollo modal emergente centrado
en el mencionado punto comun; lo cual sin duda resulta mas eficiente, desde el
punto de vista computacional, que el calculo por separado del campo dispersado
por cada uno de los objetos y su posterior suma. En el presente apartado, se
describe como implementar en términos matriciales las anteriores operaciones de
traslacion de espectros emergentes; para lo cual se define una matriz de traslacion
de espectro emergente a emergente, deducida a partir de la segunda version del
Teorema de Adiciéon para las Funciones de Hankel. Esta nueva matriz de trasla-
cién permite transformar un espectro emergente asociado a un campo generado
por una o varias fuentes, referido a un punto determinado, en un nuevo espec-
tro emergente asociado al mismo campo; pero centrando este nuevo espectro en
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Figura F.17: Expresion de un campo generado por una o varias fuentes mediante dos
espectros cilindricos emergentes referidos a distintos puntos; que se definen a través de
sus coordenadas cartesianas globales.

otro punto distinto de aquél al que se referia el espectro original. Finalmente,
observando la restriccién espacial asociada a la segunda version del Teorema de
Adicion para las Funciones de Hankel, se describe la regién donde es posible re-
construir, de manera correcta, un campo generado por una o varias fuentes a
partir de una version trasladada del espectro emergente original, obtenida utili-
zando la mencionada matriz de traslacion de espectro emergente a emergente; y
asimismo, se discute el nimero de modos cilindricos emergentes trasladados que
requiere el nuevo espectro.

Para obtener los elementos de la matriz de traslacion de espectro emergente
a emergente, se considera la existencia de un cierto campo* generado por una
o varias fuentes puntuales de corriente, designado de forma genérica como CZ.
Este campo se expresa, al igual que los campos dispersados definidos en el apar-
tado C.1.2 del apéndice C, mediante un desarrollo en serie de modos cilindricos
emergentes; que se refieren originalmente al punto de coordenadas cartesianas
globales (x.,,y., ), representado en la figura E.17 como el origen local del sistema
de ejes (X1,Y1). Al evaluar este desarrollo modal en un punto genérico del espa-
cio, definido por sus coordenadas cilindricas (p1,41) respecto del sistema de ejes
(X1,Y1), se obtiene la siguiente expresion

Nay

Clpr,d1) = 3 o) HP(kpy) e (E.34)

q=—Ng;

donde los coeficientes ¢] (1 = TM para polarizacién TM? y 7 = TE para polariza-
cién TE?) determinan el espectro cilindrico emergente bidimensional, referido al
punto (., ,ye, ), que esté asociado al campo C'? generado por una o varias fuentes
puntuales de corriente. En cuanto a los limites del sumatorio presente en (E.34),
se escogen de manera que el nimero de modos considerados (2Ny, + 1) permite

4Este campo (C?) representa campo eléctrico (E?) para polarizacién TM?, y campo mag-
nético (HY) para polarizacién TE?.
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reconstruir correctamente el campo C? fuera de la minima circunferencia, centra-
da en el punto (x.,,y., ), que contiene a todas las fuentes puntuales de corriente
generadoras del campo C'¢ a reconstruir.

Por las razones ya comentadas anteriormente, puede resultar necesario expre-
sar el mismo campo C'¢ mediante un nuevo desarrollo modal emergente; cuyos mo-
dos se refieren en este caso al punto de coordenadas cartesianas globales (x.,,y.,),
que en la figura E.17 representa el origen local del nuevo sistema de ejes (X3,Y5).
Si este nuevo desarrollo modal emergente se evalia en el mismo punto donde
se evalué el anterior desarrollo recogido en (E.34), pero utilizando légicamente
las coordenadas cilindricas (pa,¢2) de dicho punto respecto del sistema de ejes
(X5,Y3), el valor del campo C? puede expresarse del siguiente modo

Na,

Clpad2) = > T H (kpy) ™ (E.35)

n:—Nd2

donde los nuevos coeficientes ¢, (7 = TM para polarizaciéon TM* y 7 = TE pa-
ra polarizacién TE?) constituyen el espectro cilindrico emergente bidimensional,
centrado en el punto (z.,,y.,), que corresponde al mismo campo C'? generado por
una o varias fuentes puntuales de corriente. Por lo que respecta a los nuevos
limites del sumatorio utilizado en (E.35), éstos se determinan para que el nuevo
nimero de modos considerados (2/Ny, + 1) garantice la correcta reconstruccion
del campo C¢ fuera de una circunferencia, centrada en el punto (z.,,y.,); y cuyo
radio se determina, tal y como se detalla a continuacién, a partir de la restriccién
espacial asociada a la segunda version del Teorema de Adicion para las Funciones
de Hankel.

La relacién buscada entre los coeficientes ¢;” y ¢] no puede encontrarse direc-
tamente comparando los desarrollos modales recogidos en (E.34) y (E.35); pues
dichos desarrollos utilizan coordenadas cilindricas de un mismo punto referidas
a dos sistemas de ejes diferentes. Con el objeto de poder comparar los citados

desarrollos oder expresar los coeficientes ¢, en funcién de los coeficientes
, Y P P

-

q7
punto (x.,Ye ), por una serie de modos cilindricos emergentes centrados en el

¢7, es necesario sustituir en (E.34) cada modo cilindrico emergente, referido al
punto (x.,,y.,). Esta sustituciéon se implementa mediante la segunda version del
Teorema de Adicién para las Funciones de Hankel recogida en (E.27); que, tras
particularizarse al problema bajo analisis, presenta el siguiente aspecto

H;z)(kpl) ejq(bl = Z Jn—q(deI) e—j(n—q)¢21 Héz)(kpg) ejn<b2 P2 > d21 (E36)

n=—0oo

Esta relacion, recién presentada en (E.36), se particulariza al caso en el que
el orden ¢ es cero para su utilizacion, ante incidencia TM?, en la técnica basada
en el Teorema de Adicion para las Funciones de Hankel; que permite construir,
recordando el apartado 4.3.2 del capitulo 4, la matriz de espectro necesaria en la
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obtencion de la matriz de caracterizacion individual de un objeto dispersor. En
dicha técnica, los campos generados por distintas fuentes puntuales de corrien-
te situadas fuera del origen de coordenadas, expresados mediante funciones de
Hankel de segunda especie y orden cero, deben desarrollarse en series de modos
cilindricos emergentes centrados en el origen de coordenadas; las cuales pueden
deducirse, como se indica en el apartado 4.3.2, a partir de la expresion recogida
en (E.36).

Por otra parte, en (E.36), los parametros dz; v ¢91 tienen el mismo significado
recogido graficamente en la figura E.2; aunque en este ejemplo hacen referencia a
los puntos (2¢,,ye,) ¥ (2¢,,Ye,) considerados en la figura E.17, donde representan
respectivamente los origenes locales de los sistemas de ejes (X1,Y1) v (X2,Y3). A
continuacién, utilizando en (E.34) la relacion mostrada anteriormente en (E.36),
es posible transformar el campo C? considerado originalmente en (E.34) de la
siguiente manera

Nay o 4 4
Clpptn) = 32 @ 30 Juglhda) O HO (kpy) I
q:—Nd1 n=—o00

> Nd1 . .
= > ( 2. C;Jn—q(kdzl)e_](n_q)m) HP (kpa) ™ py > dyy (E.37)

n=-—00 q:—Nd1

Con el objeto de poder comparar la expresion recogida en (E.37) para el campo
C? con aquélla presentada en (E.35), e identificar de esta forma la relacién entre
los coeficientes ¢ y ¢, resulta necesario truncar en (I.37) el sumatorio para el
indice n de igual manera que en (E.35); deduciendo de esta forma la relacién que

se ofrece seguidamente

Ndl 4
07{7 = Z C;— Jn—q(kdﬂ) e—](n—q)¢21 an n e [_Nd27Nd2] (E38)
q=—Ng;

Considerando dos vectores columna constituidos respectivamente por los co-
eficientes ¢/ y ¢]; es posible expresar en términos matriciales, tal y como se indica
a continuacion, la relacién entre dichos coeficientes recién presentada en (E.38)

—Ng, ——q— Ny,

T — T

C/_Nd2 Na, C—Nd1

T 1 . T
C~Na,+1 Ty (kdyy ) e=I (=092 C_Ng, +1

’ = nmalkdz1) “ (E.39)
. :
T T
CNg, N, cNd1

donde la matriz que interviene constituye la matriz de traslaciéon de espectro
emergente a emergente, denominada en este caso T'Hy . FEsta designacién se
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Regién de validez del desarrollo
del campo generado desde (Xc2, Yc2)
con numero finito de modos

Regién de validez del desarrollo
del campo generado desde (Xc 1, Yc 1)
con 2Nd1+1 modos

Figura F.18: Regién de validez para la reconstrucciéon de un campo generado por una
o varias fuentes de corriente, definido inicialmente en términos de su espectro cilindrico
emergente centrado en el punto (z.,,y. ), a partir de una versién de dicho espectro
trasladada al punto (z,,ye, )-

debe a que dicha matriz permite transformar un espectro cilindrico emergente,
asociado a un campo generado por una o varias fuentes puntuales y referido
al punto (2.,y., ), en un nuevo espectro cilindrico emergente correspondiente al
mismo campo; pero referido en esta ocasion al punto (z.,,y.,). Es interesante
resefar, tras comparar la matriz definida segin (E.39) con aquélla construida
segun (E.15), que los elementos de la nueva matriz de traslacion de espectro
emergente a emergente se construyen de igual manera que los de la matriz de
traslacion de espectro incidente a incidente.

La regién donde es posible reconstruir un campo generado por una o varias
fuentes puntuales de corriente, empleando una version trasladada del espectro
cilindrico emergente asociado originalmente a dicho campo, depende unica y ex-
clusivamente de la restricciéon espacial asociada a la segunda version del Teorema
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de Adicion para las Funciones de Hankel; que se utiliza en la construccion de
la matriz de traslacion de espectro emergente a emergente presentada en este
apartado. Considerando, por ejemplo, el anterior campo C%; éste se reconstruye
correctamente a partir de su espectro emergente original centrado en el punto
(2eysYe, ), como puede observarse en la figura E.18, fuera de la minima circun-
ferencia centrada en dicho punto que ademas encierra a las fuentes generadoras
del campo C¢. Si el espectro original se traslada al punto (x,,y.,), empleando
la transformacién espectral definida segin (E.37), la correcta reconstruccion del
mismo campo C'? mediante el nuevo espectro trasladado, debido a la restriccién
espacial presente en (E.37), sélo es posible fuera de la circunferencia centrada
en (e,,Ye,) v de radio la distancia entre los puntos (x.,,ye,) v (2¢,,Ye, ); utilizan-
do para ello, tal y como se recoge en (E.37), infinitas componentes en el nuevo
espectro trasladado. Ahora bien, esta misma reconstruccion fuera de la citada
circunferencia puede obtenerse igualmente, a partir del nuevo espectro traslada-
do, empleando un numero finito de modos cilindricos emergentes trasladados;
que vendra determinado por el radio de la anterior circunferencia, definido como
la distancia ds; que existe entre los puntos (. ,Ys) ¥ (2e,Ye, ). Concretamen-
te, empleando un nimero de modos cilindricos trasladados (2/Vy, + 1) tal que
Ny,

rriente podra reconstruirse correctamente, a partir de una versién de su espectro

> kdy; el campo C¢ generado por una o varias fuentes puntuales de co-

emergente original trasladada a un nuevo punto, fuera de la minima circunferen-
cia centrada en dicho punto y que ademas contiene el punto al que se refiere el
espectro original.






Apéndice F

Publicaciones en Revistas
Internacionales

En el presente apéndice, se recogen las publicaciones de mayor importancia re-
lacionadas con el trabajo realizado en la presente tesis; ofreciendo en concreto
aquéllas que en este momento ya se encuentran publicadas (o aceptadas para su
inmediata publicacion) en revistas internacionales.

Asi pues, en primer lugar se muestra un trabajo bajo titulo ” Accelerated Com-
putation of Admittance Parameters for Planar Waveguide Junctions”; aceptado
para su publicacién en fechas préximas (durante 1997) en el ”Special Issue on
Passive and Active Filters and Multiplexers” de la revista International Journal
of Microwave and Millimeter-Wave Computer-Aided Engineering.

A continuacion, se presenta un articulo titulado ”A Generalized Method for
Characterizing Two-Dimensional Scattering Problems with Spectral Techniques”;
publicado recientemente en la revista Microwave and Optical Technology Letters,
volumen 14, nimero 1 (Enero 1997), paginas 6-9.

Seguidamente, el apéndice recoge una nueva publicacién con titulo ”A Gene-
ralized Method for Two Dimension Scattering Problems under TE Incidence with
the Use of Spectral Techniques”; aparecida también recientemente en la revista
Microwave and Optical Technology Letters, volumen 13, nimero 6 (Diciembre
1996), paginas 354-358.

Para finalizar el presente apéndice, se ofrece el articulo denominado ”Gene-
ralised Iterative Method for Solving 2D Multiscattering Problems using Spectral
Techniques”; publicado en fechas muy recientes en la revista IFE Proceedings on
Microwaves, Antennas and Propagation, volumen 144, nimero 2 (Abril 1997),
paginas 73-80.
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