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Prélogo

Como su titulo indica, este libro pretende servir de apoyo al estudio de la parte de la asig-
natura de Microondas relacionada con la teoria de lineas de transmision y guias de onda,

asi como de otros dispositivos creados a partir de éstas, como las cavidades resonantes.

Aunque existen en el mercado excelentes publicaciones sobre esta materia, con esta obra
se ha intentado ajustar los contenidos con el fin de que éstos puedan ser impartidos de
un modo claro y sosegado en un total de ocho semanas con tres horas semanales de clase
magistral y de resoluciéon de problemas. Se pretende seguir una estructura clara y pro-
gresiva que facilite el aprendizaje por parte del alumno o lector, incorporando contenidos

tedricos y practicos para cada uno de los temas planteados.

Se han incluido en el texto de un modo detallado todas las demostraciones de importan-
tes expresiones matematicas con el fin de que el propio alumno sea capaz de seguirlas sin
necesidad de que el profesor las desarrolle en clase. A lo largo de cada capitulo se desarro-
llan ejemplos y se plantean ejercicios a realizar por el lector. Asimismo, al final de cada
capitulo se han anadido cuestiones de repaso y problemas. Se anima al lector a realizar
todos los ejemplos, problemas y cuestiones planteadas para comprender perfectamente los
contenidos de la asignatura.

El capitulo de introduccion define el concepto de microondas, repasa los principales hitos
histéricos en esta rama de la ingenieria y presenta un breve resumen de las aplicaciones

fundamentales de las microondas.

El estudio de lineas de transmision se desarrolla a lo largo de los capitulos 2, 3 y 4. En
el segundo se presenta la linea de transmisién ideal, estudiando su comportamiento tanto
en el dominio del tiempo (anélisis de transitorios) como en el dominio de la frecuencia,

donde el analisis se centra en el uso del diagrama de Smith para adaptacion de cargas.

En el tercer capitulo se aborda el estudio de lineas de transmisién reales, presentando los
conceptos de atenuacion y dispersion y analizando las principales lineas con dos conduc-

tores.



Para finalizar el estudio de lineas de transmision, el capitulo 4 aborda el andlisis de guias
de onda asi como de modos superiores del cable coaxial, cuya resolucion electromagnéti-
ca presenta una dificultad superior. Aqui se presentan los modos transversal eléctrico y
transversal magnético y se analizan sus caracteristicas de propagacion y de potencia. El
capitulo finaliza con el anélisis de cavidades resonantes rectangulares y cilindricas a partir
del estudio previamente realizado sobre guias de onda.

Confiamos en que el esfuerzo que han supuesto las horas invertidas en la elaboracién de
este libro se vea recompensado por la ayuda que para el lector suponga el disponer de una
referencia estructurada sobre lineas de transmision, guias de onda y cavidades resonantes.

Los autores
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Capitulo 1

INTRODUCCION

Iméagenes del observatorio solar dindnimo de la NASA (24/02/2014 19:25)
mostrando los momentos iniciales de una erupcion solar de clase X en diferentes
longitudes de onda. Créditos: NASA /SDO.



INTRODUCCION

1.1. El concepto de microondas

El espectro electromagnético es muy amplio, y cada region del mismo es estudiada con
unas herramientas determinadas. No se analizan de la misma manera dispositivos que
tratan con senales de pocos kilohercios que aquéllos cuya frecuencia de trabajo es de varios
terahercios. El objeto de este libro es el estudio de lineas de transmision y dispositivos
realizados a partir de ellas trabajando en la zona del espectro denominada “microondas”,
una regién intermedia del espectro caracterizada porque en ella no se pueden realizar
aproximaciones asintéticas que faciliten el andlisis y, por tanto, éste resulta complejo.
Para conocer qué zonas del espectro no permiten aproximaciones asintéticas es necesario
el concepto de longitud de onda. Este se define en el capitulo 2, pero podemos adelantar

aqui que dada una senal u onda sinusoidal

2m
v (t) =a(t)cos (wt — TZ) (1.1)

su longitud de onda A hace referencia a la distancia que recorre la onda en un periodo de

ésta, y es inversamente proporcional a su frecuencia:

A= (1.2)

donde c es la velocidad de propagacion de la onda.

De esta manera se puede dar una definiciéon general, poco precisa de las microondas:

Aquella porcion del espectro electromagnético donde las dimensiones de los

circuitos son comparables a las longitudes de onda con que se trabaja.

Supongamos que la frecuencia de la senal es baja (por ejemplo 10kHz) y, por tanto, su
longitud de onda es grande (30 km). Dado que el tamano de un dispositivo serd, en general,
mucho menor que esta longitud de onda, la fase de la senal no variara practicamente a lo

largo de él:

27

TZ ~ 0 (1.3)
y, por tanto, se puede analizar como un elemento puntual o discreto, como ocurre en la
teoria de circuitos, donde no se tienen en cuenta las posibles variaciones de la senal “a lo

largo” de una resistencia, de un condensador o del cable que los une.



1.1 El concepto de microondas

Sin embargo, cuando la frecuencia de la senal es suficientemente alta como para que su
longitud de onda sea comparable al tamano del dispositivo o circuito bajo estudio (por
ejemplo, la longitud de onda a 9 GHz es de 3,3cm) es necesario tratar a éste como un
elemento distribuido y no puntual, lo que requiere un analisis riguroso del problema.
Este analisis resulta muy complejo pues, de modo general, sera necesario resolver las
ecuaciones de Maxwell, que involucran derivadas e integrales de campos vectoriales, para
obtener las expresiones de campo eléctrico y magnético, magnitudes de tres componentes

y dependientes de cuatro variables (tres espaciales més una temporal):

Ex (x7y7z7t) Hx <$,y72,t)
E Ey (ZE,y,Z,t) ? [:j Hy (x,y,z,t} (14)
E, (xy,z,t) H, (z,y,2,t)

En este sentido, la teoria de microondas intenta reducir esta complejidad expresando
las soluciones en términos de teoria de circuitos, no siendo necesaria toda la informacion

de la teoria de campos electromagnéticos.

Si seguimos aumentando la frecuencia de la senal llegard un momento en que las dimensio-
nes del dispositivo que se pretende analizar seran mucho mayores que la longitud de onda
de la senal (por ejemplo, 10 THz). En tal caso, es posible estudiar el problema mediante

geometria éptica, reduciendo la complejidad del analisis.

Se pueden definir las microondas de un modo mucho més preciso como:
La parte del espectro electromagnético comprendida entre 300 MHz y 300 GHz.
O, teniendo en cuenta (1.2), en términos de longitudes de onda:

La banda del espectro cuyas longitudes de onda se encuentran entre 10 mm y

1m.

Esta definicién incluye dentro de la region de microondas las conocidas como ondas mili-
métricas, es decir, aquellas cuya longitud de onda es del orden de milimetros, aunque se

pueden encontrar autores que las consideran fuera de la regién de microondas.

La figura 1.1 muestra el espectro electromagnético incluyendo las frecuencias visibles y el

lugar que ocupan las microondas en él.
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Figura 1.1: Division del espectro electromagnético



1.2 Propiedades y aplicaciones de las microondas

Dentro de la regién de microondas también existe una divisiéon en bandas, como muestra
la Tabla 1.1

Denominacion L S C X Ku K Ka U
Frecuencias (GHz) 1-2 2-4 4-8 8-12 12-18 1826 26-40 40-60

Tabla 1.1: Bandas de microondas

1.2. Propiedades y aplicaciones de las microondas

1.2.1. Antenas con elevadas directividades

La directividad de una antena es proporcional a su tamano eléctrico, esto es, a su tamano
en términos de la longitud de onda de trabajo. Por tanto, cuanto mayor sea la frecuencia
a la que trabaja la antena, menor sera su longitud de onda y mayor su tamano eléctrico

para un mismo tamano fisico, lo que repercute en un aumento de la directividad.

Asi, una antena de 10cm trabajando a una frecuencia de 30 MHz (A = 10m) tiene un
tamano eléctrico de 0,01\ y su directividad sera proporcional a este valor. Sin embargo,
la misma antena a una frecuencia de 3 GHz (A = 10 cm) presenta un tamano eléctrico de

A, con lo que su directividad aumentara en dos 6rdenes de magnitud.

El requerimiento de elevada directividad es habitual en aplicaciones de comunicaciones
y muy especialmente en radioenlaces punto a punto donde, ademas, se pretende que el
tamano de la antena no sea excesivamente grande. Las microondas permiten directividades

elevadas con tamanos de antena pequenos.

Evidentemente, frecuencias superiores a las microondas aumentan la directividad de la an-
tena, pero a frecuencias cercanas al infrarrojo esta directividad es tan grande que provoca

problemas de apuntamiento, por lo que no son utilizadas en la practica.

1.2.2. Dispositivos con mayor ancho de banda

Las aplicaciones de comunicaciones requieren que los equipos transmisores, receptores y

el medio de transmision presenten un ancho de banda grande para transmitir la mayor
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cantidad posible de informacion. Para un determinado ancho de banda relativo, esto es,
ancho de banda respecto a la portadora, el ancho de banda absoluto crece al aumentar la

frecuencia de la portadora.

Por ejemplo, supongamos que se pretende disenar un sistema transmisor-receptor de tele-
visién que presente un ancho de banda relativo del 1% (realizar un sistema con un ancho
de banda mayor aumenta la complejidad y el coste de éste). Si la portadora es de 500 MHz,
el ancho de banda absoluto sera de 5 MHz, lo que equivale aproximadamente a un canal
de televisién. Sin embargo, si la portadora es de 50 GHz, el ancho de banda es ahora de

500 MHz, lo que permite la transmision de 100 canales.

1.2.3. Seccién recta radar (RCS) grande

La seccién recta radar de un objeto se puede interpretar como el area del objeto que ve
la onda que incide sobre él y, por tanto, en aplicaciones radar interesa que este parametro
sea grande para aumentar la detectabilidad del objeto (para un mismo tamaro fisico de
éste). Como ocurria con la directividad en las antenas, la seccién recta radar depende del
tamano eléctrico del objeto y, por tanto, ésta sera mayor cuanto menor sea la longitud de

onda de trabajo, es decir, cuanto mayor sea la frecuencia.

Esta propiedad, junto con la de aumento de directividad de antenas, justifica que los

sistemas radar funcionen a frecuencias de microondas.

1.2.4. Transparencia de la ionosfera

A bajas frecuencias la ionosfera es una capa reflectora. Sin embargo, a frecuencias de
microondas la ionosfera es practicamente transparente. Por esta razon, aplicaciones como
la comunicacién via satélite o la radioastronomia (estudio de las estrellas a través de su

radiacién) emplean fundamentalmente frecuencias de microondas.

1.2.5. Transparencia parcial de la atmdsfera y propagacion en

linea recta

A frecuencias de microondas los efectos refractivos de la atmosfera son minimos y la

propagacion se produce fundamentalmente en linea recta. Ademéds, como muestra la figura



1.2 Propiedades y aplicaciones de las microondas

1.2, los componentes atmosféricos (oxigeno, nitrégeno, vapor de agua, COs) y particulas
en suspensiéon (gotas de agua, cristales de hielo, polvo, humo) no afectan demasiado por
debajo de 10 GHz. Por encima de esta frecuencia se producen picos de atenuacién debidos

a la resonancia de estas moléculas, lo que da lugar a valles o ventanas de transmision.

Longitud de onda (mm)
30 20 15 10 8 6 5 4 3 2 15 1 08

100

40 h = Nivel del mar
20 - 1=20°C
10 P =760 mm

P, - 3
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10 15 20 2530 40 50607080 100 150 200 250300 400
Frecuencia (GHz)

Figura 1.2: Atenuacion atmosférica

1.2.6. Interaccion con la materia

Cuando una onda incide sobre un material a la frecuencia de resonancia de éste, el mate-
rial absorbe energia de la onda. Estas frecuencias dependen de la composicién molecular
del material. Esta capacidad de interaccién onda-materia da lugar a aplicaciones de las

microondas como el calentamiento o la deteccién y andlisis de materiales.

1.2.7. Radiacion no ionizante

La energia de un fotén es proporcional a la frecuencia de la radiacién:

E=hf, h=414-10""eVs (1.5)
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A frecuencias de microondas los fotones no cuentan con la energia suficiente para romper
un enlace quimico y, por tanto, ionizar un material. Si son ionizantes las radiaciones por

encima del espectro visible, como los rayos X o los rayos +.

1.2.8. Frecuencias de oscilacion estables

La transicion de electrones entre distintos niveles energéticos genera fotones. En determi-
nados materiales la oscilacion producida por estas transiciones es muy estable y permite
la realizacion de osciladores atomicos con una elevada estabilidad. Estas frecuencias de

oscilacién se encuentran en la regién de las microondas. Algunas de ellas son:

Hidrégeno: 1,420 405 751 GHz
Rubidio: 6,834 682 608 GHz
Cesio: 9,192 631 770 GHz
Thalio: 21,310 833 945 GHz

1.3. Breve repaso histoérico

La teoria electromagnética moderna comienza cuando en 1865 J. C. Maxwell formula
sus famosas ecuaciones a partir inicamente de consideraciones matematicas y llega a la

conclusion de que la energia electromagnética se propaga en forma de onda en el espacio.

Esta hipdtesis puramente mateméatica es demostrada experimentalmente en 1888 por Hein-
rich Hertz, quien demostrd, ademas, el efecto resonante sintonizado tanto de un oscilador
como de un detector. El experimento' consistié en la carga de las dos mitades de un dipo-
lo de media onda (60 MHz) de 5 metros de longitud con una diferencia de potencial muy
elevada para provocar una chispa en la apertura (Fig. 1.3) con la que diera comienzo la
oscilacién y, de ese modo, producir la radiacién de energia a la frecuencia de resonancia

del dipolo. Como elemento receptor empleé una espira de longitud variable.

Es anecdotico el hecho de que en aquel momento no se conociera todavia la modulacion

y, por tanto, no se pensara en ninguna aplicacién practica de comunicacién a distancia

lhttp://www.coit.es/foro/pub/ficheros/los_experimentos_de_hertz_d7a9911le.pdf
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1.3 Breve repaso historico
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Figura 1.3: Infografia del dipolo de media onda empleado en el experimento de Hertz y esquematico
circuital conceptual del ensayo

via radio. Piénsese que la transmision de telegrafia en banda base requeriria de antenas

enormes (del orden de cientos de kilometros), lo que lo hacia completamente inviable.

Otros importantes pioneros son Oliver Heaviside, quien entre 1885 y 1887 simplifica y
hace mas practicas las ecuaciones de Maxwell, y Marconi, el primero en encontrar una

aplicacién practica a la transmision via radio.

Ya desde los primeros anos las guias de onda desempenaron un papel fundamental en el
desarrollo de la teoria de microondas. Asi, Heaviside aplicé las ecuaciones de Maxwell a un
tubo hueco y llego a la conclusién errénea de que para transmitir energia electromagnética
por una linea son necesarios 2 conductores. En 1897 Lord Rayleigh demostré tedricamente
la propagacién en guias de onda rectangulares y circulares. Sin embargo, la demostracion
experimental se retrasé hasta 1936, cuando Barrow y Southworth, de modo independiente,

comprobaron la propagacién de energia en guias.

Pero sin duda el gran avance en la teoria de microondas fue debido al desarrollo del radar
durante la Segunda Guerra Mundial. En paralelo al desarrollo del radar se crearon los
primeros osciladores de microondas: el magnetrén® (su importancia en el conflicto bélico
es tal que se le ha llegado a denominar como “la vélvula que gand la guerra”), el klystron

(hermanos Varian, 1937) o el tubo de ondas progresivas (TWT).

2Video sobre cémo funciona un magnetrén: https://youtu.be/Wt-UBMlyaVE


https://youtu.be/Wt-UBMlyaVE
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En la década de los cincuenta se desarrollaron los primeros dispositivos de ferrita, entre

ellos el girador, el aislador y el circulador.

El girador presentaba un comportamiento lineal y pasivo, pero no reciproco, provocando

en uno de los sentidos un cambio de 180° en la fase de la onda.

El aislador permitia el paso de la senal en un sentido, pero no en el contrario, lo que lo
hacia muy util como elemento de seguridad para evitar que posibles reflexiones debidas a

la desadaptacion del sistema llegaran al generador y lo danaran.

Por 1ltimo, el circulador es un dispositivo de tres accesos que dirige la senal a un puerto u
otro segun el puerto por el que ésta entra, lo que lo hace especialmente 1til en aplicaciones
donde emisor y receptor comparten la misma antena y la senal debe seguir un camino u

otro segun se esté transmitiendo o recibiendo, como indica su simbolo en la figura 1.4.

Figura 1.4: Simbolo del circulador

En los anos 60 se desarrollan las primeras aplicaciones de comunicacién por satélite, con
el Telstar en 1962 como primer satélite de comunicaciones, en o6rbita baja, y el Early Bird,

en 1965, como el primer satélite en orbita geoestacionaria.

Asimismo, los dispositivos semiconductores reemplazan a los tubos de vacio como fuentes
para potencias medias y bajas, y en 1962 se fabrica por primera vez uno de los osciladores

de baja potencia més importantes: el diodo Gunn.

A finales de los setenta la mejora de las técnicas litograficas permiten metalizaciones més
estrechas y el desarrollo de transistores bipolares y MOSFET a frecuencias de microondas,
asi como la aparicion de lineas (stripline, microstrip, slotline, coplanar) y circuitos impresos

basados en estas lineas.

En la actualidad el desarrollo de dispositivos MMIC (Monolithic Microwave Integrated

Circuit) ha permitido el abaratamiento de circuiteria y su reduccién de tamano.

10



1.3 Breve repaso historico

Muchas de las aplicaciones histéricas de las microondas, como el calentamiento de mate-
riales, el radar, los radioenlaces terrestres o las comunicaciones via satélite siguen hoy en
dia vigentes y operativas, pero ademéds se han incorporado otras como la radionavegacion

o la telefonia mévil.

11
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1.4. Cuestiones de repaso

CUESTION 1.1.

Dé dos posibles definiciones del término “microondas”.

CUESTION 1.2.

Cite caracteristicas de las microondas que las hagan interesantes para ciertas aplicaciones.

CUESTION 1.3.

. Por qué los sistemas radar trabajan en el rango de frecuencias de las microondas? Dé al

menos dos razones.

CUESTION 1.4.

. Como se denomina la banda de frecuencias entre 8 y 12 GHz?

CUESTION 1.5.

Cite y explique el funcionamiento de tres dispositivos de ferrita.

CUESTION 1.6.

De los siguientes servicios y aplicaciones, ;jcudles trabajan a frecuencias de microondas?

Radiodifusién en modulacién de amplitud (AM).

Emisién de television UHF.

Emisién de television via satélite.

Deteccién por infrarrojos.

Aplicaciones radar.

12



1.4 Cuestiones de repaso

CUESTION 1.7.

Cite cuatro tipos de generadores de microondas.

CUESTION 1.8.

Cite dos aplicaciones interesantes basadas en la interaccién de las microondas con la

materia.

CUESTION 1.9.

. Es ionizante la radiacion microondas? ;Por qué?

CUESTION 1.10.

LEn qué rango de frecuencias se encuentran las microondas? Indique frecuencias inferior
y superior. {Cémo se denomina la regién inmediatamente por encima de la banda de
microondas?

CUESTION 1.11.

A qué son debidos los picos de atenuacién que presenta la atmosfera a ciertas frecuencias

de microondas?

13
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LA LINEA DE TRANSMISION IDEAL

2.1. Introduccion

Vamos a comenzar el estudio de las lineas de transmisién a partir del modelo méas simple:
el de linea de transmisién ideal. Este concepto nos permitird conocer el comportamiento
basico de una linea de transmisién, tanto en el dominio del tiempo, con el estudio del
régimen transitorio al variar las condiciones de tensién o corriente en la linea, como en
el dominio de la frecuencia, cuando la linea trabaja en régimen permanente sinusoidal.

Queda para los capitulos 3 y 4 el estudio mas completo de las lineas de transmisién reales.

2.2. Definicion

Una linea de transmision ideal es un sistema de dos conductores ideales inmersos en un

dieléctrico perfecto con seccion transversal constante.

Ejemplos de estos tipos de lineas son la linea coaxial o la linea bifilar (Fig. 2.1), siempre
que los materiales que las compongan (metales y dieléctricos) se puedan considerar ideales,

es decir, conductores con conductividad infinita y dieléctricos sin pérdidas.

Dieléctrico intermedio

Conductor externo

Conductor interno
COAXIAL BIFILAR

Figura 2.1: Lineas de transmision ideales

Una caracteristica muy importante de las lineas de transmisién a frecuencias de microon-
das es que no sélo se emplean como enlace entre subsistemas, sino que pueden ser en si
mismas un componente de un determinado dispositivo, con unas caracteristicas determi-

nadas.

16



2.2 Definicién

Una linea de transmision se representa generalmente e indistintamente con los simbolos

representados en la figura 2.2.

(©, O o—

]

(©, O o—

]

Figura 2.2: Representacion de una linea de transmision

Para representar sobre la linea las variables tensién v(z,t) y corriente i(z,t) se elige el

convenio de situar el eje z creciente hacia la derecha, como indica la figura 2.3.

Es importante resaltar que, como se comento en el capitulo 1, a frecuencias de microondas
las tensiones y corrientes en la linea de transmisién dependen, ademés del tiempo, del

espacio (z), dado que la longitud de onda de trabajo es comparable al tamano de la linea.

i(zt)
o ; > o)
|
:Tv[z,t]
o . o)
Z ;

Figura 2.3: Variables tension y corriente en la linea de transmision

A partir de ahora vamos a intentar modelar mediante ecuaciones diferenciales las relaciones
entre tensiones y corrientes que tienen lugar en una linea de transmision a partir de una
seccion elemental de la misma y, para ello, asumiremos dos hipdtesis de trabajo que

simplifican el estudio:

1. Entre dos secciones diferentes de la linea de transmisién no existe acoplo de campo
eléctrico. Es decir, no existen lineas de campo eléctrico que alcancen las dos secciones
o, en otras palabras, el campo eléctrico esta contenido en un plano transversal a la

linea de transmisién (E, =0 ).

2. Entre dos secciones diferentes de la linea de transmisién no existe acoplo de campo

magnético, es decir, H, = 0.

17



LA LINEA DE TRANSMISION IDEAL

Estas dos caracteristicas las cumplen los denominados modos transversales eléctrico-

magnéticos (modos TEM) y son necesarias para que exista y, por tanto, se pueda definir

el concepto de diferencia de potencial entre los dos conductores.

18

Demostracion

Recordemos que la diferencia de potencial entre dos puntos 1 y 2 se define

COo1mo:

1@:—2347 (2.1)

Para que la diferencia de potencial pueda ser definida en una seccién de linea
de transmision, ésta debe ser unica, es decir, no debe importar el camino que
se siga en la integracién de linea del campo eléctrico. Para comprobar esto
vamos a integrar de un conductor a otro por un camino a y por otro distinto
b, como indica la figura 2.4. Si, efectivamente, la integraciéon no depende del

camino tomado, estas integrales deben ser iguales, es decir, v12|a = Vg b

Figura 2.4: Integracién circular en plano transversal



2.2 Definicién

2 2
’Ulga—Ulglb:—/ﬁ'd_f—f-/ﬁ'd_f:—¢ﬁ'd7:...
al a,b

bl

T. de Stokes < :—/ VxE-fds=. ..

s
0
12 ec. de Maxwell — ZE//B-ﬁdSZ...
S

n=2z =0 (2.2)
H,=0
Por tanto:

V12|, = v12l, (2.3)

independientemente de los caminos a y b recorridos, con lo que se demuestra

que la diferencia de potencial existe y es tnica.

Asimismo, si pretendemos obtener la diferencia de potencial entre dos secciones
distintas de la linea de transmisién, como muestra la figura 2.5, se demuestra

que ésta depende del camino recorrido y, por tanto, no se puede definir.

Figura 2.5: Integracién para dos planos transversales distintos
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— a
U12\a—v12!b=—§l§E-d?:a//ﬁ-ﬁds;éo (2.4)
S

a,b

ya que, en este caso, n # Z , en general.

2.3. Ecuacién de onda y soluciones

Una vez demostrada la existencia y unicidad de la diferencia de potencial en cada punto de
la linea de transmision, vamos a caracterizar una seccion elemental de la linea mediante un
circuito equivalente que permita relacionar las variables tensién (diferencia de potencial) y
corriente. El modelo equivalente de la secciéon elemental se muestra en la figura 2.6, donde
L es la autoinduccion por unidad de longitud, C' la capacidad por unidad de longitud y

donde no se han empleado elementos resistivos dado que una linea de transmision ideal

no presenta pérdidas.

i) i(zt)+ 2ZY a’(Z Y 4z
_ 5 . Ldz —
-: i meJ_ O
o v(z,t]T i —l—C-dZ :TV[ t)+ v- (Z t]
< e >

Figura 2.6: Equivalente circuital de una seccion elemental de la linea de transmision ideal

Realizando el balance de tensiones y corrientes a la entrada y a la salida de la seccion

elemental de la linea y aplicando las relaciones tensién — corriente en bobina y condensador,

se obtiene:

ov i ov 01
i ov i ov
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2.3 Ecuacién de onda y soluciones

Las ecuaciones (2.5a) y (2.5b) son conocidas como las ecuaciones del telegrafista y se

encuentran acopladas. Para desacoplarlas seguimos los siguientes pasos:

» Derivacion de (2.5a) respecto a z:

0% 0%
.
02?2 otoz
» Derivacién de (2.5b) respecto a t:
0% 0621)
90t o2
» Sustitucién de (2.6b) en (2.6a):
0% 0%
0z2 - o
O, escrita en su forma mas habitual:
v 10%
022 Ao

conocida como ecuacion de onda unidimensional y donde ¢ =

propagacién de la onda.

La solucién general de (2.7h), obtenida por D’Alembert, es:

(2.6a)

(2.6b)

(2.7a)

(2.7h)

es la velocidad de

(2.8)
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Demostracion

z z
Definiendo x =t — — e y =t + — y aplicando la regla de la cadena:
c c

ov 8F18x 8F28y 18F1 13F2

0z 8x82+ dy 0z ¢ O +c€)y
0%v 10°F 0z 19*°F0y 1 (82F1 82F2>

922 ¢ 0x? 82+ coy? 0z e W—i_ 0y?
Asimismo,
0*v  O*F, O°F,
o2~ Ox? + 0y?
y, por tanto:
v 10%
02 2o

Estas funciones se pueden interpretar como ondas que viajan a una velocidad ¢ segin
z (Fy) y segun —z (F,). Por esta razén, a Fj se le denomina onda progresiva o positiva y

a Fy onda regresiva o negativa.

Teniendo en cuenta (2.5a) se puede obtener la expresién de la corriente en la linea:

(2.9)

ot Loz Le\ dr oy

E)@ 1 81} 1 aFl 8F2
ox oy

E integrando:

= [ Za- (B0, \/EF Fy) + ct 2.10
i(z,t) = 7 = e %_8_?; = Z(l— h) + cte. (2.10)

donde la constante de integracion es independiente de ¢t y z.
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2.3 Ecuacién de onda y soluciones

Para hacer mas intuitiva la notacion, redenominamos las ondas de tension:

(2.11)

(2.12)

que, teniendo en cuenta las relaciones tension—corriente en las ondas progresivas y en las

regresivas, resulta ser:
L

Zy () = I (2.13)

De esta manera podemos reescribir (2.8) y (2.10) como:
v(z,t) =v" + v~ (2.14)

i(z,t) =it +i = 7 (vF —v7) (2.15)

Una vez conocidas las expresiones de la tension y la corriente, se puede obtener la potencia

instantanea en un punto de la linea:

1

P(z,t) =vi= Z

(@) = ()| =pPt-P (2.16)

Es decir, la potencia total en un punto y un instante sera la diferencia entre las potencias

asociadas a la ondas progresiva y regresiva.
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LA LINEA DE TRANSMISION IDEAL

2.4. Régimen transitorio

A continuacién vamos a analizar en el dominio del tiempo cémo, a partir de las condi-
ciones iniciales y de contorno que presenta una linea de transmision, se forman las ondas
progresivas y regresivas que pueden transmitirse por dicha linea y su evoluciéon temporal.
Este estudio nos permitira definir los conceptos de coeficiente de reflexion y coeficiente de

transmision en el dominio del tiempo.

2.4.1. Reflexiones en cargas resistivas

Veamos qué sucede cuando se comienza a alimentar una linea de transmision y ésta se
encuentra cargada en el otro extremo por una resistencia (que simulard el dispositivo que
se conecta a la linea). De la teorfa de circuitos para baja frecuencia sabemos que en
circuitos con resistencias unicamente, los cambios en los valores de tension y corriente son
instantaneos, pero no es asi cuando el circuito presenta elementos con memoria (bobinas
y condensadores). Sin embargo, a frecuencias de microondas en una linea de transmision,
incluso con carga resistiva, se va a producir un fenémeno transitorio debido, en este caso,
a la dependencia de tensién y corriente con el espacio, dada la naturaleza ondulatoria de

estas variables.

Sea una linea de transmisiéon de impedancia caracteristica Zj, velocidad de propagacion
¢ y longitud infinita, inicialmente en reposo (v =i = 0), alimentada por un generador de

tension v, con una resistencia interna R, a partir de ¢ = 0, como indica la figura 2.7.

o
R + y4
© N=0 v, L
"g(t) Z, ¢ y=vy"
O0—O
z=0 Z—> o

Figura 2.7: Linea de transmision de longitud infinita

En ¢t = 0~ la linea estd descargada, pero en t = 0% la linea comienza a ser alimentada por

el generador, por lo que aparece una onda v que se propaga a lo largo de la linea.
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Al ser la linea infinita, no habra ningun tipo de reflexion de esta onda y, por tanto, no
aparecerd onda regresiva. De hecho, para que exista reflexion en algin punto de la linea o
al final de ésta, debe producirse una discontinuidad en la impedancia que la onda “ve”. Por
ejemplo, si tenemos una linea de transmisiéon finita cargada con una impedancia igual a su
impedancia caracteristica, lo que se conoce como carga adaptada, tampoco se producira

reflexién en la carga (figura 2.8).

v, (1) Z, ¢ Z,

Figura 2.8: Linea con carga adaptada

Analicemos ahora cudl serd la amplitud de la onda v*:

En ¢t = 0", dado que se acaba de conectar la linea al generador, al comienzo de ésta debe
aparecer una onda de tensién para que ese valor de tension se propague por toda la linea.
En ese punto la impedancia que ve esa onda de tension es la impedancia caracteristica de

la linea (figura 2.9) y, por tanto, la tensién al comienzo de la linea (z = 0) sera:

+ i 2.17

v=0v" =0, (T .
g( ) ZO 4 Rg ( )

Rg
Z, |v=v"
Figura 2.9: Circuito equivalente en t = 0
Y en cualquier punto de la linea tendremos:

+ P 2.18

v=v" = —— | = .
g c ZO + Rg ( )
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Veamos ahora el caso de una linea cargada con una resistencia Ry, en general distinta de

su impedancia caracteristica (figura 2.10).

R, Nt =0 v éﬂ_’ji

v, (1) Z, ¢ RL[V
0—0

ZZO Z:l <

Figura 2.10: Linea cargada con Ry,

Inicialmente, la impedancia que ve el generador es Zy, no depende de [ o Ry, y, por tanto:

Zy
t=0" — =0 =0, (t) ——— 2.19
v v Ug( ) Z() + Rg ( )
Ent =T = - la onda llega a z = [, y alli debe cumplir las condiciones de contorno

c
impuestas por la carga R;. Para que esto sea posible debe aparecer forzosamente una
onda regresiva v~ tal que

v vt 4T
Ry = - = (2.20)
Z:l 1 + —
70(@ —v7)

=

z=l

Despejando se puede obtener la relacion entre la onda reflejada y la onda incidente, cono-

cida como coeficiente de reflexion:

v Rp—Zy Yo—-Yp

TR Z Y 1Y, = pr, = coeficiente de reflexion de carga (2.21)
Se puede comprobar que:
Si R, = 2 = pr =10 = v- =0 (222)

Veamos ahora el periodo transitorio de un caso concreto:
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Ejemplo 2.1. Linea alimentada por un generador de tension

v,
—
e 2
Vo I Z, c R,
-O0—O-
z=0 z=1l

Figura 2.11: Linea alimentada por un generador de continua

Inicialmente (¢ = 07):

+ Zo
U = VOZO+R
g
=Yg
g

En t =T = - aparece una onda regresiva vy :
c

vy = pLvy,
donde
Ry — 7y
PL = R + Z

En t = 2T la onda regresiva v; llega al principio de la linea (z =

impone su condicién de contorno:

t=0t R by
= : — — = — — _—
0 U =R T 2,

:vf—l—vf—I—v;

continua.

(2.23)

(2.24)

(2.25)

(2.26)

0), donde R,

(2.27)

(2.28a)

(2.28Db)
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Es decir, en t = 2T debe aparecer una nueva onda progresiva para que se pueda
cumplir la condicién de contorno. Teniendo en cuenta (2.23) y despejando de

(2.28D):

i R-%
U; 3 Rg+ZO

o=

= p, = coeficiente de reflexion del generador (2.29)

Este proceso se repite conforme las nuevas ondas llegan al extremo contrario de
la linea de transmisién. Se puede comprobar que la nueva onda generada es la
incidente multiplicada por el coeficiente de reflexiéon correspondiente. Para este
seguimiento es muy util un diagrama espacio — tiempo, como el que se muestra en
la figura 2.12.

4 : :
AT{zzmmmmmm e dem e ; )
1
I V2 i v =V, :
Y Al N _: ___________ ! ZO+Rg
1 1
v; : E V;:V;rpL
2T === ==- Ammmmmm - 1
1 1
; v, ' V; =V P, :v;—prg
1 1
}: ____________ NI ! =_ & o+
e ' Vy =VaPrL=ViPLPePr
2| v : :
1 1 2
0 1 !
2

Figura 2.12: Diagrama espacio—tiempo en la linea de transmision

En un punto z de la linea (linea vertical) y en un instante ¢ (linea horizontal) la
tension total es la suma de todas las ondas que hayan alcanzado ese punto de la
linea. En el caso de i(z,t) las ondas regresivas se restan y el total se divide por la
impedancia caracteristica.

Suponiendo coeficientes de reflexiéon positivos tanto en carga como en genera-
dor, la evolucién temporal de la onda en z = [/2 es la mostrada en la figura 2.13.
Como se puede observar, los incrementos de tension van disminuyendo ya que los

coeficientes de reflexién son menores que 1 y, por tanto, las nuevas ondas son cada
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vez de menor amplitud.

Voltaje(V) A

+ - + -
VRV V4,
ViV Y,

AAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAAA + -
VI +V1

‘ Tiempo(s)
& t L, L L, L
>

La primera onda tarda (£,— £) segundos en alcanzar la posicion z=1/2

Figura 2.13: Evolucién de la onda en z =1/2
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Ejemplo 2.2. Lineas de transmision de distinta longitud conectadas me-

diante una resistencia en paralelo.

En este caso, representado en la figura 2.14, el analisis de los fendmenos transitorios
se complica al aparecer una nueva discontinuidad en la impedancia que ve la onda

al pasar de la linea a la b.

Ny S A
[
Vo -|' Zy, ¢ R Zy,, ¢ R,

+ —

Val Va Vi1 Vi1
o—o— —= —= *
Z = _la < O %S lh

Figura 2.14: Lineas de transmision conectadas mediante una resistencia en paralelo

La primera onda generada al cerrar el interruptor en ¢ = 0, como ocurria en el

ejemplo 2.1, sera

Zga
vt = Voo (2.30)
a Zoa + R,

. ez ’ . . la

Esta onda alcanza la transicion de lineas con la resistencia en paralelo en t = — y
c

el coeficiente de reflexién en ese punto, teniendo en cuenta que la impedancia que

ve la onda en ese punto es R||Zy, , sera:

(0) . RHZOIJ — ZOa (2 31)
P = RilZoy + Zoa |
o, en funcién de las admitancias:
YE)a - (G + YE)b)
pa (0) (2.32)

:}/Oa"i_(G"i_}/Ob)

donde G = = e Yy; es la admitancia caracteristica de la linea 7.
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Pero en este caso, ademas de una onda reflejada en la linea a, existira, en general,
una onda transmitida en la linea b. Es decir, la onda incidente se descompone en
una onda reflejada (v,; en la figura 2.14) y una transmitida (v;;). Para obtener el
valor de esta nueva onda generada se deben aplicar las condiciones de contorno que
se producen en la transicién de las lineas. Estas condiciones de contorno se pueden
aplicar sobre las tensiones o sobre las corrientes, pero dado que nos encontramos
ante una resistencia en paralelo, resultara mas sencillo aplicarlas sobre las tensiones,

de tal forma que debe cumplirse:
Ve (2=0) = v,(2=0) (2.33)

y, por tanto:
v 4 v = vy (2.34)

Y a partir de (2.34) se puede obtener la relacién entre la onda transmitida y la

incidente, relacién que se denomina coeficiente de transmision, en este caso de a a
b:

—U£—1 g 0 2.35
7—ab_v_Jr_ +U_+_ + pa (0) (2.35)
al al

de tal forma que la nueva onda transmitida a la linea b sera:

Upt = TabVa1 (2.36)

Las nuevas ondas generadas (v,; y v;;) generardn, a su vez, nuevas ondas cuando

alcancen, respectivamente, el generador y la carga:

I, + 1 7
Ent = D Uy = pLu (2.37)
c
2l,
Ent=—: v =pu, (2.38)
c

donde pr, y p, son los coeficientes de reflexion de carga y generador, respectivamente,

ya calculados en el ejemplo 2.1.
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lo + 21,
Ent = — la onda v,; alcanzard la resistencia que separa las dos lineas y,
c

de nuevo, deberdn aparecer una onda reflejada (v;;) y una transmitida (v/;). La

reflejada serd

o = oo (0) vy (2.39)
donde
pa (0) = QZ :r Eg i Qa; (2.40)
La condicién de contorno que se debe cumplir ahora en la resistencia es
Up + Uy = Vg (2.41)

Y de ella se obtiene el coeficiente de transmision, en este caso de la linea b a la a:

v

The = —= =1+ p; (0) (2.42)
Up1

Con lo que la nueva onda transmitida se obtiene como

V1 = ThaVpy (2.43)

Es evidente que estas nuevas ondas generaran a su vez otras, con lo que el analisis

se ird complicando conforme avance el tiempo.

De nuevo en este caso son de utilidad los diagramas de espacio-tiempo. La figura

2.15 muestra el correspondiente a este ejemplo, donde se ha supuesto [, < [, y donde

L Iy
T,=— Tp,=—.
C C
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Los valores de las distintas ondas representadas en este diagrama son:

Zy
vt = Vo—a V' = ToaUh, = ThaPLTabV)
- - a - a al
al ZOa + Rg al bl al
= _ + + = _ +
v = pa (0) Vg Upa = Pb (0) Up1 = Pb (0) pLTabv e
+ + + = _ 29 +
Up1 = TabVq1 Va3 = PgVa2 = PyPq (0) vay
+ - _ + —_ + +
Vga = PgUa1 = PgPa (0) Vg Vyy = PLVy = PLTabPgPa (0) Vay
= _ + _ + + = _ +
Upr = PLUp1 = PLTabVq Va1l = PgVq1 = PgTbaPLTabVq1
= _ L _ D 4 = _ L= _ 9D +
Vo = Pa (0) gy = pj (0) pgvay Vyy = PV = pLPb (0) Tapvyy
+ + _ + = _ + _ 3 2+
Upt = TabVa2 = TabPgPa (0) Va1 Va3 = Pa (O) Uaz = Pa (0) Pgla1
+ + _ 2 2 +
Upg = TabVq3 = TabPyPy, (0) vay
1 1 1
t 1 1
1 1+ 1
= 1% 1
va3 : : b2 i
1
Vil : v, e !
5Ta----------+‘l1 -------------------- b TT=S =rli
1 1
Vo ' R 43T,
1 1 Vb2
1 1 3Ta+Tb
U SC ==z ST SR TTooooesmTmooe .
1 = a, — b —
| va2 : 'ITa"FZTh
1
e R e oo ===
v ; : Vor 4
a2 1 1
1 1 ITa+Tb
2T f=z--~—=——--- r——=—=—==—=--- b il il et 1
1 1 1
= 1 + 1
I Vg o Vo1 !
1 1 1
__________________________________________________ 1
Ta :- 1 1
) : : :
Vai i | !
1 1 1 z
- -1)2 0 Ly

Figura 2.15: Diagrama espacio—tiempo para el ejemplo 2.2

—1,

Ejercicio 2.3. Represente la evolucion temporal de v | z = en el ejemplo 2.2

hasta t = 575, si Ry = 0, R = 3082, Ry, = 00, Zy, = 50€2, Zy, = 25€0.
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Ejemplo 2.3. Lineas de transmisién de distinta longitud conectadas me-

diante una resistencia en serie.

El analisis de esta configuracién, representada en la figura 2.16, es similar a la del
ejemplo 2.2. La tnica diferencia viene determinada por la disposicion en serie de la
resistencia intermedia, lo que modificara los valores de los coeficientes de reflexion

y transmisién en ese punto.

p.(0) . p,(0)
o e
V, Zy e  Zye &
I Val Va Vi1 Vi1
0—0C — —
z=-1, z=0 z=1,

Figura 2.16: Lineas de transmisién conectadas mediante una resistencia en serie

En este caso:

(R4 Zoy) — Zoa

e (0) = 2.44
(R+ Zoa) — Zow

o (0) = (2.45)
(R + Zoa) + Zow

Para la obtencion de los coeficientes de transmision se debe imponer la condicién de
contorno en la resistencia intermedia. En este caso, al tratarse de una configuracién

en serie, resulta mas adecuado imponerla en la variable corriente, esto es:

io(z=0) = i (2=0) (2.46)
Y, por tanto:
+ = +
Va1 = Va1  Un
_ = — 2.47
ZOa ZOb ( )




2.4 Régimen transitorio

A partir de (2.47) se obtiene

de
Upy ZOb
= —— = 1—p, (0 2.48

Anélogamente, para una onda incidente v,; en la resistencia desde la linea b:

o2 2.49

ZOa ZOb ( )
v Zoa

oo = 2= 2201 _ 5, (0)] (2.50)
Uy Zob

2.4.2. Reflexiones en cargas reactivas

Una vez analizados los fenémenos de reflexién y transmisiéon que se producen cuando

la onda se encuentra con una discontinuidad de resistencia, a continuaciéon estudia--

remos brevemente qué tipo de reflexiones se producen cuando una onda incide en una

carga reactiva, como una bobina o un condensador.

~

Ejemplo 2.4. Lineas de transmision cargada con un condensador.

La figura 2.17 muestra esta configuracién, formada por una linea de longitud [ e
impedancia caracteristica Zy, un generador que la alimenta y que esta adaptado a la
linea (Z, = Zy) y un condensador conectado en el otro extremo de la linea. La onda
v que produce el generador se traslada por la linea hasta encontrar el condensador
ent = [/c. En ese momento deberd aparecer una onda reflejada v~ para que se
cumpla la condiciéon de contorno que impone el condensador. Esta condicion viene

dada por la relacién tension—corriente:

) C’dv 2.51
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Teniendo en cuenta que en el condensador habra una tensién y corriente totales

v=0v" 40" (2.52)
Y 2.53
L= ZO ( . )
La condicién (2.51) queda
vt — v~ . dvt  dv™ -
2wt a 2549
+
S
ZO Vv l
— —=
v, (1) Z, c C=—|v
O -O0—
z=-l z=0

Figura 2.17: Linea de transmision conectada a un condensador

Con el fin de no arrastrar derivadas e integrales, resulta conveniente trabajar en el

dominio de Laplace, donde (2.54) se transforma en

VT(s) =V (s)
Zy

=C [sVT(s) + sV (s)]
de donde se puede obtener el coeficiente de reflexion en el dominio de Laplace:

V=(s) 1-CZys Yy—Cs

p(s) = VT~ 15 0%~ Yo 1 Cs (2.55)
y, por tanto, la onda reflejada serd
v () =L [V (s)] =L [p(s)V(s)] (2.56)
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v (0,t) = Vou(t) (2.57)
Con lo que
Vo Yo—Cs A B A=1
“0t) =L | — —— | = VLT | — 2.58
v (0) = £ s Yo+Cs 0 s+ Yo —>{B:—2 (2:58)
s+ Iel
1 2 Yo

v (0,t) = VoL |- — =y {1 —2e” ct] u(t) (2.59)

5 Yo

s+ 6

En la figura 2.18 se muestra la evolucién temporal de la onda reflejada v~ y de
la tension total v = v + v~ en el condensador. No aparecerdn nuevas ondas en
el sistema generador-linea—condensador, ya que la onda no produce onda reflejada

en el generador al estar éste adaptado. En este ejemplo se ha tomado Vj = 1V,

l
C =10pF, Zy =500y - =10""s.
c

05 Onda regresiva en condensador

Tension (V)
o

Il
0 0.5 1 1.5 2 25 3 35 4 4.5 5
Tiempo (s)

Tensi6n en condensador

Tension (V)
T

05

1 1
0 0.5 1 15 2 25 3 35 4 45 5
Tiempo (s) -9

Figura 2.18: Ondas de tension negativa y total en z = 0 para una onda incidente escalén

Para simplificar el anélisis, supongamos que la onda generada es una funcion escalén:
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En el caso de que el generador produzca una funcién pulso de anchura 7', la onda

reflejada en el condensador sera:

Y Y
v (0,t) =V {1 — 2 ct} u(t) — Vy {1 — 2 C (t—”] u(t —T)

En la figura 2.19 se representa la evolucién temporal de v~ y v = v + v~ para este

ejemplo con una anchura del pulso de 1 ns.

Figura 2.19: Ondas de tension positiva y negativa en z = 0 para una onda incidente pulso

Tension (V)

Tension (V)

1.8
16
1.4
1.2

0.8
0.6
0.4
0.2

(2.60)

Onda regresiva en condensador

0.5

25 3 35 4 45 5
Tiempo (s) -9

Tensién en condensador

|
25 3 35 4 45 5
Tiempo (s) -9

Ejercicio 2.4. Calcule la evolucién temporal de la onda reflejada en una bobina con

38

la que se carga una linea de transmisién cuando la onda incidente es una funcién

escalon.



2.5 La linea de transmision ideal en el dominio de la frecuencia

2.5. La linea de transmision ideal en el dominio de la

frecuencia

A partir de este momento analizaremos el comportamiento de las lineas de transmision
con la frecuencia. Para ello supondremos una excitacién sinusoidal, lo que no supone una
limitacion o pérdida de generalidad en el andlisis ya que sabemos que cualquier senal se
puede expresar bien como el sumatorio de series de Fourier, si la senal es periddica, bien

a través de su transformada de Fourier.

El andlisis en régimen permanente sinusoidal permite analizar un problema mediante

fasores, a través de la transformacion:
Asen (wt + ¢) — At (2.61)
o bien:

Acos (wt + ¢) E Al @tte) (2.62)

Aplicando esta transformacién sobre las ondas que se propagan en una linea de trans-

misién, obtenemos:

c
(2.63)
- <t _ f) L peeed)
c
Y las expresiones de tension y corriente total:
V=V¥e "4+ Ve (2.64)
1

I=—(Vte -V e") (2.65)

Zo

donde se ha prescindido del término e’“! por simplificar las expresiones ya que es comtin

a todas ellas.
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En (2.64-2.65) v = j— se denomina constante de propagacion. En este caso, dado que
c

el analisis se restringe a lineas de transmision ideales y, por tanto, no existen pérdidas,

este parametro es un nimero imaginario. En un caso més general, en lineas reales, la

constante de propagacién serd un numero complejo
vy=a+jp (2.66)

donde « se denomina constante de atenuacion y [ constante de fase.

z ’ . -+ .
De modo general, el fasor V™ serd un nimero complejo V™ = |[VT|e?¥" y las expresiones
en el dominio del tiempo de las ondas progresivas de tension y corriente seran, si se ha

escogido la forma coseno para la transformacion:

vt (zt) =Re {VFTe 7} = |V cos (wt — Bz + ™) (2.67)

“l

it(z,t) = Re {Iﬂa‘“} = |
Zo

cos (wt — Bz + ¢*) (2.68)

2.5.1. Longitud de onda

Un concepto bésico en la ingenieria de microondas y al que ya hemos hecho referencia

en el capitulo de introduccién es la longitud de onda. Se define como la distancia que

recorre la onda en un tiempo igual a su periodo, es decir, para una onda de frecuencia f,

su longitud de onda sera:

A =T = (2.69)

v
f
donde v es la velocidad de propagacion de la onda. En el caso de que el medio sea el vacio

o el aire, v = ¢ y, por tanto, A = ¢/f .

La longitud de onda es un parametro fundamental en el andlisis del comportamiento de la
onda y, por tanto, en el analisis y diseno de los dispositivos que ésta atraviese. De hecho,
en la ingenieria de microondas, como veremos mas adelante, los calculos de las dimensiones
de una determinada linea de transmisién o elemento circuital se realizan respecto de la
longitud de onda de trabajo, hablando en ese caso de “longitud eléctrica” (I/)), en lugar

de longitud fisica ({).
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2.5.2. Coeficiente de reflexion

La relacion entre onda regresiva y progresiva, es decir, el coeficiente de reflexion, en un

punto z de la linea de transmisién (figura 2.20) sera

Voerr V™

PlE) = s = v+”27z = pre’” (2.70)

donde py, es el coeficiente de reflexién en la carga (z = 0):

AR

PL = Zi + 70 (2.71)
P(IZ) plL
L ]
Z, Z,
z
—1 0 j

Figura 2.20: Coeficiente de reflexion en linea cargada

2.5.3. Impedancia de entrada

A partir de las expresiones de las ondas de tensién y corriente se puede obtener la expresion
de la impedancia a la entrada de una linea de transmisién de longitud [ e impedancia

caracteristica 7, cargada con una impedancia Zj .

Vv Zr, + jZo tan (Bl)
I ~ Y Zo+ jZy, tan (BI)

z=—1

(2.72)
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Obtencién de (2.72):

L, =

Vv Ve 4 V- eibs
T = %o Vte—iBz — VV—eibz

z=—1

z=-—1

Dividiendo por V'*:

Ze = Zy

e*jﬁz — pLej/BZ
z=—1

Sustituyendo p, por (2.71) y z = =L

_ (ZL + Zo) Gj’Bl + (ZL — Z()) Bijﬁl
e 0 (ZL + ZQ) elBl — (ZL — Zo) e~ Ipl

Y teniendo en cuenta las definiciones de seno y coseno:

eI + eI

cosqy = ———
2

elr — eI
sen o = .
2j

Zy cos (Bl) + jZysen (Bl) p Zr, + jZy tan (Bl)
Zocos (Bl) + jZysen (Bl) — “°Zy + jZy tan (Bl)

Ze:ZO

Anélogamente
Y1, + jYo tan (BI)
~ %Y + 5V, tan (81)

Y, (2.73)

La funcién tangente es periédica en m, como indica la figura 2.21; es decir,

tan (z) = tan(x + ), por lo que la impedancia de entrada serd periddica en /2, ya

2m 2m A
tan (1) = tan Tl = tanT [+ 3 (2.74)

Es decir, la impedancia que se ve en un punto de la linea se repite cada A/2.

que
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_50 I I I I I I I
-2 -15 -1 -0.5 0 0.5 1 1.5

Fase (radianes)

Figura 2.21: Funcién tangente

Valores caracteristicos de impedancia de entrada

a) Linea de transmisiéon acabada en cortocircuito (7 = 0)

ZE

N

ZO Ze

W= jZ,tan( 1)

En concreto, podemos identificar dos casos limite:

Sil=0 — Z.=0
Sil=2 5 7= jZotan [ 22 = jZotan [ Z) =
Z—Z—> e = 74 tan W = ) 4ptan 5 = J0o0

b) Linea de transmisién acabada en circuito abierto (Z = 00)

Ze
l . Z, _
=20 __—_j7 cot(pl
ZO elca jtan(ﬁl) ] OCO (ﬁ)

En este caso:

Sil=0 — Z,=joo

Sil A Z.=0
Z—Z—> e =
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En ambos casos a una distancia de A\/4 de la carga la impedancia de entrada es la inversa
de ésta. En general, para cualquier valor de la impedancia de carga, a partir de (2.72)
se puede comprobar que a una distancia de A\/4 de la carga la impedancia de entrada es

proporcional a la inversa de la impedancia de carga:

A 72
Si l=@n+1)- =  Z

= 2.
1 Z, (2.75)

Por esta razon, a un tramo de linea de transmisién de longitud A/4 se le denomina en

ocasiones inversor de impedancias en \/4.

En ingenieria de microondas se suelen normalizar las impedancias respecto de la impedan-
cia caracteristica de la linea de transmisién. Es lo que se conoce como impedancia nor-

malizada:

Z 7 2.76
- (2.76)

Asimismo, se define la admitancia normalizada como

Y Y YZ 2.77
= - =Y% (2.77)

Empleando este concepto, en un inversor en A/4 la impedancia de entrada normalizada

es exactamente la inversa de la impedancia normalizada de la carga:

Z, = (2.78)

1
Z,

2.5.4. Balance de potencias en una linea de transmisién

Sea una linea de transmisiéon de impedancia caracteristica Zj, excitada por un gene-
rador sinusoidal y cargada con una impedancia Z;. Suponiendo el caso mas general, por

la linea se propagard una onda progresiva y una regresiva, y la potencia absorbida por la
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2.5 La linea de transmision ideal en el dominio de la frecuencia

carga sera

1 1 1
Py = Re{VI"} = Re {Vis I3} = SRe { Vt+VvT] - [V + V‘*]} =
0

1
- +12 _ |y 2 ey - _
_QZoa%e{W} V4 vev - vy }

Teniendo en cuenta que
Re {VTV- VTV *} =0

1 |V+|2 |V7|2 |V+|2
— (VP =|v]}) = _ _ 2

Por lo que se puede decir que la potencia total absorbida por la carga es la resta de la

potencia incidente en la carga o potencia de la onda progresiva

Pt = ‘V+|2 (2.80)
27, '
y la potencia de la onda regresiva
P~ =Pt p) (2.81)
Es decir,
P, =Pt — P~ (2.82)

A partir de este resultado, podemos conocer el valor de dos importantes parametros de
cualquier dispositivo conectado a la linea de transmisién representado por la impedancia

Z1: las pérdidas de retorno y las pérdidas por reflexion.

Las pérdidas de retorno indican la atenuacion de la potencia regresiva respecto a la pro-

gresiva:
Pincidente P+
RL (returnloss) = 10log — = 10log =
reflejada P~
1 1
= 10log — = 20log — (2.83)
oL Pl
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Las pérdidas por reflexién indican la reducciéon que se produce en la potencia absorbida

por la carga debido al efecto de la reflexién:

Pincidente 1
10log — = 10log ———

- (2.84)
absorbida 1— |PL|

Generalizando (2.79), se puede calcular la potencia que fluye hacia la derecha (potencia

neta progresiva) en cualquier punto z:

1 2 2
P() =3IV (I @) = 57 (V" @ - V- () =
V*(2))?
— &(1 —lpr (2)") =PT - P~ (2.85)

2.5.5. Relacion de onda estacionaria

Hemos visto anteriormente que el fasor tensién en un punto z de una linea ideal es

V= v+e—jﬁz + V—ejﬁz _ V+ (e—jﬂz + pLejﬁz) (286)

Teniendo en cuenta que, en general, el coeficiente de reflexion en la carga es un nimero

complejo
pr = |pr|e®" (2.87)
V =VTe P (14 |p| /27 Hier) (2.88)
Y el médulo del fasor tension
V| = |V+‘ \/1+|pL|2~|—2|pL|cos(26z—l—goL) (2.89)
Se puede comprobar en (2.89) que
|V|mda} = |V||cos(252+<ﬂL):1 = |V+‘ (]' + |pL|) (290)
’V|mm = ‘Vl‘cos(QﬂZ-HpL):—l = ‘V+| (1 - |IOL|) (291)
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2.5 La linea de transmision ideal en el dominio de la frecuencia

Lo que indica que el valor maximo de |V| se obtiene en aquellos puntos en los que las
tensiones progresiva y regresiva se suman en fase, y el valor minimo en aquellos en que se

suman en contrafase.

La representacion del modulo del fasor tensién a lo largo de la linea configura lo que se
conoce como patron de onda estacionaria, que depende del coeficiente de reflexién en la
carga. La figura 2.22 muestra este patron para distintos valores de py. Para el caso en
que |pr| = 1 se habla de que en la linea existe una onda estacionaria pura. En el resto de

casos, es decir |pp| < 1, se habla de onda estacionaria u onda parcialmente estacionaria.

El coeficiente o relacion de onda estacionaria es el parametro que cuantifica el patron de

onda estacionaria que se forma en la linea y se define como:

ROE = § = |VImis (2.92)
V] '

.
min

que podemos relacionar facilmente con el coeficiente de reflexion en carga mediante (2.90)
y (2.91):

1+ pL] (2.93)
1—|pzl ‘
O, despejando |py|:
S—1
= — 2.94
el = o (2.9

La relacién de onda estacionaria (ROE) se puede encontrar en la bibliografia también
como SWR (standing wave ratio) o VSWR (voltage standing wave ratio). Si su valor se

expresa en decibelios, dado que se trata de un cociente de tensiones, se obtiene como

S(dB) = 20log S (2.95)
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2. 2
18] 18}

o p; =0,25 . p;, =0

14 1.4

12 1.2

1 1

0.8L 0.8}

0.6} 0.6

041 0.4}

0.21 0.2

% 0.2 0.4 0.6 08 1 % 0.2 0.4 0.6 08 1

Figura 2.22: Patrones de onda estacionaria

2.5.6. El diagrama de Smith

En 1939 P. Smith (Bell Telephone Laboratories) desarrollé una herramienta grafica ttil
para resolver problemas en lineas de transmisién. Esta herramienta, mostrada en la figura
2.23, es conocida como diagrama o carta de Smith y, esencialmente, es una representacion

del coeficiente de reflexion en el plano complejo.

La utilidad fundamental del diagrama de Smith es la conversion del coeficiente de reflexion
a impedancias (o admitancias) normalizadas, y viceversa. A continuacién vamos a estudiar
la relacién entre estos dos parametros para comprender la estructura de las distintas

circunferencias en el diagrama de Smith.
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2.5 La linea de transmision ideal en el dominio de la frecuencia

Vimos en el apartado 2.5.3 que la impedancia vista en un punto z de una linea de trans-

mision al cargarla con una impedancia Zj, es

@_Jﬂz — pL@jBZ

Z, = 7, (2.96)

uste -_‘“‘

AT )
Sigutesie!
SRR
8igeies
RS

Figura 2.23: Diagrama de Smith

Dividiendo numerador y denominador por e=#%* y teniendo en cuenta (2.70):

1+ prei?= 1+ p(z)
Lo = 7 — =/ 2.97
"1 —prei?i= 01— p(2) (2.97)

Y normalizando:

— 1+ p(2)
Ze= 103 (2.98)
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En el caso general de una impedancia compleja Z = r + jx v su coeficiente de reflexion

asociado p = u + jv la expresién (2.98) queda

1+u+jou
r4+Jjr=— (2.99)
1—u—jv

Se puede escribir (2.99) como

l+u+jv 1—u+jv  1—u?—02+25v

SO . = 2.100
Tt l—u—jv 1—u+jv 1+u2+0v2—-2u ( )
con lo que nos queda un denominador real.
Identificando partes reales:
Lot 2.101
"TTirer o —2u (2.101)
Manipulando matematicamente (2.101) se puede escribir
2
. 2 ! (2.102)
U — +v° = :
1+r (1+7)°

que se corresponde con la expresion de una circunferencia en el plano complejo de p con

r 1
centro en (T-F—l’ 0) y radio

r+1

Analogamente, identificando partes imaginarias:

2v
m:
1+ u?+v2—2u

(2.103)

que se puede escribir como

(u—1)"+ <v - 1) = iQ (2.104)

que se corresponde con la expresion de una circunferencia en el plano complejo de p con

1 1
centro en (1, —) y radio —.
x x

Por tanto, al aplicar la transformacion (2.102) y (2.104) las curvas descritas por los valores
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2.5 La linea de transmision ideal en el dominio de la frecuencia

de Re (7) =r =ctee Im (7) = x = cte son las mostradas en la figura 2.24, es decir, el

diagrama de Smith.

Figura 2.24: Curvas de Re (7) = cte e M (7) = cte en el plano complejo de p

Algunas consideraciones sobre el diagrama de Smith

1. Cualquier impedancia introducida o leida en el diagrama de Smith estda normalizada
respecto a la impedancia caracteristica de la linea de transmision de referencia. La

impedancia sera, por tanto:
7 =77, (2.105)

2. Las circunferencias del semiespacio superior presentan valores positivos (z > 0), es
decir, las impedancias situadas en el semiespacio superior tienen un caracter induc-
tivo. Andalogamente, las circunferencias del semiespacio inferior presentan valores
negativos (x < 0), es decir, las impedancias situadas en el semiespacio inferior tienen

un caracter capacitivo.
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3. Si la linea de transmisién no tiene pérdidas, es evidente a partir de (2.70) que el

modulo del coeficiente de reflexiéon en cualquier punto de la linea (figura 2.25) se

mantiene constante:

p(22)| = |p(21)] = |pLl (2.106)
p(zz) p(zl) P
Lo L | .
L, L. L
Z, Z

Figura 2.25: Linea de transmision cargada con Zj,

Es decir, al desplazarse por la linea de transmision solo varia la fase del coeficiente
de reflexion, lo que se traduce en el diagrama de Smith en que los desplazamientos

por la linea equivalen a recorrer circunferencias concéntricas.

Teniendo en cuenta (2.70), al incrementar z la fase del coeficiente de reflexién au-
menta, es decir, el movimiento en el diagrama de Smith se produce segun el sentido
matematico, contrario a las agujas del reloj. A este desplazamiento creciente en z,
es decir, de generador a carga, se le conoce como desplazamiento hacia carga. Por el
contrario, al disminuir z la fase también disminuye, por lo que el desplazamiento por
la circunferencia |p| = cte sigue el sentido de las agujas del reloj. A este movimiento

se le denomina desplazamiento hacia generador.

. Una vuelta completa en el diagrama de Smith se corresponde con un desplazamiento

de A\/2 ya que la periodicidad del coeficiente de reflexién en la expresién (2.70) se

produce cada A/2:

5 227r 47 47 5 47 A 5107
BZ— TZ—TZ—TZ—F W—T Z+§ ( )



2.5 La linea de transmision ideal en el dominio de la frecuencia

5. Los valores de impedancia maxima y minima a lo largo de la linea de transmision

SOI:
e = sl VIRV (2.108)
e ‘Im2n| e |V+’ - ‘V7| ‘
B e o FUE NN
e |Imdz| e ’V_F‘ + |V_| S '

Dado que S, la ROE, es un ntiimero real, su valor, y por tanto los valores de impedan-
cia maxima y minima normalizadas, se obtienen de la interseccion de la circunfer-

encia con el eje horizontal del diagrama de Smith, como indica la figura 2.26.

Figura 2.26: Obtencién de la ROE a partir de la impedancia de carga

6. El diagrama de Smith puede también emplearse como diagrama de admitancias. Si,
como hicimos con la impedancia normalizada, a partir de la relaciéon entre admitan-

cia normalizada y coeficiente de reflexion

_ 1—p(z
(=P (2.110)
L+p(2)
se obtienen las distintas circunferencias Re (7) = cte e Sm (7) = cte, el dia-

grama de Smith presenta el aspecto mostrado en la figura 2.27, que se co-

rresponde con el diagrama de Smith para impedancias girado A\/4.
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Figura 2.27: Diagrama de Smith para admitancias

En este caso, los valores de admitancia del hemisferio superior presentan caracter

capacitivo, y los del inferior inductivo. En la préactica, se trabaja con un tunico

diagrama de Smith, y el paso de impedancia a admitancia se realiza girando el

punto de impedancia 180° (el equivalente a A/4 radianes), y viceversa.

54

Ejemplo 2.5. Una linea de transmision con 7, = 50() se carga con una

impedancia Z; = 30 4+ j90(). Obtenga Y;, pr y la ROE en la linea. Si la
frecuencia de trabajo es de 30 GHz, calcule el coeficiente de reflexion y la

impedancia vista a 0,25 mm de la carga.

= En primer lugar se debe normalizar la impedancia de carga y se sitia en el

diagrama de Smith.

— Zr, 304790

= —= =0,6+71,8
L Z() 50 ) +j7

= Directamente se puede leer el valor del coeficiente de reflexion, ya que el

diagrama de Smith es una representacién polar de éste.

pr, ~ 0,77/54
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» La admitancia de carga normalizada (Y) se obtiene girando 180° el punto
de 7L-

0,17 — §0,5
50

Y;=017-405 — Y, =Y Y= =3,4-107%— 50,01 Q7!

» La ROE es el valor de la interseccién de la circunferencia concéntrica |p| = 0,77

con el eje real positivo.

S~75 — S(dB)=20logS=17,5dB

= A la frecuencia de 30 GHz y suponiendo que la velocidad de propagacién es

la del vacio, la longitud de onda sera:

c 3-108

Por tanto, la longitud eléctrica del desplazamiento a realizar es

[ 0,25-1073 0.025
A 001

Es decir, 0,25 mm equivalen a 0,025 longitudes de onda. Esa es la distancia

que nos hemos de desplazar por la circunferencia |p| = 0,77 hacia generador,

es decir, desde 0,175 hasta 0,2. La impedancia obtenida es:

Z=12+326 — Z=(1,2+42,6)-50=60+ 5130
Y el coeficiente de reflexion:

p=0,77/36

La siguiente figura muestra el desarrollo de los pasos seguidos:
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Ejemplo 2.6. En un

laboratorio se quiere conocer el valor de una carga

Z; a una frecuencia de 500 MHz. Para ello se conecta a una linea de

transmision con Z; = 502 y se realizan medidas con un voltimetro que
se desplaza a lo largo de la linea, obteniéndose:

|Vingz| = 6V
|Vinin] = 3V a 1425 cm de la carga.

Obtenga la impedancia de la carga.

A partir de |Viuge| ¥ [Vinin| podemos hallar la ROE y con ella las impedancias
maxima y minima que se ven a lo largo de la linea.




1a

de la frecuenci

inio

deal en el dom

isién i

2.5 La linea de transm

Conocemos la distancia a la que se produce la impedancia minima y, por tanto,

obtendremos 7.

J

esa distancia hacia la carga

Z mn

desplazando el valor de

3-108
5-108

500MHz — M= = 60 cm

Con f

5

375 longitudes de onda,

bl

37 =0

2

Y

142

l

A

60

4 de

el desplazamiento ser

I

Por tanto

como indica la siguiente figura:

40 + j309)

— 4=

0,8 + 0,6

Finalmente se obtiene Z,
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2.5.7. Adaptacion de impedancias

Un aspecto fundamental en el diseno de circuitos de microondas es la adaptacion de
impedancias. En apartados anteriores se ha comprobado que una desadaptacién entre una
linea de transmisiéon y una carga o un generador provoca la aparicién de ondas reflejadas
y, en consecuencia, un patrén de onda estacionaria sobre la linea que va en detrimento
de la potencia de la senal y su calidad. En un caso genérico, como el mostrado en la
figura 2.28, la adaptacion del sistema consiste en minimizar y, si es posible, anular, los

coeficientes de reflexién de carga y generador:

lpc| = lpL] =0

[

Figura 2.28: Generador + linea de transmision + carga

Un claro ejemplo de desadaptacion es el que se puede producir en la instalaciéon de tele-
vision de un hogar, donde el sistema de recepcion consta de una antena en la azotea, una
linea de transmision, en este caso un cable coaxial, y el receptor de television. La antena
es el generador de este sistema y el receptor de TV es la carga conectada a la linea de
transmision. Si el sistema se encuentra desadaptado, es decir, si los coeficientes de refle-
xién del receptor y de la antena no son nulos, se produciran reflexiones en ambos puntos
y al receptor llegard, junto con la onda original, un eco de ésta retardado. Suponiendo
que la longitud del cable coaxial es 30 m y la velocidad de propagacion en su interior es

2-108m/s, el retardo serd:
30

2-108

lo que puede provocar, si la reflexion es suficientemente importante, un fenémeno de doble

T=2

= 0,3 us

imagen en la pantalla.
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Ejemplo 2.7. En el caso anterior de la instalacién de television, supong-

amos que la antena se encuentra adaptada a la linea de transmision
(Zop = 50Q2) y el televisor presenta una impedancia de entrada de 40+530 (2.

Disene la red de adaptacion para que no exista onda regresiva.

En este tipo de problemas se trabaja con el diagrama de Smith y el objetivo final
es llegar al centro de éste, es decir, al punto [p| = 00 Z = Z;. En general, esto
se puede conseguir con lineas de transmision y elementos concentrados en serie o

paralelo.

Solucidn serie (figura 2.29):

Se alcanza |p| = 0 en dos pasos:

1. Desplazamiento hacia generador por linea de transmision con la misma
impedancia caracteristica que la linea principal hasta un punto con Re (Z 1) =
1.

2. Compensacién de la parte imaginaria de Z; con una bobina o un condensador.

Z, =1

Figura 2.29: Adaptacion con tramo de linea y reactancia en serie

Estos pasos se traducen en las siguientes operaciones sobre diagrama de Smith:

40+ 430

= Se marca el punto Z = D 0,8 + 50,6.

» Se dibuja la circunferencia concéntrica que pasa por Z; y se busca la inter-
seccién con la circunferencia Re (71) = 1. Se obtienen dos posibles valores:
Z,=1+30,7
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60

e Si seleccionamos Z; = 1+ 70,7 es necesario recorrer hacia generador una

distancia
L

3= 0,152 — 0,125 = 0,027
En este caso sera necesario introducir un condensador en serie, de modo
que:
72 = 71 —|— jy

1=14+407+jX —- X=-07 = X=-0,7-50=-35

-1 1
En un condensador: X = —. Por tanto, C = ———F.
wC 35-2nf
e Si seleccionamos Z; = 1 — 50,7 es necesario recorrer hacia generador una

distancia

z
Xl — 0,348 — 0,125 = 0,223

En este caso sera necesario introducir una bobina en serie, de modo que:

1=1-4j07+jX —- X=07 —= X=07-50=35

35

En una bobina: X = wL. Por tanto, L = — H.
2r f

En general, los montajes de elementos concentrados en serie sobre linea de trans-
misién son problematicos tecnolégicamente, pues requieren un corte en la linea. Por

esta razon se prefiere una solucion paralelo, que se describe a continuacion:

Solucién paralelo (figura 2.30):

Este procedimiento es andlogo al anterior, con la diferencia de que en este caso
interesa trabajar con admitancias, ya que el elemento concentrado se encuentra en

paralelo:

1. Desplazamiento hacia generador por linea de transmisiéon con la misma
impedancia caracteristica que la linea principal hasta un punto con Re (Yl) =
1.

2. Compensacién de la parte imaginaria de Y; con una bobina o un condensador.
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-1, l
z, B Z, %y
—

Y,=1 Y,

Figura 2.30: Adaptacion con tramo de linea y susceptancia en paralelo

Estos pasos se traducen en las operaciones sobre diagrama de Smith mostradas en

la figura 2.31, es decir:

40+ 430

= Se marca el punto Z; = 0 0,8 4+ 70,6 y se obtiene con un desplaza-

miento de — por la circunferencia |p| = cte la admitancia Y = 0,8 — 50,6

= Se dibuja la circunferencia concéntrica que pasa por Y y se busca la inter-
seccién con la circunferencia e (71) = 1. Se obtienen dos posibles valores:
Y, =1+0,7

e Si seleccionamos Y, = 1+ 50,7 es necesario recorrer hacia generador una

distancia
[
Xl = 0,5— 0,375 + 0,152 = 0,277
En este caso serd necesario introducir una bobina en paralelo, de modo
que:
?2 = ?1 + jE
_ _ — 0,7
1=1+4+4507+jB — B=-07 — X:T:—O,OM
-1 1
En una bobina: B = ——. Por tanto, L = —— H.
wL 0,014 - 27 f

e Si seleccionamos Y; = 1 — 50,7 es necesario recorrer hacia generador una

distancia

l
Xl = 0,5 — 0,375 + 0,348 = 0,473
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En este caso serd necesario introducir un condensador en paralelo, de
modo que:

_ _ —0,7
1=1-4j0,7+jB — B=0,7

0,014
En un condensador: B = wC. Por tanto, C' = onf
s

5%
L7

s
AL
agovS e
LA
LR

.....
L7 2

Figura 2.31: Solucion para adaptacion con tramo de linea y susceptancia en paralelo
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2.5.8. Sintesis de stubs mediante el diagrama de Smith

En las redes de adaptacion analizadas en el ejemplo anterior la presencia de elementos
concentrados (bobina o condensador) dificulta su fabricacién. Serfa interesante, por tanto,
poder obtener las reactancias o susceptancias requeridas mediante secciones de lineas de
transmisién en lugar de estos elementos concentrados. Como se vio anteriormente, un
tramo de linea de longitud [ acabada en cortocircuito o circuito abierto (figura 2.32)

presenta a su entrada las siguientes impedancias:

Zee = JZg tan 5l (2.111)
Zeo = —JZpcot Bl (2.112)

Por tanto, disenando adecuadamente su longitud, su constante de fase y su impedancia
caracteristica es posible obtener cualquier valor de reactancia o susceptancia. Estas sec-
ciones de linea en cortocircuito o en circuito abierto se denominan stubs o sintonizadores

y se emplean habitualmente en las redes de adaptacion.

(e (o O

Z, Z,

(o, (o O

Figura 2.32: Stubs en cortocircuito y en circuito abierto

Ejemplo 2.8. En la red de adaptacion del ejemplo 2.7 se emplea un stub

con impedancia caracteristica Z; en circuito abierto y conectado en serie,

como indica la figura 2.33. Obtenga la longitud eléctrica del stub.

z, |1

I

Zo Zo ZL
—F

Z,

Figura 2.33: Red de adaptacion con stub serie en circuito abierto
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LA LINEA DE TRANSMISION IDEAL

64

Supongamos que, de las dos opciones posibles, se ha elegido una longitud de la linea

tal que Z; = 1+ 0,7 . Por tanto, la reactancia vista a la entrada del stub debe ser:

X = —0,7-50 = —35 = —50cot Bl

2T

Teniendo en cuenta que 3 = 5%

[ arctan1,43

A 2T

En este resultado existe una incertidumbre, ya que la funcién arcotangente puede

tomar dos valores entre 0 y 2m:

0,96 rad
arctan 1,43 =

4,10 rad
No obstante, podemos comprobar que con ambos valores se obtiene el mismo resul-
tado:

L 0,96 .

I

lo 4,10
—=—=20,65=0,5+0,15=0,15
A 2

/]\

una vuelta completa al diagrama de Smith

Para obtener [/\ mediante el diagrama de Smith simplemente debemos medir la
distancia que hay que desplazarse hacia generador desde la carga del stub (Z; = oo,

es decir, extremo derecho del eje real) para obtener una impedancia de —30,7:

l
N 0,403 — 0,25 =~ 0.15




2.5 La linea de transmision ideal en el dominio de la frecuencia

Nota: En este ejemplo la impedancia caracteristica del stub es la misma

que la de la linea de transmisién. Si no fuera asi seria necesario realizar un
proceso de desnormalizacién respecto a Zyjme, ¥ normalizacién respecto a
Zostup antes de hallar la longitud del stub en el diagrama de Smith. Para
aclarar esta cuestion supongamos Zyjmea = 90y Zosrup = 25 €). Entonces
la reactancia de entrada del stub debe ser:

X|, =-07 - X=-3 - X|, =-14
Zo

Zost

y, por tanto, ahora sera necesario desplazarse hacia generador desde circuito

abierto hasta una impedancia de —j1,4.

Ejercicio 2.5. Resuelva el ejemplo anterior, pero con un stub en circuito abierto y

de impedancia caracteristica Z,, conectado en paralelo a la linea como indica la

figura 2.34.
/ O
Z, Z, 4

rV

Z, /I
Y, =1+0,7

Figura 2.34: Red de adaptacion con stub paralelo en circuito abierto

2.5.9. Doble stub

Las redes de adaptacién con un stub presentan un inconveniente fundamental: si por
cualquier razon la carga varia, es necesario modificar la posicién del stub en la linea,
algo muy dificil de conseguir en una implementacion real. Este problema se soluciona
con redes de doble stub como la mostrada en la figura 2.35, donde [y y [5 son longitudes

fijas. En concreto éste es un doble stub con ambos stubs en paralelo y en circuito abierto,
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LA LINEA DE TRANSMISION IDEAL

pero se puede emplear cualquier combinacion de stubs, es decir, cualquiera de ellos puede

conectarse en serie o paralelo, y estar acabados en circuito abierto o en cortocircuito.

77
%

Figura 2.35: Red de adaptacion con doble stub paralelo en circuito abierto

Ejemplo 2.9. Se quiere disenar la red de adaptacién de doble stub de

la figura 2.36 para adaptar una carga Z; = 100 — 550€) a una linea con
Zy = 50Q. Los stubs presentan la misma impedancia caracteristica que

la linea principal. Obtenga las longitudes eléctricas de ambos stubs.

I _
o =0. 02?
ZL
[P
YA

Figura 2.36: Doble stub del ejemplo 2.9

3
= En primer lugar, obtenemos la longitud eléctrica correspondiente a 8l = E
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= Dado que los stubs estan en paralelo, es conveniente trabajar con admitancias.

Por tanto, en primer lugar marcamos en el diagrama de Smith la admitancia

de carga:

— girode 180° — Y, =04+70,2

— 4§50

100
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= A continuacion se desplaza hacia generador este valor una distancia de 0,028\

para hallar la admitancia vista justo antes del primer stub.

,36

44 + 50

)

0

Y=

0

%

9

X
3%

Sets

S

jess
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2.5 La linea de transmision ideal en el dominio de la frecuencia

= Sabemos que la parte real de Y debe ser 1 para que, una vez eliminada
su susceptancia con el segundo stub, nos quede Yp, =1 — Zp = 1.
Todos los casos posibles de Re (70) = 1 se encuentran en la circunfe-
rencia ¢ = 1. Por tanto, si desplazamos esta circunferencia 0,375\ hacia

carga seguimos contemplando todos los casos posibles.
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0,44 nos

17

44

0

YBl

Yo = 0,44 — j1,83

Por

Elegimos una de ellas.

KR

27

XY
0000

T
LY
XK

Por otra parte, con el primer stub sélo se puede modificar la susceptancia de Y 4,
por lo que necesariamente la parte real de Y g sera 0,44. Por tanto, la interseccién
proporciona el valor de Y g. En realidad, la interseccién se produce en dos puntos:

de la circunferencia desplazada anteriormente y la circunferencia g

n
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2.5 La linea de transmision ideal en el dominio de la frecuencia

= Como
Y=Y+ j§5t1 — Bp=DBa+ B

entonces
Bg1=Bg—Ba=—0,17—-10,36 = —0,53

A partir de este valor de admitancia a la entrada del stub se puede obtener la
longitud de éste como se hizo en el ejemplo anterior. En este caso concreto se
trata de un stub en circuito abierto, por lo que la admitancia de su carga sera

Y 1s1 = 0 (extremo izquierdo del eje real) y, por tanto, debemos desplazarnos
hacia generador desde esta posicién hasta Y ;1 = —j0,53. La longitud eléctrica

“4_ o
X_ )

obtenida es

oy,
g Sy Sansy,
'-'.'-'~.~',-'..

ED)

90

0.421
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,

= Yo se halla trasladando el valor obtenido de Y p hacia generador una

%
SKIRL
XY

ALY
Sy,
S

T

1— 50,88

Yoo =

distancia de 0,375 longitudes de onda.
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2.5 La linea de transmision ideal en el dominio de la frecuencia

2
= La longitud eléctrica del segundo stub — es la distancia en longitudes de
onda que se debe desplazar hacia generador la carga del stub (en este caso

un cortocircuito, es decir Y42 = 00 0 extremo derecho del eje real) hasta
obtener la admitancia de entrada al stub requerida. Esta admitancia de

entrada sera:
?stQ =J (ED - EC’) = 70,88

y, por tanto, la longitud eléctrica del stub:

l
2 0,25+ 0,114 = 0,364

0.25+0.114=0.364

2%
S50
Q. L8
S
T %

2
2
Sy, '.
5
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LA LINEA DE TRANSMISION IDEAL

Ejercicio 2.6. En el ejemplo anterior obtenga las longitudes eléctricas de los stubs si se

elige la otra posible solucién, es decir, Y g = 0,44 — 51,83.

Para finalizar con el doble stub, es importante resaltar que esta red, para una distancia
entre stubs fija, no puede adaptar cualquier impedancia de carga. Es facil comprobar que
para ciertos valores de la carga no existird interseccién entre las circunferencias vistas en
el ejemplo 2.9. La adaptacién de cualquier tipo de carga se puede realizar con un triple
stub.
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2.6 Cuestiones de repaso

2.6. Cuestiones de repaso

CUESTION 2.1.

Defina el concepto de linea de transmision ideal. ;Cual es el modo fundamental que se

propaga por ella? ;A partir de qué frecuencia puede hacerlo?

CUESTION 2.2.

Demuestre que un modo TEM permite definir el concepto de diferencia de potencial entre

los dos conductores en la seccion de una linea de transmision.

CUESTION 2.3.

Dibuje el circuito equivalente de la seccién de una linea ideal y, a partir de él, obtenga
las ecuaciones del telegrafista y la ecuaciéon de onda unidimensional. Indique su solucion
general.

CUESTION 2.4.

., Qué relaciéon se debe cumplir entre la posicién en la linea y el tiempo para que una onda
progresiva generada en ¢ = ( haya pasado ya por una determinada posicién en un instante

de tiempo determinado? Justifique la respuesta.

CUESTION 2.5.

Defina el concepto de longitud de onda y explique su relacién con la frecuencia.

CUESTION 2.6.

Defina los conceptos de coeficiente de reflexién y coeficiente de transmisién en lineas.
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CUESTION 2.7.

Aplicando las condiciones de contorno correspondientes, obtenga la expresién del coefi-
ciente de reflexion en una carga Z; conectada a una linea de impedancia caracteristica
Z.

CUESTION 2.8.

Explique por qué decimos que un tramo de linea sin pérdidas de longitud 1 es un “inversor
de impedancias”. Emplee formulas, no diagrama de Smith.
CUESTION 2.9.

Defina el concepto de ROFE. ;jQué valor de ROFE proporciona una adaptaciéon perfecta?
., Cual es el valor méaximo posible de ROE? ;Y el valor minimo? ;A qué situaciones de
adaptacion corresponden esos casos?

CUESTION 2.10.

,Contienen la misma informacion la ROFE y el coeficiente de reflexién? Es decir, ;si
conocemos el coeficiente de reflexion podemos hallar la ROFE y viceversa sin necesidad de
conocer ningin otro parametro? Razone la respuesta.

CUESTION 2.11.

.Qué es el patrén de onda estacionaria y qué parametro lo cuantifica? Obtenga ese

parametro en una linea cargada con una impedancia:
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2.6 Cuestiones de repaso

CUESTION 2.12.

Represente el patréon de onda estacionaria en una linea que se termina con una carga en

la que presenta un coeficiente de reflexién de: 0, 0,25, 0,75 y 1.

CUESTION 2.13.

. Qué se representa en coordenadas polares en la carta de Smith?

CUESTION 2.14.

Explique mediante dibujos los movimientos que se producen en el diagrama de Smith

cuando:

a) Nos desplazamos por la linea hacia carga.

b) Nos desplazamos por la linea hacia generador.

¢) Se produce un incremento de reactancia (suponemos carta de impedancias).
d) Se produce un decremento de reactancia (suponemos carta de impedancias).

e) Se transforma de impedancia a admitancia.

CUESTION 2.15.

Explique por qué en la carta de Smith los desplazamientos a lo largo de una linea de
transmision sin pérdidas describen un arco sobre una circunferencia concéntrica. ;Por
qué los desplazamientos hacia generador siguen un sentido segun las agujas del reloj y los
desplazamientos hacia carga el sentido contrario? Dibuje cémo seria un desplazamiento

hacia generador en el diagrama de Smith si la linea presentara pérdidas.

CUESTION 2.16.

Indique en el diagrama de Smith dénde se encuentra:

a) Un cortocircuito en carta de impedancias.

b) Un circuito abierto en carta de impedancias.
¢) Un cortocircuito en carta de admitancias.

d) Un circuito abierto en carta de admitancias.
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CUESTION 2.17.

Explique cémo se puede hallar la ROFE de una union linea + carga mediante el diagrama
de Smith si se conoce la impedancia caracteristica de la linea y la impedancia de carga.
CUESTION 2.18.

Indique en el diagrama de Smith el circulo ROE < 2. Explique las acciones rea-
lizadas.

CUESTION 2.19.

Explique mediante diagramas y texto si es posible adaptar la impedancia norma-
lizada Z; = 0,2 + j con un circuito en L formado por una bobina en paralelo a la carga

y otro elemento (bobina o condensador) en serie a la linea.

CUESTION 2.20.

. Es posible adaptar cualquier carga — linea con un doble stub? Si la respuesta es afirmativa
demuéstrelo; si es negativa ponga un ejemplo en el que no sea posible la adaptacion.

CUESTION 2.21.

Explique de palabra, sin dibujar en el diagrama de Smith, cémo se disena una red de
adaptacion de doble stub. Suponga como ejemplo sobre el que desarrollar su explicacion
que los dos stubs de la red se encuentran en paralelo con la linea de transmision, terminados

en cortocircuito y presentan la misma impedancia caracteristica que la linea principal.

Y, Y Y, v,

’A
\ 4
A
\ 4
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2.7 Problemas

2.7. Problemas

PROBLEMA 2.1.

Se aplica instantaneamente, en ¢ = 0, una tensién continua V a la entrada de una linea
ideal de longitud [ y en circuito abierto, que se encuentra descargada inicialmente. Dibuje
la evolucion temporal de la corriente que circula por la fuente de entrada.

PROBLEMA 2.2.

En la figura el interruptor estd cerrado desde t = —oo y se abre en ¢ = 0. Dibuje la

tension en la resistencia en funcién del tiempo para R = Z.

PROBLEMA 2.3.

En la red de la figura el interruptor esta cerrado desde ¢ = —oo y se abre en t = 0.

Obtenga el valor de la primera onda de tensién que comienza a propagarse.

/\ =0

PROBLEMA 2.4.

En el circuito de la figura, si el interruptor se cierra en t = 0, represente v (¢) en z = 15m
para 0 < t < 5,5-107"s. Indiquense los valores que toma v y en qué instantes los toma.

La velocidad de propagacion es la de la luz en el vacio.
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el
[

z=0 z=30m z=60m

PROBLEMA 2.5.

El generador de la figura produce un pulso cuadrado de Vj voltios y 10ns de duracion.
Dibuje la distribucién de la tensiéon en las lineas para t =20, 23,3, 26,6, 30, 45, 60, 63,3,

66,6 v 70 ns. La velocidad de propagacion es la de la luz en el vacio.

ZO
‘i—l_l_l‘ O
v(t) Z, Z,
o o
— <« —
6m 6m

PROBLEMA 2.6.

En el circuito de la figura la bateria se conecta en ¢ = 0. Dibuje la tension en el punto

medio de la linea en cortocircuito en funcién del tiempo para 0 <t < 67", con T' = [/c.

[ 21

T
|

PROBLEMA 2.7.

En la configuracién de la figura, si la onda incidente desde la linea 1 en el punto de uniéon
de las tres lineas es Vj, jcuanto valdra la onda reflejada hacia la linea 1 y las transmitidas

hacia las lineas 2 y 37
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® “

PROBLEMA 2.8.

En el circuito de la figura el interruptor se cierra en ¢ = 0. Obtenga y dibuje la evolucion

temporal de la tension v al final de la linea b. ;Cual sera su valor en régimen permanente?

PROBLEMA 2.9.

El generador de la figura envia un pulso de corriente I de duracion 7 = 5ns en el instante
t = 0. Calcule el valor de la tensién v, (t) entre los instantes t = 0 y ¢t = 35ns y

represéntela graficamente.

Zy 2
Datos: R, = - Zoy = 220, Zoz = §Z0, l=3m, vpop = .

81



LA LINEA DE TRANSMISION IDEAL

PROBLEMA 2.10.

En el circuito de la figura el interruptor se cierra en ¢t = 0. Obtenga y dibuje la evoluciéon
temporal de la tension v en la carga que termina la linea central. ;Cudl serd su valor en

régimen permanente? Z, =50, ¢ =3-10%m/s.

1cm 500
\t =n0 1 cm Z() .
1cm
Vo 17 Z, Z, 50Q |v
ZO
1 cm 50Q

PROBLEMA 2.11.

Una linea de transmision de impedancia caracteristica 50 €2 y longitud 1 metro se conecta
en un extremo a un generador de tensiéon continua Vj con una impedancia interna Z, y
en el otro a una carga Z;. En el punto medio de la linea la evolucién temporal de la
tension es la mostrada en la figura. La velocidad de propagacion es la de la luz en el

vacfo. Obtenga V), Z, v Z.

] R R
0.25f-=-=-4-m-mmmmmm-
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PROBLEMA 2.12.

Obtenga mediante el diagrama de Smith la longitud (en términos de longitud de onda)
de un stub en cortocircuito para conseguir a su entrada una impedancia normalizada de

70,5. Explique las acciones realizadas.

PROBLEMA 2.13.

Obtenga los valores de L y C para adaptar el transistor de la figura a la linea con Z; =
50€2. La frecuencia de trabajo es de 300 MHz.

T
. 3 1

p, =0,66./—40°

PROBLEMA 2.14.

Calcule las longitudes /; y I3 minimas, en términos de A, en la estructura de la figura para

que la impedancia de entrada sea Z, = 100 — 570 (2.

Datos: Zy =50, f =600 MHz.

50 Q

PROBLEMA 2.15.

Encuentre las longitudes a, b y ¢ (con b minima) para que la impedancia de carga quede

adaptada al generador en la estructura de la figura.

Datos: Ry = Zo = 509, Zosty = 1009, Z), = 45 + j32€0, f = 300 MHz.
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LA LINEA DE TRANSMISION IDEAL

PROBLEMA 2.16.

. Para qué margen de valores de admitancia de carga Y}, es posible la adaptacién con la

red de la figura?

Datos: Ry = Zy =502, C, = 50pF, L =1pH, 10 < Cy < 100pF, f = 30 MHz.

A C=— C,7# ||z

-|-27

I

PROBLEMA 2.17.

En el circuito de la figura, al ajustar la tensién de pico del generador a V,, = 4 V medimos
una potencia entregada a la carga P, = 50mW. ;Cudl es la resistencia interna del

generador 1,7

3
Datos: Ry, = 2500, Zo =50€, [ = Z)\.

V, coswt Z, R,
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PROBLEMA 2.18.

Una linea de transmisién de impedancia caracteristica Zy = 502 estd cargada con una
impedancia Z; = 75 + 5502, tal como muestra la figura. Se desea adaptar la linea a
la carga utilizando un doble sintonizador (stub) con lineas de Zj = 602 separadas 1 cm.

Halle las longitudes (inferiores a A/4) de los dos sintonizadores.

Datos: A = 8 cm.

PROBLEMA 2.19.

Una linea de transmisién de impedancia caracteristica Zy = 502 estd cargada con una
impedancia Z; = 75 + 5502, tal como muestra la figura. Se desea adaptar la linea a
la carga utilizando un doble sintonizador (stub) con lineas de impedancia caracteristica

Zp1 = 75 separadas 1 cm. Halle las longitudes (inferiores a A/4) de los dos sintonizadores.

Datos: f =3GHz, v=3-10°m/s.
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PROBLEMA 2.20.

Disenie la red de adaptacién de la figura para adaptar una carga de 50+ 550 €2 a una linea

con Zy = 50 €.
Datos: C'=63,7pF, f = 7,5 GHz, el dieléctrico en todas las lineas es aire.

Si a la frecuencia de 8 GHz la carga presenta una Z; = 60 + 5602, ;cual sera el modulo

del coeficiente de reflexion a la entrada de la red de adaptacion con el diseno realizado?

(lu
)
o]

PROBLEMA 2.21.

Queremos disenar una red que adapte una carga de 60 + 740 €2 a una linea con Z; = 502

sin utilizar bobinas.

a) Demuestre que no es posible adaptar esa carga mediante redes de conden-

sadores en forma de L.

b) Si serd posible adaptar la carga a la linea si, ademds de condensadores, se
emplea un tramo de linea de transmisién. De hecho bastarda con un con-
densador y una linea, como muestra la figura. Para esa red de adaptaciéon
obtenga el valor del condensador y la longitud de la linea si la frecuencia

de trabajo es 10 GHz y la velocidad de propagacién 3 - 10 m/s.
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Capitulo 3

LA LINEA DE TRANSMISION
REAL

El analizador de redes es el equipo de medida utilizado para caracterizar las

lineas de transmisién empiricamente.
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LA LINEA DE TRANSMISION REAL

3.1. Introduccion

En el capitulo anterior se ha analizado el comportamiento de las lineas de transmision ide-
ales. Evidentemente, éste es un concepto tedrico y en la practica las lineas de transmision
presentaran un comportamiento mas complejo, que se traduce en la necesidad de intro-
ducir en el modelo de seccion de linea de transmision una resistencia y una conductancia,
como indica la figura 3.1. En este capitulo estudiaremos los fenémenos a que da lugar esta
no idealidad, concretamente las pérdidas y la dispersién frecuencial. Posteriormente se
analizaran las principales lineas de transmisién compuestas por dos conductores, dejando

para el capitulo 4 el estudio de las guias de onda.

Ldz Rdz
O—"\W\
Cdz —— Gdz

Figura 3.1: Modelo circuital de la seccién de una linea de transmision real

3.2. Ecuacién de onda y solucién

Vamos a analizar las lineas de transmision reales en el dominio de la frecuencia. Para ello
asumimos régimen permanente sinusoidal y, por tanto, hablaremos de fasores tensién (V)
y corriente (/), y modelaremos la seccién de linea de transmisién mediante los conceptos
de impedancia por unidad de longitud (Z) y admitancia por unidad de longitud (Y"), como
indica la figura 3.2.

1 Zdz I1+dl
VY Ydz TV+dV

Figura 3.2: Modelo circuital en el dominio fasorial de la seccion de una linea de transmision real

Como hicimos en el capitulo 2 planteamos las ecuaciones del circuito que, al desacoplarlas,
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3.2 Ecuacién de onda y solucion

nos proporcionan la ecuacién de onda unidimensional:

dV
dV = —ZdzI — — =71 d2V
dl dz?
dl = -YdzV — 7 =YV
z

Sabemos que la solucién de (3.1) es de la forma:

V=Vte " 4 Ve (3.2)

Y para la corriente:

1
I=—(Vte " =V e7) (3.3)
Zy

donde la constante de propagacion seré ahora compleja:

y=VZY =a+jp (3.4)
con
a =constante de atenuacion, [neperios/metro]

[ =constante de fase, [radianes/metro]

Y la impedancia caracteristica de la linea ahora sera, en general, compleja:

| Z

Se puede comprobar que los resultados obtenidos para la linea ideal son un caso particular
de éstos. La presencia de elementos resistivos en el modelo en la linea de transmision se
traduce en la aparicién de una componente real en la constante de propagacion, lo que
producira una atenuacién en la linea, y la aparicion de una componente imaginaria en la

impedancia caracteristica.
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3.3. Pérdidas en la linea de transmision

Siguiendo los mismos pasos que en el caso de la linea ideal se puede comprobar que la
impedancia vista en un punto —[ de la linea real cargada en z = 0 (figura 3.3) con una
impedancia Zj, es:

Z1, + Zytanh vl

=7 3.6
0Z + Z; tanh 1 (36)

e

Y el coeficiente de reflexion:

p(Z) — pLGQ'yz — pLeQ(lzerﬁz (37)

-1 0

Figura 3.3: Linea de transmision cargada

Comprobamos que, respecto a la expresion para la linea ideal, ahora aparece el término

e?** que indica una disminucién del médulo del coeficiente de reflexién conforme nos

alejamos de la carga. Esto supone que los desplazamientos por la linea se traducen en el
diagrama de Smith en espirales en lugar de circunferencias, de modo que conforme nos

acercamos al generador la espiral se acerca al origen del diagrama de Smith.

Ejercicio 3.1. Compruebe la expresion (3.6) a partir de (3.2) y (3.3).

La potencia transportada por la onda positiva en un punto z de la linea es:
Pt (2) = Pfe = (3.8)

donde P;" es la potencia en la linea de transmisién en z = 0.
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3.3 Pérdidas en la linea de transmision

Obtencién de (3.8):

*

+ 1 + 7+ 1 + =% V0+ —yz\*
P(z)zi%e[\/] }:§§Re Ve ™ A (67) =

0

1
— §G0 "/[)4_‘2 6—2042 _ P(;'_e_QaZ

Es decir, la onda, en su recorrido por la linea de transmision, va perdiendo potencia, y

esta pérdida esta relacionada directamente con la constante de atenuacién.

En el caso general en que no exista adaptacion en la carga y, por tanto, existan ondas

positivas y negativas, la potencia en un punto z en la linea de transmision sera:

1 1
P(z)=Re[VI'] = 5%6

) (Vite™™ + Vye™)

Z;

1
! ! +o—(atif)z —olatif)z +* o= (a—jB)z —* o(a—jB)z
o P e IV s

13% 1
_562_5 =

1 1 2
_%G{Z* |: “/E]—&—‘Q 6—2az . ‘V'O—|2 ezaz — 2]%m (A) }} = 2_R0 <‘VE)+‘ 6—2az |V ‘2 2az>

2
‘Vb+| e 20z ‘V } 20z VE)JFVO e 235z+% VOJF e2],3z
NS >y NS >

A A*

Teniendo en cuenta que

Vo =Vi'oL

Se obtiene

P() = '20 (o (39)
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Y recordando (3.7):

P() = e (1= |o(2)) e (3.10)

En (3.10) se puede apreciar claramente que la potencia de una onda en un punto de la
linea es la resta de la potencia de la onda progresiva y la de la onda regresiva y, por tanto,
depende tanto de la constante de atenuacién de la linea como del mdédulo del coeficiente
de reflexién en ese punto. De nuevo aqui podemos apreciar la importancia de una buena
adaptacion a lo largo de toda la linea que minimice el médulo del coeficiente de reflexion

y, por tanto, permita una transmisién de potencia maxima.

Particularizando a z = 0, la potencia entregada a la carga sera:

Vo'l
PL= 55" (1= 1pel?) (3.11)

Resulta evidente que en un sistema adaptado las pérdidas que puedan producirse en la
linea de transmision seran debidas tinicamente a la constante de atenuacion. Para conocer

su valor partimos de la expresion de la constante de propagacion:

v=VZY = /(R + jwL) (G + jwC) (3.12)

No es sencillo obtener una expresién general para « a partir de (3.12), pero si nos res-

tringimos a los casos con pérdidas bajas, es decir,

R <« Lw
G < Cw

que serd lo habitual en lineas de transmision, la constante de atenuacién se puede aproxi-

1/ R ,
o = (——i— GZ0> (3.13)

mar:

2\ 7

N

donde Z, es la impedancia caracteristica de la linea sin pérdidas, es decir, Z, = {/ —.
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3.3 Pérdidas en la linea de transmision

Obtencién de (3.13):

La expresion (3.12) se puede reescribir como

. . R G
v = 4| (JwL) (jwC) 7l Gl

R G RG
= jwVv.LC 1—](— >_w2LC'

wL+E

que, con la suposicién de bajas pérdidas se puede aproximar a

R G
~ JwV L l—g| —+—
VA Juv L j(wL+wC)

x
Desarrollando esta expresion en su serie de Taylor (\/ l+z~1+4+-+.. ) :

2
1jR G
“2\wL T wo

Y a partir de esta expresion se puede identificar
1 R C o L
x|\ BV T\ E

En (3.13) se puede identificar claramente una atenuacion a. asociada a los conductores,

v &~ jwvV LC

es decir, a la resistividad de éstos, y una atenuacién ay asociada al dieléctrico que separa

los conductores, es decir, a su conductividad.

= 14

a 27 (3.14)
GZ

a0 = . (3.15)
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Las expresiones (3.14) y (3.15) indican que R y G modelan en el circuito elemental de
la linea de transmisién (figura 3.1) las pérdidas en los conductores y en el dieléctrico,

respectivamente.

A continuacién vamos a calcular la variacién de potencia compleja P (z) por unidad de

1d (V1)
longitud en la linea, es decir, — .
2 dz
1d(VI*) 1 dV[* Vd]* 1 U2 v 2 316
s de ol V) AV (3.16)

Y sustituyendo Z e Y por sus expresiones:

Z=R+jX awry 1 N 2
. — C(RUP+GVP) = 2(XIP - B|VP) (317
Y =G+ jB }_>2 dz 5 (RUF+GIWVIE) =S (X = BIVF)  (317)

En (3.17) se puede identificar una parte real igual a la potencia disipada por unidad de

longitud, y una parte imaginaria relacionada con la energia almacenada por unidad de

longitud:
diz{%e [f’ (Z)} } = —Puis (2) (3.18)
= {om[P@)]} = 5 (BIVE - X 1P) (319

Por tanto, si queremos conocer el balance de potencias entre dos puntos z; y zo de la

linea, integrando (3.18) se obtiene:

P()-Pla)=- [ " Pas () dz (3.20)

21

La expresion (3.18) nos permite también hallar una forma alternativa para el calculo de

la constante de atenuacion. Particularizdandola para una onda positiva:

d + +
Pt () = —Pj, (2) (3.21)
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3.4 Dispersion

Y teniendo en cuenta (3.8):
—2aPt (2) = =P}, (2) (3.22)

Por tanto:
Py (2) P (2=0)

2P+ (z) 2P (3:23)

o =

Si la linea tiene bajas pérdidas, se puede emplear el método perturbacional para el calculo
de la constante de atenuacién. Este método consiste en la suposicion de que la distribucion
de campo en la linea con bajas pérdidas sera muy similar a la distribucién de campo en
la linea sin pérdidas y, por tanto, en (3.23) se puede calcular B;f a partir de los campos

de la linea sin pérdidas.

Por otra parte, se puede comprobar que desarrollando (3.23):

1
S(RIFF+GVF) RiyvP
o= = (3.24)

1 2G0
2:5Go v+

y realizando una aproximacién de segundo orden:

T e

se obtiene la misma expresién que en (3.13), es decir:

SHEERE

=~ Q

=G} (3.25)

3.4. Dispersion

Segun (3.12) en una linea con pérdidas la constante de fase varfa de un modo no lineal
con la frecuencia. Este comportamiento produce el fenémeno de dispersiéon frecuencial,
que consiste en que la velocidad con la que viaja la fase de la onda es distinta a distintas

frecuencias y, por tanto, unas componentes frecuenciales llegan al extremo final de la
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linea antes que otras, produciendo asi una distorsién de la informacién transmitida. En

comunicaciones digitales, esta distorsion limita la velocidad binaria de la senal.

Para entender este fenémeno es necesario definir previamente el concepto de velocidad

de fase: velocidad a la que deberia desplazarse un observador por la linea de transmision

para encontrarse siempre en fase con la senal.

Mateméticamente:

(3.26)

™| &

Obtencion de (3.26):

Supongamos que una onda se propaga en direccién +z por una linea de trans-

mision. Sabemos que la expresion en el dominio del tiempo de esa onda es:

v(z,t) = Re (Ve 7el") = Ae™ cos (wt — Bz + o)

Atendiendo a la definicion de la velocidad de fase, para que el observador vea

en todo momento la misma fase, su velocidad debe ser tal que:

bz = wt
Y esa velocidad sera, por tanto:

dz w

UPZE:/B

Existe otra definicion de velocidad que no se debe confundir con la velocidad de fase.

Velocidad de grupo: es la velocidad a la que se propaga la energia y la informacion de la

senal transmitida por la linea.

Se define mateméaticamente como:

Vg = —— (3.27)
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3.4 Dispersion

La expresion (3.26) indica que, para que no exista dispersion, la dependencia de § con w
debe ser lineal, ya que en ese caso la velocidad de fase es la misma a todas las frecuencias
y las componentes espectrales llegan al final de la linea en el mismo orden en que se

generaron.

Como se ha indicado anteriormente, todas las lineas de transmisién con pérdidas presentan
dispersién en mayor o menor medida, como muestra (3.12). No obstante, si las pérdidas
en la linea son bajas se pueden realizar aproximaciones en esta expresion, como se hizo

para la constante de atenuacion, de modo que

R G
v~ JwVLC,|1—] <E+ E) (3.28)

Y, por tanto:
B~ wvVLC (3.29)

Existe un tipo de lineas de transmisién que, aun no teniendo pérdidas, si son dispersivas.
Estas lineas son las guias de onda y, aunque se estudian con mayor detalle en el capitulo
4, vamos a hacer uso de su circuito equivalente (figura 3.4) para explicar el fenémeno de

la dispersién.

LdZ Cs dZ
D—|
— Cdz

Figura 3.4: Modelo circuital de una guia de onda

En este caso, la constante de propagacion es:

vy=VZY = jVLC\|w? —

I (3.30)
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Y la impedancia caracteristica:

Z \/E \/Z 1 ! 3.31
Vv VeV T ore (3:31)

Dependiendo del valor de w se propagara senal por la linea o no:

a) Siw < = ~real = [ =0 = no se propaga la onda.

1
VLC;

Analizando la potencia que se propaga se llega a la misma conclusion:

1 145
Zp=3Xo = P= —§Re< | | ) =0 = 1o se propaga potencia.
2 JXo
. 1 .
b) Si w > e = ~v = jf = la onda se propaga sin ate-
nuacion. ’

En (3.30) se observa que la relacién entre constante de fase y la frecuencia angular es no

lineal y, por tanto, la linea presentara dispersién. La velocidad de fase de la onda sera:

A (3.32)
vy = — = :
p ﬁ 1
1— —
w2LC,
Dado que w > ——, la velocidad de fase en una guia de onda sera siempre mayor que

VLC

la velocidad de la luz (v, > ¢). Esto no supone la violaciéon de ninguna ley fisica, ya
que estamos hablando de velocidad de la fase de la onda, no de la velocidad con que se

propaga la energia. Esta ultima es la velocidad de grupo y en este caso es:

1 1
pe c\f FIC<C (3.33)

La figura 3.5 muestra la grafica de la frecuencia angular en funcién de la constante de

dw
~ 4B

Vg

w=wo

fase a partir de (3.30) para w > . En ella se observa un comportamiento asintético,

1
v LC;
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3.4 Dispersion

de tal forma que a frecuencias muy altas (w — 00) se puede suponer un comportamiento

lineal, es decir, sin dispersién, con v, = v, = c.

En el otro extremo:

= v,=00,v,=0F=0 = noexistepropagacion (3.34)

Figura 3.5: Diagrama de dispersién en una guia de onda

En ocasiones, y dependiendo del ancho de banda de la senal que se quiere transmitir,
podemos asumir que una linea dispersiva, para ese ancho de banda, no presenta dispersion
o, mejor dicho, su dispersion es despreciable. Esto ocurrira cuando el ancho de banda de la
senal sea lo suficientemente estrecho como para poder aproximar el diagrama de dispersion
alrededor de una frecuencia wy a una recta (figura 3.6). De esta manera, en ese margen

de frecuencias la relacién entre 5 y w serd lineal.
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[}
]
[}
e | s
A
Ve
/I 1 1
s
S | : :
7/ L
e Lo
: 1 !
>
B, B
Figura 3.6: Aproximacion de linea no dispersiva
La ecuacién del tramo lineal es:
4P 3.35
5(00)—50‘1‘(00—000)@ (3.35)
w=wo

3.5. Lineas con dieléctrico homogéneo

En este apartado se analizan las principales lineas de transmision compuestas por dos
conductores y un unico dieléctrico. La homogeneidad en los materiales de estas lineas
permiten un analisis sencillo. Antes de estudiar caso por caso, a continuacion se enumeran

las principales caracteristicas de este tipo de lineas:

= El dieléctrico no presenta propiedades magnéticas y, por tanto:

p=pu = L=1L (3.36)
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3.5 Lineas con dieléctrico homogéneo

= Se puede comprobar que
LC = e = pogoer (3.37)

y, por tanto, suponiendo bajas pérdidas:

w 1 o c 538
Up—g—ﬁ—\/a (3.38)

= Si el dieléctrico presenta pérdidas, para una frecuencia de trabajo dada éstas se tra-
ducen en la aparicién de una parte imaginaria negativa en la permitividad eléctrica

de éste:

2

e=c¢eq(e —je”) = eoe (1 — ji—/) =¢goe’ (1 — jtand) (3.39)
Er
donde
¢’ =constante dieléctrica
¢” =factor de pérdidas

tan 0 =tangente de pérdidas

Los mecanismos de pérdidas en el dieléctrico pueden ser variados, pero se pueden atribuir

a una conductividad efectiva o, que produzca la misma tand, es decir:

Oe = wepe tan § (3.40)

Obtencién de (3.40):

Planteando la segunda ecuacién de Maxwell y desarrollandola en funcion de

la permitividad del medio y las posibles pérdidas éhmicas tenemos:

—

V><ﬁ:jw5+f:waE+UE:jweo(5'—je”)E+UE:

. , . 99 . O- —g . / .877 . U —g
=jweg | & —je’ —j— | E=jweee’ [ 1 —j——1J | B =
WEeq £ Wepe

g —
= jweoe’ (1 — jtand — j /) E
WeQE
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Es decir, el efecto de la conductividad 6hmica ¢ es incrementar la tangente

de pérdidas en Analogamente, una conductividad efectiva o, producira

g’
una tangente de pérdidas:

o
tand = ‘

wepe’
Y despejando:

0. = wepe’ tan §

Si el dieléctrico tiene pérdidas, la relaciéon entre la conductancia por unidad de

longitud y la capacidad por unidad de longitud es:

G_ce 3.41
C g (3-41)

Obtencién de (3.41):

En toda linea de transmision con dieléctrico homogéneo, la capacidad por

unidad de longitud es de la forma

C =¢epe, F

donde F' es una constante que depende de la geometria de la linea.

Si la linea presenta pérdidas, e, = o’ (1 — jtand) y, por tanto, aparece una

componente imaginaria en la capacidad, es decir, una conductancia:
Y = jweee’ (1 — jtand) F = jweee' F + wepe’ tan dF = jwC + G

Comparando G y C:

— =wtand =
C go€’
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3.5 Lineas con dieléctrico homogéneo

» Para pérdidas bajas (R < Lw, G < Cw) ya se presenté en (3.13) una expresion

para la constante de atenuacion:
1 (R oz
S —
R 7

Y empleando una aproximacién de segundo orden como en (3.25):

i

Por tanto, las pérdidas debidas al dieléctrico vendran modeladas por:

le.C |L 1 o,

Qg = §GZO = 5 - 5 = §w—€wv LC (343)
~~~
tan o
Es decir:
1 T
ag = §B tand = Xtané (3.44)

En (3.44) se puede comprobar que la constante de atenuacién asociada al dieléctrico

aumenta linealmente con la frecuencia.

En cuanto a las pérdidas en los conductores, el calculo de

R
27,

Qe =

(3.45)
requiere conocer la resistencia por unidad de longitud de la linea. Si la distribucién de cor-
rientes en los conductores no es uniforme el calculo de R es dificil. En el andlisis de lineas

de transmisién concretas veremos que este valor siempre dependera de la conductividad

g.

3.5.1. Linea de placas paralelas

Esta linea de transmision, cuya estructura se muestra en la figura 3.7 tiene un interés tni-

camente didactico, ya que su resolucion es sencilla y proporciona una buena comprension
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del comportamiento de otras lineas planas. Se puede observar que esta linea esta formada

por dos placas conductoras y un dieléctrico entre ellas.

Conductor

Dieléctrico
Er

«
«

Y

w

Figura 3.7: Linea de placas paralelas

Si en esta estructura se cumple que w > h se puede asumir que todo el campo eléctrico
entre los conductores esta contenido en el dieléctrico, es decir, no existe efecto de bordes
(lineas de campo que salieran por los bordes del dieléctrico) y, por tanto, se trata de una
linea con dieléctrico homogéneo. Esta asuncion también implica que el campo eléctrico
en el dieléctrico sera uniforme a lo largo de toda la seccién, como indica la figura 3.8 vy,

por tanto, también lo sera la distribucién de corrientes en la superficie de los conductores.

g
E

»
>

<
«<

w>>h

Figura 3.8: Distribucién de campo eléctrico en seccién de linea de placas paralelas con w > h

Con estas suposiciones, el andlisis de la linea resulta sencillo. A continuacién se va a
obtener la impedancia caracteristica de la linea a través de su definicién, es decir, Z, =
V/I. Para ello es necesario obtener las expresiones de los campos eléctrico y magnético y,

a partir de ellos, encontrar las expresiones de la diferencia de potencial y la corriente.

Dado que estamos ante una linea de transmisiéon con dos conductores y un dieléctrico
homogéneo, el primer modo que se propaga por ella es un modo TEM vy, por tanto, se

puede obtener el campo eléctrico como en un problema electrostatico, es decir, a partir
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3.5 Lineas con dieléctrico homogéneo

del potencial que, a su vez, se obtiene mediante la ecuacién de Laplace:

V3¢ (2,y) o< =0 (3.46)

<z <w
0<y<h

y las condiciones de contorno del potencial en los conductores:

¢ (x,0)=0
(3.47)
¢ (.’E,h) =W

La solucién de (3.46), teniendo en cuenta que no existe variacién en x porque se ha

despreciado el efecto de bordes, es:
¢(xy)=A+ By (3.48)
Y teniendo en cuenta las condiciones de contorno (3.47) se obtiene:

Vo

¢(zy) =+ (3.49)
El campo eléctrico sera
— — - ‘/E)
E([L’,y,Z) = EO($,y,Z)€_VZ = h e—’yz:& (350)
donde Zfo se ha obtenido como
Ey= -V (3.51)
El campo magnético se calcula como
fays) = —2 x Blag)e™ = —e 352
xy,2) = -2 X E(ry,z)e " = —e "1 .
Ul nh

donde n = \/pu/e es la impedancia intrinseca del dieléctrico. Recordemos que en el caso

del vacio ng = 1207.

La diferencia de potencial entre el conductor superior y el inferior se puede obtener inte-

grando el campo eléctrico a lo largo de una linea que una ambos conductores. No importa
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qué linea sea ésta ya que, como se vio en el punto 2.2, la diferencia de potencial es unica.

Por tanto, elegimos la linea mas sencilla, una recta, y se obtiene.
h
V= —/ E,dy = Voe 7* (3.53)
y=0

La corriente en la placa superior, que sera la misma que la de la placa inferior, se obtiene

integrando la densidad superficial de corriente:

wo w . w w‘/b
[= / T, 2dr = / (—g; x H) gdr= | Hyde = —e™* (3.54)
z=0 z=0 =0 77h

V. onh \/;h
Zy=—=—=1\/— 3.55
0 I w ew ( )

Una forma alternativa y mas sencilla de obtener la impedancia caracteristica de la linea
es a partir de su capacidad por unidad de longitud que, en este caso, es la de dos placas

paralelas, es decir:
w

C = cye,— 3.56
NS A ( )

A partir de (3.56) se obtiene la misma impedancia caracteristica que en (3.55):

L

1 e h
7y = _:_:_“:\/E_ (3.57)
c  vC C ew

Es decir, mediante la permitividad del dieléctrico y las dimensiones de la linea se puede

controlar la impedancia caracteristica de ésta.

Si el dieléctrico presenta pérdidas, es decir, €, = €’ (1 — jtand), conocida la capacidad y

a partir de (3.41) se puede obtener la conductancia por unidad de longitud:
o.C w

€oc’

que, teniendo en cuenta (3.40) también se puede escribir como:

w
G =Cwtand = €0€IEOJ tan § (3.59)
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3.5 Lineas con dieléctrico homogéneo

La resistencia por unidad de longitud se determina a partir de la resistencia superficial (Ry)

de los conductores. La resistencia superficial se define como la resistencia que presenta

un conductor plano indefinido por unidad de anchura y unidad de longitud, y viene dada

por:
1
Ry=— (3.60)

o0y

donde o es la conductividad del material conductor y 9, la profundidad de penetracion,

que, a su vez, se puede obtener como:

(3.61)

Nota aclaratoria: profundidad de penetracion

Se puede demostrar que en un conductor a altas frecuencias la corriente se en-
cuentra concentrada cerca de su superficie, de modo que decae hacia el interior

del conductor de modo exponencial:

donde y indica la direccién hacia el interior del conductor.

Este fenémeno se denomina efecto pelicular y se puede modelar a través de la

profundidad de penetracion del conductor. Esta, segun la ecuacién anterior, se
define como la distancia hacia el interior del conductor en la que el modulo de la
densidad de corriente decae hasta el 36.8% (esto es, 1/¢e) del valor en la superficie
Jo.

Para un conductor perfecto esta distancia es nula, pero en un conductor real
dependera, fundamentalmente, de su conductividad y de la frecuencia de trabajo,

como indica (3.61).

Introduciendo (3.61) en (3.60):
1 w
Ry, = —\/7fuo = H (3.62)
o

20
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La resistencia de una de las placas conductoras se puede obtener como si ésta estuviera
formada por infinitos conductores de anchura diferencial y, por tanto, resistencia igual a

Ry, como indica la figura 3.9.

»
’ o

A

w

Figura 3.9: Placa conductora como paralelo de tiras conductoras diferenciales

Al tratarse de una asociacién en paralelo, la resistencia de la placa sera:

R
Rplaca = E (363)

Y la resistencia total sera la suma de las de las dos placas:

2R, 1 [2wp
R = =—\/— (3.64)

w w g

Dado que por esta linea se propaga un modo TEM, la constante de fase de la onda es:

B=—=w/pe (3.65)

w
Up

Es decir, lineal con la frecuencia y, por tanto, no dispersiva.

Si la linea presenta pérdidas, la constante de atenuacién se obtiene, como se vio anterior-
mente, como la suma de una constante de atenuacion debida al dieléctrico y otra debida
al conductor:

a=ag+ a. (3.66)

108



3.5 Lineas con dieléctrico homogéneo

con

GZy wy/petand

=~ 5 (3.67)
R 1 |we 3 68
=573\ 2% (3.68)

Es de destacar que la atenuacién debida al dieléctrico no depende de las dimensiones de la
linea, sino tnicamente de las propiedades del dieléctrico y de la frecuencia. La atenuacion
debida al conductor depende de mas factores: el conductor, el dieléctrico, la distancia

entre conductores y la frecuencia.

Suponiendo que las propiedades de los materiales (g, tand, o) son aproximadamente
constantes con la frecuencia, se puede comprobar que ambas atenuaciones crecen con la
frecuencia, pero de forma distinta, como muestra la figura 3.10.

o
a, g

c

o, <a, o, >a,

Figura 3.10: Comportamiento de las constantes de atenuacion de dieléctrico y conductor

Es evidente que a frecuencias bajas predomina el efecto atenuante del conductor, mien-
tras que a frecuencias altas la atenuacién se debe principalmente al dieléctrico. De este
comportamiento podemos obtener una conclusién: Si la aplicaciéon para la que se esta
desarrollando la linea trabaja a frecuencias relativamente bajas, se debera buscar princi-
palmente un conductor de alta calidad, es decir, que presente bajas pérdidas, dado que
a bajas frecuencias ésas son las pérdidas dominantes. Sin embargo, si se pretende traba-
jar a frecuencias altas, el esfuerzo debe dirigirse a mejorar la calidad del dieléctrico para

minimizar sus pérdidas.

La relacién entre las dos constantes de atenuacion es:

(6% wWuo
4 %htana (3.69)

Q¢
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que, poniéndolo en funcién de la profundidad de penetracién mediante (3.61) queda:

ag htand (3.70)

o op

Ejemplo 3.1. Una linea de placas paralelas esta realizada con conductores

66 mm ) ) )
con §, = —~——y un dieléctrico con tand = 2-10"* y se quiere obtener la

VI

frecuencia a la que las pérdidas del dieléctrico superan a las del conductor

para dos tamanos de linea: h = 10mm y A = 1 mm.
Aplicando (3.70):

aq

— =3-107%n/¥

Qe
Igualando esta expresién a 1 (ag = a.), se obtiene:

Para h = 10 mm — fo=1GHz
Para h = 1mm — fo =100 GHz

Se observa claramente que cuanto menor sea h mayor sera la frecuencia a partir de

la cual las pérdidas del dieléctrico superan a las del conductor.

3.5.2. Linea bifilar

Comunmente conocida como cable de pares, estd compuesta por dos conductores cilin-
dricos idénticos tendidos en paralelo el uno respecto al otro. Para que esta linea pueda
considerarse como de dieléctrico homogéneo todo el dieléctrico que rodea a los conduc-
tores deberia ser tinico, es decir, el vacio, como muestra la figura 3.11a. Sin embargo, en la
préactica los conductores se rodean de un material plastico (figura 3.11b) que los mantiene
paralelos y le da a la linea una mayor robustez y proteccién. Dada la cercania de los
conductores se puede suponer, como se hizo en la linea de placas paralelas, que todas las
lineas de campo se encuentran en el interior del dieléctrico protector y, por tanto, tratar

a esta linea como de dieléctrico homogéneo.
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3.5 Lineas con dieléctrico homogéneo

> d <

(a) Ideal (b) Real

Figura 3.11: Linea bifilar

Histéricamente esta linea ha tenido un papel fundamental en el desarrollo de las lineas
telefonicas y telegraficas y aun hoy es la que llega a la casa del abonado telefénico. Sin
embargo, para servicios que trabajan a frecuencias mas altas, como las microondas, no es

util debido, fundamentalmente, a las siguientes razones:

= Es una estructura abierta al no estar apantallada y, por tanto, a altas frecuencias
radia hacia el exterior, lo que se traduce en unas pérdidas importantes y, por otra

parte, puede recibir interferencias de otras lineas cercanas o de emisiones vio radio.
= Su atenuacion a frecuencias elevadas es alta en comparacién con otros tipos de lineas.

= Resulta dificil obtener impedancias caracteristicas bajas ya que esto requiere una
distancia entre conductores minima que dificulta el mecanizado (fabricacién) de la
linea. Por ejemplo, para conseguir Z; = 50 (2 seria necesaria una relaciéon entre las

dimensiones de la linea D y d de:
D =1.09d (3.71)

es decir, los conductores deberian estar practicamente en contacto.

Sus parametros fundamentales son:
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Capacidad por unidad de longitud:

e

C = (3.72)

L D
argcosh | —

Impedancia caracteristica:

D
. arg cosh 7 190 D
Zy = = \/E = arg cosh (—) (3.73)

v,C m NG d

donde se ha tenido en cuenta que el dieléctrico no presenta propiedades magnéticas y por

: L : . po 1207
tanto, p = g, con lo que la impedancia intrinseca del dieléctrico es n = =

€0r  \Er

Y, por ultimo, la resistencia por unidad de longitud:

(3.74)

3.5.3. Linea coaxial

Esta linea estd constituida por dos conductores cilindricos concéntricos, como indica la
figura 3.12, por lo que se presta a la fabricacién de cables flexibles si el conductor ex-
terior se realiza mediante una malla de hilos finos trenzados sobre un nticleo dieléctrico
(teflén o polietileno, generalmente) que, al mismo tiempo, sirve para mantener centrado

el conductor interior respecto de la malla conductora exterior.

Se asume que el espesor de la malla exterior es mucho mayor que la profundidad de
penetracion del conductor, por lo que todas las lineas de campo quedaran en el interior
de la estructura y se puede hablar de una linea cerrada o apantallada. Esta es la otra
ventaja fundamental de este tipo de linea, ya que asi se evita la radiacién al exterior y las

interferencias exteriores.
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3.5 Lineas con dieléctrico homogéneo

(a) Ideal (b) Real

Figura 3.12: Cable coaxial

El cable coaxial se emplea actualmente desde bajas frecuencias hasta casi 50 GHz. Sera
estudiado en profundidad en el capitulo 4. En este punto nos centramos en su fun-
cionamiento como linea de transmisién que propaga un modo TEM. Resolviendo electro-

magnéticamente esta estructura se obtiene su capacidad por unidad de longitud:

o= (3.75)

1_
"

Y, a partir de ella, su impedancia caracteristica:

a
1 VIE a 140 hlg 60 a
Zy=—=—In-= = In -
v,C  2me b €02m\/e,  \f&r b

(3.76)

La resistencia por unidad de longitud se obtiene como la suma de la resistencia de cada
conductor. Dada la simetria de la estructura, la distribucién de corrientes es uniforme en
azimut, por lo que la resistencia de un conductor se puede obtener como el paralelo de

infinitas tiras metalicas elementales:

R R, R, R, (1 1 .
“oma o lats (3.77)
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Conocida la impedancia caracteristica y la resistencia por unidad de longitud, la obtencién

de la constante de atenuacién debida a los conductores es inmediata a partir de (3.45):

a
R Ro\/Zr 1+E

27, 120-2ra
h’lg

(3.78)

Qe =

Suponiendo que fijamos el valor del radio del conductor exterior a y observamos la
variacién de a, con la relacién entre radios a/b (figura 3.13) comprobamos que la ate-
nuacién presenta un minimo. Derivando (3.78) respecto a a/b e igualando a 0 se puede
obtener ese valor para el que la atenuacién de los conductores es minima y en el que, por
tanto, interesa trabajar:

a
E, oz =0 — g = 3,59

o
v

SN

Figura 3.13: Atenuacién de conductores en funcién de la relacién de radios del coaxial

Con esta relacién entre radios, para distintos materiales dieléctricos, se obtienen las

impedancias caracteristicas de la tabla 3.1.

Dieléctrico e,  Zy(Q)
Aire 1 76,7
Teflon 2,01 54
Polietileno 2,28 50,8

a
Tabla 3.1: Impedancias caracteristicas para 7= 3,59 y varios dieléctricos
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3.5 Lineas con dieléctrico homogéneo

El bajo coste del polietileno y la facil fabricacion con este material de los coaxiales es
una de las razones principales por la que la impedancia caracteristica para la mayoria
de este tipo de cables y, en general, para cualquier linea de transmision a frecuencias de
microondas sea 50€). Una excepcién a esta norma la encontramos en la transmisién de

senal de televisién, donde Zy = 75 ().

El resto de parametros que conforman la constante de propagaciéon v son mas faciles de

obtener que a.. Asi, la constante de fase /5 se puede obtener mediante (3.29):

NG

B =wy LoC = wy/lige = w (3.79)

En (3.79) se puede observar la dependencia lineal entre 5 y w, lo que implica que la linea

no presenta dispersion y, por tanto, su velocidad de fase coincide con la de grupo:

w c

BV

(3.80)

’Ug:’Up:

Finalmente, si se conoce la tangente de pérdidas del dieléctrico, la constante de atenuacion

debida a éste se puede obtener como:

B tand = ~tans 3.81
ad—§ﬁtan —Xtan (3.81)

Conectores coaxiales

La conexion de coaxiales a equipos o a otros coaxiales se realiza mediante una gran
variedad de conectores realizados en tecnologia coaxial, dependiendo de la frecuencia de

trabajo y la aplicacion concreta. Estos conectores deben cumplir los siguientes requisitos:

Baja ROE, lo mas cercana a 1 posible.

No deben excitar modos superiores en el coaxial, inicamente el modo TEM.

Alta repetitividad de conexién-desconexién. Es decir, las caracteristicas del conector

no deben variar durante su uso.

Robustez mecéanica.
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La mayor parte de los conectores se emplean apareados, es decir, se conecta uno macho
con uno hembra. No obstante también existen conectores asexuados. Algunos de los

conectores mas empleados actualmente son:

» Conector N:

e Desarrollado en 1942 por los laboratorios Bell (Bell Labs) para la armada

estadounidense (Navy).
e Diametro exterior &~ 16 mm. Se trata de un conector grande y muy robusto.

e Frecuencia maxima de trabajo = 18 GHz. El limite superior en frecuencia se

debe al gap de la lengiieta.
e ROE < 1.07

e Dicléctrico: teflom.

Figura 3.14: Conectores N

» Conector SMA:

e Subminiature type A.

e Desarrollado en los primeros anos 60 por la empresa Amphenol.

e Didmetro exterior ~ 5mm , es decir, pequeno y ligero.

e Es el conector mas empleado en microondas y se muestra en la figura 3.15.

e Frecuencia maxima de trabajo = 25 GHz. Este limite también es debido a la

lengiieta.

e Dieléctrico: teflén.
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3.5 Lineas con dieléctrico homogéneo

(a) macho (b) hembra

Figura 3.15: Conectores SMA

» Conector K:

e Variante del SMA.
e Frecuencia maxima de trabajo = 40 GHz.

e Dieléctrico: aire.

s Conector APC-7 6 Tmm.:

Amphenol Precision Connector

Desarrollado en los anos 60.

Conector de precisiéon: ROFE < 1,04
e Frecuencia maxima de trabajo = 18 GHz.

Asexuado.

Dieléctrico: tefléon.

Figura 3.16: Conector APC-7 6 Tmm
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» Conector 3.5mm:

e Menores tolerancias que el SMA.

e Mas caro que el SMA, pero compatible con éste.
e Mayor repetitividad de conexién—desconexion.
e Frecuencia maxima de trabajo = 34 GHz.

Dieléctrico: aire.

= Conector BNC:

e Bayonet type-N connector o Bayonet Neill-Concelman o Baby N connector.
e Desarrollado en los primeros anos 50.

e Dieléctrico: teflén.

Figura 3.17: Conectores BNC

» Conector TNC (Threaded BNC connector)

(a) macho (b) hembra

Figura 3.18: Conectores TNC
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3.5 Lineas con dieléctrico homogéneo

Estos dos tltimos conectores no son apropiados para microondas y se emplean en margenes
de frecuencia inferiores. Existen otros conectores méds recientes que eliminan la lengiieta

y ejercen presion mediante un sistema de muelles.

Mas informacion:

Tipos de conectores (en inglés):

http://www.microwaves101.com/encyclopedias/microwave-connectors

Video tutorial sobre componentes de microondas (en inglés):

https://youtu.be/6kwamChl1QkE

3.5.4. Linea triplaca (stripline)

La linea triplaca, méas conocida por stripline, estd constituida por una tira conductora
centrada entre dos planos conductores, como muestra la figura 3.19. Aunque son tres
conductores los que constituyen la linea, las dos placas exteriores estan conectadas eléc-
tricamente, con lo que tienen el mismo potencial y, por tanto, son un tnico conductor.
En esta linea, si la distancia entre el conductor interior y los exteriores es pequena, la
mayoria de las lineas de campo se encontraran en la zona central de la estructura. Los
conductores exteriores deben presentar una anchura mucho mayor que la del conductor
interior para que en los extremos no existan lineas de campo y asi poder suponer que no

existe efecto de bordes, lo que simplifica el calculo de los distintos parametros.

Plano conductor

Tira conductora W

Figura 3.19: Linea triplaca
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Las principales ventajas de esta linea son:

= Aunque sea una estructura abierta, el hecho de que no presente efecto de bordes
(aproximadamente) la hace en la practica blindada, por lo que no radiaré energia al

exterior ni se verd afectada por interferencias externas.

= La fabricacion de la linea y la de los circuitos que se realicen con ella es sencilla. En la
practica, mediante técnicas litograficas o con microfresadora, se realiza el conductor
interior (o el circuito en tecnologia stripline) y, posteriormente, se pega la mitad
superior de la linea, como indica la figura 3.20. El hueco o gap que pueda quedar
entre los dieléctricos debido al espesor de la tira conductora interior es despreciable

ya que ésta es muy fina.

{

PRESION

T.,

Figura 3.20: Fabricacién de la linea triplaca

El principal inconveniente de esta linea es que, al ser una linea cerrada, resulta muy dificil
la introduccion de elementos concentrados como diodos o transistores, ya que esto supone

perforar el dieléctrico.

En esta estructura el célculo de la capacidad por unidad de longitud no es sencillo y se
puede obtener mediante integrales elipticas. No obstante, se pueden encontrar expresiones

aproximadas como la siguiente para la impedancia caracteristica:

307
Zo = (3.82)

We
VEr (7 - 0,441)
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Y035
) par@ﬁ_ s

w w '
— <0,35 — —) para W < 0,35

con — =

>
>l g > &

h

Asimismo, la constante de atenuacién debida a los conductores se puede obtener de manera

aproximada con las siguientes expresiones:

+ In

2,7-103R,e, 2, 2w h+t 2h — ¢
4+ para Zo,/e, < 120

307 (h —t) h—t w(h—1t) t
Qe —
0.16R, [ h R L0 . 0
— —— 4 —In— VEr >
Zoh | Toswron\ T T Tty parazove

(3.83)

Ejemplo 3.2. Obtenga la impedancia caracteristica de una linea triplaca

con e, =22, h=0,32cm y w = 0,266 cm.

Y 083 L 0.83 Z 50m 50
hoo ho 0 /22(0,83 + 0,441)

Ejercicio 3.2. Calcule la impedancia caracteristica y las atenuaciones debidas al
dieléctrico y al conductor para la linea stripline de la figura a las frecuencias
de 10kHz, 100 MHz y 1 GHz. Dado que w > h haga una aproximacién des-
preciando el efecto de bordes entre conductores. Compare los resultados con los
obtenidos al aplicar (3.82) y (3.83).

Datos: 0 =5,8-107S/m, &, = 2,5, tan§ = 1073,

2 mm
: : ¥
0,2 mm

¥

Las expresiones anteriores son validas para analizar la linea triplaca, es decir, obtener sus
caracteristicas de impedancia y propagacion a partir de su geometria y las caracteristicas
de los materiales que la configuran. FEn el caso del diseno de una linea triplaca, ge-

neralmente se parte de una altura h del sustrato, unos materiales conocidos (conductor y
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dieléctrico) y la impedancia caracteristica deseada, para hallar la anchura w del conductor

interior. Para ello se pueden emplear las siguientes expresiones, también aproximadas:

wo ) ox para Zy,/e, < 120 (3.84)
h ] 085 —06—z para Zo\/2, > 120 ’
307
donde z = —0,441.

3.6. Lineas con dieléctrico inhomogéneo

En este punto se presentan algunos ejemplos de lineas con mas de un dieléctrico. Esta
inhomogeneidad se traduce en una mayor complejidad en el calculo de la capacidad por
unidad de longitud y, por tanto, de la impedancia caracteristica. Solo en casos muy simples
y con simetria en la estructura de los dieléctricos resulta sencillo este calculo, debiendo
recurrir, en general, a una resolucién del problema mediante métodos numéricos. En este

tipo de lineas se deben realizar las siguientes consideraciones previas:

a) Los dieléctricos empleados son no magnéticos y, por tanto, con una permeabilidad

magnética p = pg (0, lo que es lo mismo, L = Ly).

b) Al no existir una tnica permitividad ¢ el factor LC' = ue no es de calculo inmediato.
Para ello se define el concepto de permitividad efectiva (c.f = €rer0) como la permi-
tividad que debe tener un dieléctrico homogéneo para que, ocupando toda la estructura,
proporcione la misma capacidad por unidad de longitud que la estructura inhomogénea.
Es decir:

C = £,01Cy (3.85)

Y por tanto:
LC = Loe’:‘refCO = Ho€0Eref = Ho€ef (386)

A partir de esta definicién se puede obtener:

» La velocidad de fase:

1 c

v, = =
b V LC \/Eref

(3.87)
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» La impedancia caracteristica:

L 1 v Eref
Zo=\==—5= 3.88
0 C  u,C C (3.88)
» La longitud de onda:
e Al (3.89)

B 77 \/5reff N vV Eref

Podemos identificar esta permitividad efectiva como una media ponderada de las permi-
tividades de cada dieléctrico que forma la linea. Esta ponderacion se realiza segun la
cantidad de lineas de campo que haya en cada dieléctrico y no segiun el volumen que
ocupe. Asi, en una linea con dos dieléctricos de permitividades £, y €5 la permitividad
efectiva sera:

Eef = 1€1 t Q&2 (3.90)

donde ¢; v g2 son los factores de ponderacién, de tal modo que ¢ + ¢2 = 1.

c) Si los dieléctricos tienen pérdidas, la expresién de la permitividad efectiva es:
Eef = E0Eref = €08,s (1 — jtandey) (3.91)
y la de la tangente de pérdidas efectiva:

¢1€1 tan 01 + goeg tan d
tan oy = ik L 2 (3.92)
Eef

Obtencién de (3.92):

En una linea con dieléctricos con pérdidas:

Eef = 10 (1 — jtandy) + gacoey (1 — jtan dy)

o también:

Eref = €1 (1 — jtandy) + goeh (1 — jtan dy)
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Agrupando partes reales y partes imaginarias:

Eref = (18] + q2€h) — 7 (qu€) tan §; + gaeh tan ds)

Para identificar en esta expresion la tangente de pérdidas efectiva se debe

comparar con:

Eref = 6'ef (1 —jtand.y)

Para ello extraemos €, = ¢1€} + ¢o€, como factor comun:
ref 1 2

. 1€} tan 0 + gogl, tan oy
Eref = Ecf 11— -

Y comparando términos se comprueba (3.92).

Conocida esta tangente de pérdidas efectiva se puede obtener la constante de atenuacion

debida a los dieléctricos mediante una aproximacion de bajas pérdidas, resultando:

g = gtan e f (3.93)

Obtencién de (3.93):

v =JjwVLC = jw\/LyCoeres = jw\/LOCO\/e;ef (1 —tand.r) = jB4/1 —tand.s

Suponiendo bajas pérdidas, es decir, tan .y < 1, se puede sumar a 1 — tan d.¢ el término

tan? d,¢
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o tandes) .

—_——

aq

Ejemplo 3.3. Obtenga la permitividad efectiva de la linea de placas

paralelas de la figura 3.21.

Figura 3.21: Linea de placas paralelas con dieléctrico inhomogéneo

La configuracién de los dieléctricos respecto a las placas conductoras se puede iden-

tificar con dos condensadores en paralelo. En ese caso, la capacidad total es:

w1 Wo E1W1 + EqWo ErlW1 + EpgWs
C=C1+Cy=e1—+ey—= =
' 2 ) *h h 0 h

Suponiendo que la estructura presenta un unico dieléctrico, la capacidad total sera:

w
C = 505}6']“5

Por tanto, debemos comparar las dos expresiones anteriores para obtener &,.¢. Mul-

tiplicando y dividiendo la primera por w se tiene:

EpW] + EppWo W

- h “Oh

Y, por tanto:

Ep1W1 + EpoWo

g e
ref -
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Ejemplo 3.4. Obtenga la permitividad efectiva de la linea de placas

paralelas de la figura 3.22.

Figura 3.22: Linea de placas paralelas con dieléctrico inhomogéneo

En este caso la configuracion de los dieléctricos da lugar a la asociacién de dos

condensadores en serie, por lo que:

1 1 1 1 1 1
_= — — = —|— =
¢ G G w w w

505r1h— €0€r2h— SOETCfE
1 2

Y despejando, la permitividad relativa efectiva de la linea es:

h
hi  hs
—_— =

€rl Er2

Eref =

Ejercicio 3.3. Obtenga la permitividad efectiva de las lineas coaxiales de las
figuras 3.23a y 3.23b.

(a) Angularmente inhomogéneo (b) Radialmente inhomogéneo

Figura 3.23: Lineas coaxiales con dieléctrico
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3.6.1. Linea microtira (microstrip)

La linea microtira, mas conocida como microstrip, es una evolucién de la linea triplaca
donde se ha eliminado la placa conductora superior (figura 3.24). Esto le da un caracter
abierto a la linea que permite la introduccién de elementos concentrados como diodos y
transistores y, por tanto, la realizacién de elementos activos. Su fabricacion es mas sencilla,
pues se evita la fase de unién de parte superior e inferior y unicamente es necesaria la
fabricacién del conductor interior, que se realiza con técnicas litograficas o mediante una

microfresadora.

Estas ventajas la convierten en la linea de transmisién mas utilizada para la realizacion
de circuitos de microondas. Su aparicion, junto con la disponibilidad de transistores y

diodos a altas frecuencias, ha revolucionado la tecnologia de microondas.

La desventaja principal de esta linea es su caracter abierto, con la consiguiente radiacion
al exterior y la posibilidad de captacion de senales interferentes ajenas a la linea. Una

solucién a este problema es el encapsulado metalico de la linea, como indica la figura 3.25.

Figura 3.24: Linea microtira

Figura 3.25: Linea microtira encapsulada
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El analisis de una linea microstrip es muy complicado, ya que la distribucién de lineas de
campo, asi como de corrientes en los conductores no es uniforme. La figura 3.26 muestra
la distribucién del campo eléctrico para el modo fundamental de la linea microstrip encap-
sulada, obtenida mediante un método numérico de resolucién de ecuaciones en derivadas
parciales, concretamente el método de los elementos finitos. En ella se observa que parte
de las lineas de campo atraviesan el dieléctrico y otra parte atraviesan el aire. Se trata,
por tanto, de una linea con dieléctrico inhomogéneo en la que no se puede hablar de una

unica onda TEM, ya que no existira una tinica velocidad, sino dos, dependiendo del medio:

» En el aire: v, =c¢

c

NG

» En el dieléctrico: v, =

Es decir, al tratarse de un dieléctrico inhomogéneo, la linea no puede propagar ondas
TEM. En la préctica, dado que en estas lineas h < w, casi todo el campo eléctrico esta

confinado en el dieléctrico y se dice que la onda que se propaga por la linea es cuasi-TEM.

...............

...............

Figura 3.26: Distribucién de campo eléctrico en una linea microstrip para el modo fundamental

La obtencién de los pardmetros de la linea no es sencilla debido al caracter inhomogéneo
del dieléctrico y es necesario introducir aproximaciones que simplifiquen el célculo, con

las que se obtienen las siguientes expresiones:

e+1 e —1 1
Epef = + ’

2 2 L
1+ 12—
w

(3.94)
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3.6 Lineas con dieléctrico inhomogéneo

(

60 | 8h w w< |
e \w S
Zo~ {120 1 w
;—>1
VEref w w h
n + 1,393 + 0,667 In - + 1,444
\

(3.95)

En el disenio de una linea microstrip generalmente se parte del valor de la permitividad

relativa del dieléctrico y se pretende obtener una determinada impedancia caracteristica

ajustando la relacién w/h. En ese caso son mads ttiles las siguientes expresiones:

([ 8e# w )
024 9 paraﬁ<20A>1,52
w
h B—1-In(2B—1)+ "
— g — 1 0,11 para — > 26A < 1,52
T |+ In(B—1)+0,39 — h
L 2¢e, Er
donde

4 Zy le,+1 . —1 0.9 0,11
" 60 2 +es,,—l—l ’ +€r

6072

B =
Zov/E

Conocida la permitividad relativa efectiva, la velocidad de fase sera:

La constante de fase es:

(3.96)

(3.97)

(3.98)

(3.99)

(3.100)
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LA LINEA DE TRANSMISION REAL

La tangente de pérdidas efectiva es:

Er  Epef — 1

tan d.y = tand (3.101)

Eref & — 1

Obtencién de (3.101):

Segun la expresién general de la tangente de pérdidas efectiva en una linea con
dos dieléctricos dada por (3.92), y dado que el medio 2 es el aire y, por tanto,

no presenta pérdidas:

ge tan o
tandy = 0 — tan d.p =

Eef

O, eliminando ¢y en numerador y denominador:

ge, tan o
tandep = ———
Eref

De la expresion anterior solo nos resta conocer el factor de ponderaciéon ¢, que

se puede obtener facilmente una vez conocido €,.5 ya que:

Eref =@+ (1 —q)era=qe, +1—q=q(e, — 1) +1

y despejando:

_ Eref—l

7= e — 1

Por tanto, la expresién final de la tangente de pérdidas efectiva coincide con
(3.101).

Y, a partir de la tangente de pérdidas efectiva, la constante de atenuacién debida al

dieléctrico es:

t S B Er gref_l
ag = —tand,y = ————
L) ef 2€pef ep— 1

tan o (3.102)
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3.6 Lineas con dieléctrico inhomogéneo

Por 1ltimo, la constante de atenuacion debida a los conductores es de dificil cdlculo. Si
w > h se puede hacer una aproximacion de corriente uniforme en el conductor, como se

hizo en la linea de placas paralelas, y con ella la resistencia por unidad de longitud de la

linea es:
2R,
R~ (3.103)
w
con lo que
R 3.104
Ge ™ 2Z0 - Zow ( ’ )

donde R; viene dada por (3.62).

Para la mayoria de los sustratos empleados en lineas microstrip a. > ay.

Ejemplo 3.5. Calcule el ancho y la longitud de una linea microstrip para

que tenga una impedancia caracteristica de 50¢) y un cambio de fase de
90° a 2,45 GHz.

Datos: h = 0,126 cm, ¢, = 2,2.
Haciendo uso de (3.96-3.98):

A=1159<152 | w
—=3,081 — w=0,3913cm
B = 17,985 h

Para conseguir un desfase de 90° la longitud de la linea debe ser T es decir:

A €
l = —-———
4 4f1 [Eref

De (3.94) se obtiene ¢,.; = 1,8912, con lo que

, 3-108
©4-25-109/1,8912

=2,19cm
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3.6.2. Linea coplanar

En el punto anterior se ha comentado que la linea microstrip permite la introduccion
de elementos concentrados como diodos o transistores. Esto es cierto cuando estos dis-
positivos se conectan en serie. Sin embargo, la conexién en paralelo requiere atravesar
(perforar) el dieléctrico, lo que presenta una alta complicacion, sobre todo en sustratos
duros como los ceramicos o el cuarzo. La linea coplanar soluciona este problema al estar
formada por una tira conductora (conductor interior) y dos semiplanos conductores a sus

lados y equidistantes que realizan la funcién de masa, como muestra la figura 3.27.

f
1 ’
1 1o 8" L7 Z
: .
w [
1

1
1 1
< g

Yoo

S

Figura 3.27: Linea coplanar

La obtencion de los parametros de esta linea también presenta una alta dificultad. A
continuaciéon se muestran expresiones aproximadas para la permitividad relativa efectiva

y la impedancia caracteristica:

e+ 1 h s
Eref = tanh | 0,7751n " + 1,75 | + W [0,04 — 0,72 4+ 0,01 (1 — 0,1¢,) (0,25 + )]
(3.105)
w
donde z = .
w + 28
307 K (x)
(3.106)

D= W

donde k () es una integral eliptica de primera especie:

k(x) = h a
(@) = /0 V1 — 22sen?¢p

K (z) = kvV1 — 22 (3.107)
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3.7. Cuestiones de repaso

CUESTION 3.1.

Dibuje el circuito equivalente de una seccion infinitesimal de una linea de transmisién real.
Explique cudles de estos elementos modelan las pérdidas de la linea e indique qué tipo de
pérdidas representa cada uno de ellos.

CUESTION 3.2.

. Qué caracteristicas debe presentar una linea de transmision para que por ella se pueda
propagar un modo TEM puro? Ponga tres ejemplos de linea de transmisién que cumpla
estos requisitos.

CUESTION 3.3.

Defina de palabra y matematicamente la velocidad de fase y la velocidad de grupo en una
linea de transmision. ;Cudl de estas velocidades usaria para calcular el tiempo que tarda

una senal en recorrer un determinado tramo de linea?

CUESTION 3.4.

Indique qué ocurre con la constante de fase cuando existe dispersiéon en una linea de

transmision.

CUESTION 3.5.

A qué se debe el fenémeno de dispersion en una linea de transmision?

CUESTION 3.6.

Comente la importancia del fenémeno de dispersion en una linea de transmisién. ;Qué

parametro de la senal transmitida esta limitado por la dispersion de la linea?
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CUESTION 3.7.

. Puede existir atenuacién en una linea ideal? ;Por qué? ;Y dispersion? ;Por qué?

CUESTION 3.8.

. Puede existir dispersién en una linea de transmision donde se propaga unicamente un

modo TEM? Razone la respuesta.

CUESTION 3.9.

Dibuje el modelo circuital de un tramo de longitud dz de una guia de ondas.

CUESTION 3.10.

Explique en qué consiste la aplicacion del método perturbacional para el calculo de pér-

didas en una linea de transmisién.

CUESTION 3.11.

.Se emplea la linea bifilar a frecuencias de microondas? ;Por qué? Cite, al menos, dos

razones.

CUESTION 3.12.

,Cual es la linea que mejor se ajusta a la definiciéon de linea de transmisién real con
dieléctrico homogéneo? ;Por qué?

CUESTION 3.13.

Obtenga la expresion de la resistencia por unidad de longitud de una linea coaxial a partir

de su resistencia superficial y sus radios interior y exterior. Justifique todos los pasos.
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CUESTION 3.14.

.,Cudl es el conector coaxial mas empleado en microondas? ;Qué material emplea como
dieléctrico? Indique un conector compatible con el anterior que posea unas caracteristicas
superiores (en cuanto a frecuencia maxima y repetitividad). ;Qué material emplea como
dieléctrico este conector?

CUESTION 3.15.

., Cudl es el conector coaxial a frecuencias de microondas méas empleado en condiciones de
uso y ambientales adversas? Razone la respuesta.

CUESTION 3.16.

Cite cuatro requisitos exigibles a un conector coaxial.

CUESTION 3.17.

Si pide en una tienda especializada de microondas un conector APC-7 hembra, jqué le

diran? Explique la respuesta.

CUESTION 3.18.

Explique el concepto de permitividad efectiva en una linea con dieléctrico inhomogéneo.

CUESTION 3.19.

., Qué parametro se emplea para tratar una linea con varios dieléctricos en su interior como
si tuviera s6lo uno? Explique como se obtiene. Puede poner un ejemplo para clarificar la
explicacion.

CUESTION 3.20.

En una linea con dispersién frecuencial, ja qué frecuencia coinciden la velocidad de grupo

y la velocidad de fase? Justifique la respuesta.
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CUESTION 3.21.

Dibuje la seccion de las siguientes lineas: placas paralelas, bifilar, coaxial, microstrip,
stripline, coplanar. ;Cual es la ventaja de esta ultima frente a la microstrip?

CUESTION 3.22.

Indique las principales ventajas de la linea coaxial y de la linea microstrip.

CUESTION 3.23.

., Cémo se denomina al modo fundamental que se propaga por una linea microstrip? ;Por
qué?

CUESTION 3.24.

Explique las principales ventajas de la linea triplaca (stripline) y su principal inconvenien-
te.

CUESTION 3.25.

. Por qué se emplean mas las lineas microtira que las triplaca en la realizacion de circuitos

de microondas?
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3.8. Problemas

PROBLEMA 3.1.

Un hilo metélico de radio a discurre en paralelo a un plano de tierra infinito. La capacidad
2me

—— el medio dieléctrico es poliestireno
arg cosh (h/a) P

por unidad de longitud de esta linea es

(e, =2,56) y h/a = 10.

a) {Cudl es la impedancia caracteristica de la linea?

b) Si la conductividad equivalente del poliestireno es o, = 107> S/m, jcudl es

la resistencia a tierra de un metro de esta linea?

PROBLEMA 3.2.

En la figura se presenta un cable coaxial (a = 1,3mm, b = 4,7mm) que tiene sujeto su
conductor central mediante anillos de poliestireno (g, = 2,56, tand = 0,7-107%) de 3mm de
espesor espaciado 3 cm. Calcule la impedancia caracteristica y la constante de atenuacion
debida al dieléctrico. Indique las aproximaciones realizadas y el rango de frecuencias en

que son validas.

2a
¥
e o o f;’f;’f;{f;’f;ﬁ-‘ffﬁfff;ﬁffi 2b

> <« —
3 mm 3 cm

PROBLEMA 3.3.

Un cable coaxial presenta los siguientes parametros: a/b = 3, a = 0,5mm, R, = 2,61 -
1077/ fQ, e, = 2,25, tand = 3,1 - 1074, La frecuencia de trabajo es de 400 MHz.

a) Calcule la constante de atenuacion del cable.

b) Calcule la potencia perdida por longitud de onda.
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PROBLEMA 3.4.

La linea coaxial de la figura, con dieléctrico aire, estd acabada en una carga adaptada y

lleva una seccién coaxial que actiia como filtro.

Al
| [, l,
P ]
I e i
A ]

G| ik CARGA
B
s ADAPTADA
1

Rt S S S S

Ty 5 5 5 5 5 5
| s e s
s

Se pide:

a) Circuito equivalente en lineas de transmision visto desde el plano A — A’.

b) Dibuje en el diagrama de Smith, para f = 6 GHz, el lugar geométrico
de las impedancias vistas desde A — A’ al variar [; entre 0 y 25 mm. Las

dimensiones son a = 3,04mm, b = 7Tmm, ¢’ = 7,6 mm, ¥’ = 10,61 mm.

¢) Si l; = 12,5 mm calcule la atenuacién que introduce este dispositivo inser-
tado entre un generador y una carga, ambos de 50(2, a la frecuencia de
5 GHz.

PROBLEMA 3.5.

Obtenga la impedancia caracteristica de un coaxial con pérdidas a partir de los valores

de los parametros primarios de la linea.
Datos: a = 1cm, b= 0,33cm, f = 1GHz, 0 =5,8-107S/m, &, = 2,56 — j1073.

L

Compruebe que Sm (Zy) < Re (Zy) y que Zy ~ oL
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PROBLEMA 3.6.

La capacidad por unidad de longitud de una linea microstrip puede descomponerse en la
suma de las de un condensador de placas paralelas C,, y las asociadas con la dispersién
de los bordes. A partir de medidas experimentales se ha obtenido que, para w/h > 2,
Cy = 4e, + 6 pF/m.

Con la informacién anterior y teniendo en cuenta la figura presentada, disene un trans-

formador en A/4 que adapte 252 a un generador de 50 (2.

T N,
| /ST N

[;'..ff .ffr.ff .ffr.ff .ffr.ff .ffr.ff .ffr.ff .ffr.ff .ffr.ff .ffr.ff .ffr.ff .ffr.ff .ffr.ff .ff.l

Datos: €, = 2,2, h = 0,25 mm, ¢y = 8,854 pF/m, f = 10 GHz.

PROBLEMA 3.7.

Se pretende disenar una linea de placas paralelas con dos dieléctricos como indica la figura.

wy w,

h
\ 4
A
y

Srl 8r2 h

a) Obtenga las dimensiones w; y we para que la impedancia caracteristica de

la linea sea de 20 (2.
b) Obtenga la expresién de la constante de fase en funcién de la frecuencia.

c¢) Obtenga la expresiéon de la constante de atenuacién debida al dieléctrico en

funcién de la frecuencia.

d) Obtenga la expresién de la constante de atenuacién debida al conductor en

funcién de la frecuencia.
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e) Si queremos implementar un inversor de impedancias a la frecuencia de

10 GHz con un tramo de esta linea, cuanto debe medir (en milimetros)?

f) En el apartado anterior, {la impedancia a la entrada del tramo de linea sera

exactamente la inversa de la impedancia con que se carga su salida?

Datos: €,1 = 4, €9 = 2, wy + wy = 2mm, h = 02mm, g5 = 8854 - 1072 F/m,
po =4 -107"H/m, tand; = 2 - 1073, tan dy = 1073, 0eong = 4,1 - 107 S/m.

PROBLEMA 3.8.

Obtenga la tangente de pérdidas efectiva de la linea de transmision de la figura.

[ a=10 mm
& b=1mm
2a 2b ¢ p=120°

€,=2, tang, =0,1
€,=4, tand, =0,2

PROBLEMA 3.9.

Disenie una linea triplaca que presente una impedancia caracteristica de 100 2. La distancia
entre planos de masa es de 0,316 cm y el dieléctrico tiene una constante dieléctrica e, = 2,2.

Calcule la longitud de onda en la linea cuando se trabaja a una frecuencia de 4 GHz.

PROBLEMA 3.10.

Se pretende realizar una linea stripline, pero por carecer de suficiente sustrato, no se puede
fabricar con dieléctrico homogéneo y se utilizan sustratos de diferente dieléctrico, tal como

muestra la figura.

w
—

£ Ih
£, VW Ih
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Si despreciamos el espesor de la tira conductora y suponemos w > h:

a) ;Cuédnto mide fisicamente un tramo de A\/4 de esta linea?
b) Calcule su impedancia caracteristica.

¢) Si los conductores fuesen de oro, calcule la constante de atenuacién debida

a los conductores (utilicese aproximacion de bajas pérdidas).
Datos: €,1 = 3, €0 = 2,2, w = 5mm, h = 0,5mm, f = 3GHz, 04, = 4,1 - 10" S/m.

PROBLEMA 3.11.

Obtenga la permitividad efectiva de la linea coaxial con dieléctrico inhomogéneo de la

figura.

2b| 2¢

PROBLEMA 3.12.

La figura muestra la seccién lateral de un cable coaxial que presenta en su tramo central un
anillo de 6xido de berilio que proporciona un buen contacto térmico entre los conductores
interior y exterior. Ademas, a los lados de este anillo central se han dispuesto otros dos

anillos de menor espesor.
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a) Calcule el didmetro del conductor interior en la zona del anillo térmico
central para que la impedancia caracteristica en ese tramo sea la misma

que en las zonas donde sélo hay aire.

b) Obtenga la expresién matemética que relaciona el didmetro exterior de los
anillos laterales con el diametro del conductor interior en esa zona para que

la linea presente la misma impedancia caracteristica en todos sus tramos.

Datos: &, =1, € g.o =9
Diametro conductor exterior = 3,5 mm.

Diametro conductor interior en tramo de aire = 1,52 mm.

PROBLEMA 3.13.

Se quiere emplear una linea de placas paralelas como la de la figura en una red de adap-
tacion.
w .

,| AR
-

A

h

a) Obtenga la impedancia caracteristica de esta linea.
b) Obtenga la longitud de onda en esta linea.

c¢) Disene la red de adaptacién mostrada en la siguiente figura para adaptar

una carga de 50 + 750 €2 a una linea con una impedancia caracteristica de
50 Q.

v

z, L
Datos: f =7,5GHz, w = 5mm, h; = 0,78 mm, hy = 0,22mm, €, = 2, £, = 4.
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PROBLEMA 3.14.

Disene una linea microtira que presente una impedancia caracteristica de 100 €2. El espesor
del sustrato es 0,158 cm y su constante dieléctrica es 2,22. Calcule la longitud de onda en
la linea cuando se trabaja a una frecuencia de 4 GHz.

PROBLEMA 3.15.

La red de alimentacion de una antena requiere una linea impresa con Zy = 50 €2 y longitud

8. Se cuenta con:

» Una linea microstrip de cobre (¢ = 5,8-107S/m), con un sustrato de espesor 0,16 cm,
e, =22y tand = 1073,

= Una linea stripline de cobre, con un espesor de la tira conductora interior de 10 pum,

con el mismo sustrato anterior y espesor 0,32 cm.

La frecuencia de trabajo es 5 GHz. Elija la linea que proporcione una menor atenuacion.
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Capitulo 4

GUIAS DE ONDA Y CAVIDADES
RESONANTES

Magnitud del campo eléctrico y corrientes del modo fundamental en una guia

de onda rectangular. Créditos: Christian Wolff.
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4.1. Introducciéon

Uno de los hitos mas tempranos de la ingenieria de microondas fue el desarrollo de las
guias de onda. De hecho, la posibilidad de transmisién de senales a través de guias de
onda fue planteada y més tarde rechazada por Heaviside en 1893. Su error fue el suponer
que siempre eran necesarios dos metales para poder transmitir energia electromagnética.
Sin embargo, en 1897, Lord Rayleigh (John William Strutt) probé mateméticamente que
las ondas se podian propagar dentro de un tubo hueco de metal (guia de onda). Fue suyo
también el descubrimiento de los diferentes modos en los que el campo electromagnético
podia propagarse en el interior de las guias de onda (modos TE o TM). Més tarde, durante
la segunda guerra mundial, la teoria de las guias de onda fue redescubierta independien-
temente por dos hombres: George C. Southworth de la compania AT&T en Nueva York
y W.L. Barrow del Instituto de Tecnologia de Massachussets (MIT) y se construyeron
numerosos dispositivos de la mano del desarrollo del radar. Esto fue debido a la necesidad
de transmitir grandes potencias de microondas, principal ventaja de la transmisién por

guia de onda, frente a la transmisién por cable.

Una guia de onda no es méas que una estructura metdlica con dieléctrico en su interior
que presenta una seccién transversal constante e invariable a lo largo del trayecto de
propagacion de las ondas electromagnéticas. Las principales caracteristicas de interés para
este tipo de estructuras seran la configuracién espacial de los campos electromagnéticos
(modos) que pueden ser soportados por estas estructuras y, asociadas a cada uno de estos
modos, la potencia transmitida, la frecuencia de corte, la longitud de onda, la impedancia

de la onda propagada y la constante de propagacion.

Al igual que los cables, las guias de onda permiten transmitir una potencia desde un
elemento transmisor (magnetrén, amplificador) hasta un receptor (antena, cavidad). Adi-
cionalmente, las guias de onda también se utilizan en otras aplicaciones como medida de
propiedades dieléctricas y en la elaboracién de diferentes dispositivos de comunicacion

tales como atenuadores o acopladores.

En este capitulo se va a exponer la teoria de propagacién en lineas de transmision desde un
punto de vista electromagnético y, posteriormente, nos centraremos en las guias de onda
rectangulares y en las cilindricas, obteniendo para cada una de ellas las soluciones o modos
de propagacién con sus principales caracteristicas. Asimismo, los cables coaxiales seran

revisados en este capitulo, pudiendo contemplar ahora no sélo el modo fundamental TEM,
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sino también los modos de orden superior TE y TM. Finalmente, se introducira el concepto
de cavidad resonante, presentando sus dos geometrias mas habituales (rectangulares y

cilindricas) y analizando cada uno de ellas.

4.2. Analisis de las ecuaciones de Maxwell en lineas

de transmision

Las ecuaciones de Maxwell permiten conocer la distribucién de campo eléctrico y magné-
tico en una regién del espacio en funcion de las fuentes de corriente y carga existentes (j y
p respectivamente) y las condiciones de contorno aplicadas en los limites de la regién. Para
el andlisis de lineas de transmision y guias asumimos que no existen fuentes de corriente
o carga eléctrica (f =0y p = 0)y que, en una primera aproximacion, los materiales
no presentan pérdidas, por lo que las ecuaciones de Maxwell se reducen a las siguientes

expresiones:

1

V-D=0 4.1a)
V-B=0 (4.1b)

VxE=— o8 4.1
xE=—0 (4.1¢c)
V x H oD 4.1d
“H= (4.1d)

donde las denominadas relaciones constitutivas son, para materiales isotrépicos,

D=¢E (4.2a)
B=puH (4.2b)

donde € y u son, respectivamente, la permitividad eléctrica y la permeabilidad magnética

del medio dieléctrico interno de la guia de onda:

€ = €0&yr W= flofhr (4.2¢)

Y €0, Mo, Er, M la permitividad y permeabilidad del vacio (aire) y la permitividad y

permeabilidad relativas, respectivamente.
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Vamos a asumir en este capitulo que existird un régimen permanente sinusoidal y, por
tanto, la variacién temporal seré de la forma e/“!. Este requisito no restringe el analisis y
es habitual en el estudio de las transmisiones de alta frecuencia. Generalmente se omitira
esta dependencia temporal de las ondas que se propagan en la linea de transmision salvo

cuando interese expresamente.

Dado que se considera en este estudio que no existen fuentes de carga o corriente en las
lineas de transmision, se pueden resolver estas cuatro ecuaciones en derivadas parciales,
simplificando el procedimiento, recurriendo a la obtencién de la denominada ecuacion vec-
torial de onda homogénea. Ademads, en el caso de la propagacion en lineas de transmisién

se deben tener en cuenta dos simplificaciones:

= La direccién de propagacion de las ondas se supondrd segin z.

» La geometria de las estructuras de las lineas de transmision serd invariante segun

esta misma direccidn.

4.2.1. La ecuacién de onda

La obtencién de la ecuacién de onda a partir de las ecuaciones de Maxwell (4.1a-4.1d)
surge de la aplicacién de la operacién rotacional a las ecuaciones (4.1¢) y (4.1d) y de la

siguiente identidad vectorial:

—

V x (VxA) v(v-ﬁ)—v‘ﬁi‘ (4.4)

Realizando estas operaciones se obtienen las ecuaciones de onda siguientes, tanto para el

campo eléctrico como para el magnético:

,- OE
,.  OPH
V°H — pe 5z 0 (4.5Db)

las cuales tienen la misma forma y, por tanto, los mismos tipos de soluciones.

148



4.2 Andlisis de las ecuaciones de Maxwell en lineas de transmision

Obtencién de (4.5a):

Aplicando el operador rotacional sobre (4.1c) y teniendo en cuenta (4.2b):

Vx(VxE)=v 08 _ vaﬁ
X<X>_ “Tar T MY e

En el primer término de la igualdad aplicamos la identidad vectorial (4.4) y
en el segundo intercambiamos el orden de la derivada temporal y el rotacional

(derivadas espaciales) y aplicamos (4.1d):

— — 8 —
. J— 2 — — ) —
v(v E> V2E ,uat<v><H>
, . d (9D
. J— 2 — — ) — _
V<V E> Ve “at(at>
Si tenemos en cuenta (4.2a):
. D
V-E=V.-—=0.
£
Y nos queda ) = O*E
V°E = MEW’

es decir, (4.5a).

La expresién (4.5b) se obtiene andlogamente aplicando el rotacional sobre

(4.1d).

Nota:

En coordenadas cartesianas el operador laplaciano sobre una funcién escalar se
define como
2¢ 0% 0?9
+ +
ox?  0Oy*> 022

En el caso en que el operador laplaciano opere sobre una funcién vectorial, como

V2 =

ocurre en las ecuaciones de onda (4.5a-4.5b), éste se define como
V2A = V2A,Z + VA, + VA2

es decir, se aplica el laplaciano sobre cada componente de la funcién vectorial.
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Para la transmision de senales a alta frecuencia es necesario que se produzca una variacion
sinusoidal de los campos electromagnéticos en el dominio del tiempo, es decir, F = Eye/**
y H = Hye’*'. Operando adecuadamente sobre las derivadas parciales en funcién del

tiempo de (4.5a-4.5b), las ecuaciones de onda se transforman en:

V2E + wzusﬁ =0 V2E + k2

_, — = - 4.6
V2H + w?ueH =0 V2H + k? (4.6)

E=0
H=0
donde k = w,/ue es el denominado nimero de onda. Como se puede observar, estas
expresiones dependen de la frecuencia y de las caracteristicas de los materiales en la linea

o guia.

La resolucién de las ecuaciones de onda se simplifica en gran medida si se descomponen
los campos eléctrico y magnético en dos funciones: una de ellas dependiente de las coor-
denadas transversales y otra dependiente de la coordenada axial o longitudinal. A esta
estrategia de resolucion de las anteriores ecuaciones en derivadas parciales se le denomina
método de separacion de variables y es 1til aqui porque del estudio realizado en el capitulo
2 conocemos que la variacién de la onda en la direccién longitudinal o de propagacién (z)
es e 7% donde 7 es la constante de propagacién de la onda en la linea o guia. Asimismo,
también resulta 1til descomponer los campos en sus componentes transversales y su com-
ponente axial o longitudinal (componente z). Con esta doble descomposicién, podemos

escribir el campo eléctrico como

—

E = |E, (11,72) f(2) + E, (11,72) f(2)Z (4.7)

donde 7 y 75 representan las coordenadas (o variables espaciales) transversales a la di-
reccion de propagacion (z e y para coordenadas cartesianas y p y ¢ para coordenadas

cilindricas).

Para resolver estas ecuaciones de onda se puede hacer uso de una propiedad del operador
V2 en sistemas coordenados tales como el cartesiano y el cilindrico, segiin la cual se puede

subdividir en suma de dos operadores:
V2 =V? 4 V? (4.8)

donde V? contiene todas las derivadas respecto de las variables transversales a la direccién
de propagacién, z en nuestro caso, y V2 contiene las derivadas respecto de la variable

longitudinal, z, de la guia de onda o linea.

150



4.2 Andlisis de las ecuaciones de Maxwell en lineas de transmision

Si aplicamos las ecuaciones (4.7 y 4.8) a (4.6) obtenemos cuatro ecuaciones en derivadas

parciales para resolver:

ViE.+ (K ++*)E. =0 (4.9a)
VIE, + (K> +~*) E, =0 (4.9b)
ViH.+ (K +~°)H. =0 (4.9¢)
VZH, + (K> +~2) H, =0 (4.9d)

Es interesante llamar la atencion sobre el hecho de que en el caso de la componente
axial de campo eléctrico, o magnético, tenemos un ecuacién de onda sobre un campo
escalar (la componente F, del campo eléctrico), mientras que en el caso transversal se
observa una ecuacién de onda sobre un campo vectorial (el vector campo eléctrico menos
su componente axial). Esto implica que para las componentes transversales de campo
eléctrico o magnético habria a su vez otras dos ecuaciones de onda escalares que deberian
resolverse también. Afortunadamente, no es necesario resolver todas estas ecuaciones dado

que existe una interdependencia entre los campos transversales y los longitudinales dada

por:
S 1
E, = m(—jwuvt x H,z —yV,E,)
(4.10)
d 1 . —~

Una consecuencia importante de estas relaciones es, como veremos a lo largo de este
capitulo, que tinicamente es necesario resolver la ecuacién de onda para las componentes
longitudinales, F, o H,, denominada ecuacion de Helmholtz, y posteriormente aplicar las

relaciones (4.10) para hallar las componentes transversales.

Asi pues, se puede detallar el método general de andlisis electromagnético de las lineas o

guias de onda en tres pasos muy simples:

1. Resolver la ecuacion de Helmholtz para la componente longitudinal asumien-
do que conocemos su dependencia con z: e~7* para ondas con propagacion

hacia valores de z positivos y et7# cuando se propagan en sentido contrario.

2. Aplicar las condiciones de contorno establecidas por las paredes de la linea o

guia de onda para hallar las constantes de la solucion general de la ecuacién
de Helmholtz.
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3. Calcular las componentes transversales de los campos eléctrico y magnético

a partir de la componente longitudinal.
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Obtencién de (4.10):

Esta relacién puede obtenerse a partir de las ecuaciones (4.1¢) y (4.1d) des-
componiendo los campos en sus componentes transversales y longitudinales
y operando también con las componentes transversales y longitudinales del

rotacional. Si partimos de la ecuacién (4.1c):

vxie 0B .8
BT T e

V x (E’te—vz + Eﬁ‘“) = —jwi (ﬁte_w + ﬁze_yz)
Teniendo en cuenta que
V X <Et€—7Z + E’ZG_’Y'Z> = (Vt + VZ) X (E’\te_’yz + E‘ze_wz>

obtenemos:
V, X <E’te’7‘z> +V, X (E’te’wz> + V; X (EEzeﬂz) + V. X (EEze’Vz) =

= —jwi (]?Iteﬂz + ﬁze’“)

Analizando los cuatro sumandos de la parte izquierda de la igualdad y recom-

poniéndolos a nuestra conveniencia obtenemos:

En el primer caso, la exponencial no se ve afectada por el rotacional al ser éste
transversal: V,; x (Eﬂ‘”) = e 7*V,; x E;. Dado que el rotacional se efectiia sobre
componentes transversales, el resultado final serd un vector con direccion longitudi-

nal debido a las propiedades del rotacional.

Derivando el segundo término respecto a z por ser un rotacional longitudinal obte-
nemos: V, X <Ete_72> = — (3 X eq> e 7%, Este término solo tiene componentes

transversales.

En el tercer sumando, también se puede extraer la exponencial del rotacional porque
las derivadas de éste son transversales: V; x (ZE.e %) = e 7*V, x (ZE,). Puede
observarse de nuevo que al aplicar un rotacional sobre un vector con una unica

componente en z, el resultado tendra obligatoriamente componentes transversales.
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= El cuarto término proporciona un resultado nulo, dado que por definicion

- 8‘43//\ - 8A$A . . . ,
T+ Y y en este caso el rotacional longitudinal esta operando
z

V. X A=
z
sobre la componente longitudinal del campo. Por lo tanto, el cuarto término resulta

ser V, x (ZE,e %) = 0.
[gualando los términos transversales y longitudinales de la ecuacion original
obtenemos:

= </Z\>< Et) +V,xE, = +jwuﬁt

V, x Et = ‘|‘jwﬂﬁz

Realizando todas las anteriores operaciones para la ecuacién (4.1d) obtenemos

de forma andloga para el campo magnético:

- </Z\>< ﬁt) —+ vt X ﬁz = _ngﬁt
Vi X FIt = —jweﬁz
Sin embargo, todavia no se ha llegado a la relaciéon buscada. Para ello, en

primer lugar multiplicamos la primera de las anteriores ecuaciones por jwe y

sustituimos en ésta el valor de —jwe E; dado por la tercera ecuacion:

— {E X [—fy (E X Flt) + V,; X ﬁz] } + jweVy X Ez = (—jwp) (jwe) ﬁt =

= 2% X (E X ﬁt> — vz X (Vt X ﬁz) + jweV; X E. = k?H,
En esta expresion se tiene:
%\X </Z\>< Ht) - _ﬁt
y aplicando la identidad vetorial
A x (Vxé) :—(E-V>/T— (ff-V)g—éx (Vxﬁ)—%V(g-é)

se concluye que
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con lo que finalmente se obtiene
—’)/2ﬁt — ’thHz —|—jw6Vt X _E_jz = k2ﬁt

y despejando la componente transversal de campo magnético en funcién de

las componentes longitudinales:

. 1

= s (jwevt x B, — WtHZ)

En cuanto a la relacion de la otra componente transversal de campo eléctrico
con las componentes longitudinales se puede conseguir de forma analoga al

manipular la ecuacién (4.1d) con lo que se obtiene, finalmente:

_, 1 .,
Bi=ars (_jwwt x H. — Wth>
En las anteriores ecuaciones hay que tener en cuenta que el rotacional trans-

versal de un vector A en coordenadas cartesianas se define como:

O« A 0A,  0A, 0A, 0A;\ _ L1l
AT )’ )
mientras que en coordenadas cilindricas es
L 10A, 0A, 1 [0(pA,) 0A,
VixA=—-——p— o+ — — z 4.12
' pop”  ap” ( p D (4.12)

4.2.2. Conjuntos de soluciones: modos TE, TM y TEM

A partir de las ecuaciones anteriores, se ha demostrado que sélo es necesario resolver
las ecuaciones de onda para las componentes axiales (F, y H,) y que a partir de su
solucién se pueden obtener todas las componentes de campo en el dominio de interés.
Esto es importante porque en la mayoria de las ocasiones serd necesario resolver una
unica ecuacién en derivadas parciales en vez de las seis que corresponderian al total de

las componentes de los campos eléctrico y magnético.
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En general, se suelen separar todas las posibles soluciones que cumplen la ecuacién de on-
da en tres conjuntos independientes de soluciones. Estos tres conjuntos de soluciones son
conocidos como modos TE (modos Transversales Eléctricos), modos TM (modos Trans-

versales Magnéticos) y modos TEM (modos Transversales Electro-Magnéticos).

En el caso de los modos TE, la componente axial del campo eléctrico es nula (E, = 0). Es
decir, sélo existen las componentes transversales de campo eléctrico y en este caso bastara

con resolver la ecuacién de onda cuya incégnita es H,, esto es, la ecuacién (4.9¢).

En el caso de los modos TM, la componente longitudinal del campo magnético es nula
(H, =0) y sélo existen las componentes transversales de campo magnético. Aqui bastara

con resolver la ecuacion de onda cuya incégnita es E,, esto es, la ecuacion (4.9a).

Por 1ltimo, el tercer conjunto de soluciones es aquél en el que tanto la componente lon-
gitudinal de campo eléctrico como la del campo magnético son nulas (E, = H, = 0). En
este caso estamos hablando de los modos TEM, en los cuales las ecuaciones de onda en F,
y H, se cumplen directamente. Las ecuaciones (4.10) parecen indicar que las componentes
transversales de campo seran nulas si lo son las longitudinales. Sin embargo, podemos ver

que esto no ocurrira en el caso en que
K +~*=0 (4.13)

Es decir, se debe forzar una indeterminacién en (4.10) ya que en caso contrario los campos
serfan nulos. Por lo tanto, para los modos TEM no es necesario resolver la ecuacién de

onda para conocer la constante de propagacion 7 sino que su valor es, despejando de
(4.13),

v = xjk = tjw/pe (4.14)

En este ultimo caso, ademas, la velocidad de fase y de grupo coinciden y su valor es:

= (4.15)

La solucion total del campo, esto es, la solucién que proporcionaria la resolucién directa
de las ecuaciones de Maxwell es la suma de los tres modos o conjuntos de soluciones. De
esta forma, el campo en una linea de transmision estara formado por ondas TE, TM y
TEM siempre que todas ellas se propaguen en la linea, es decir, que no estén “al corte”,

como mas tarde explicaremos.
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A continuacién se va a estudiar cada una de estos conjuntos de soluciones o modos,
comenzando por los modos TEM, los mas conocidos por ser los de analisis mas sencillo y

los mas ttiles para la transmision de informacion.

4.2.3. Modos TEM

En la anterior seccién hemos concluido indicando que los modos TEM en una linea de
transmision tienen tinicamente componentes transversales (E, = H, = 0). Expresando de
forma matematica esta condicion y teniendo unicamente en cuenta la solucién para las

ondas progresivas se obtiene:

— —

E=E (r,m)e "

(4.16)

— —

H = Hy (m,m) e

donde 7 y 7 representan las coordenadas transversales a la propagacion de la onda y

v = Jk.

Aplicando las ecuaciones rotacionales de Maxwell a las soluciones TEM de (4.16) se puede

llegar a la conclusiéon de que:

Vtxﬁt:()
Vtxﬁt:()
V.-E, =0
V.-H =0

~V. x E, = jwuH,
VZ X ]—-_it = jWEEt

Dado que se cumple que V; - Et =0y V;- ﬁt = 0, los campos transversales cumplen
la ecuacién de Laplace de estatica y, por lo tanto, es suficiente con resolver un problema
idéntico al de estatica. Consiguientemente el campo eléctrico Et se podréa derivar del

gradiente de un potencial de la forma:
VixE =0 =  E=-V(nmn) (4.17)

donde el potencial sélo dependerd de coordenadas transversales (71 y 72).
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Para calcular la funcion potencial se resuelve la ecuacion de Laplace:
V,-E, =0 = Vip =0 (4.18)

Por lo tanto, para encontrar los modos TEM de una estructura de guiado de ondas elec-
tromagnéticas se debe resolver el anterior problema de estatica mediante la obtencion del

potencial eléctrico en un plano transversal al de propagacién, como muestra la figura 4.1.

Figura 4.1: Linea de seccién arbitraria con dos conductores a diferente potencial

A partir del potencial se puede calcular el campo eléctrico segun (4.17), mientras que el

campo magnético transversal se puede calcular segin la ley de Faraday:

- Yo o 1, 2

Ht = — <Z X Et> = — <Z X Et) (419)
Jwp Ui

donde se ha introducido la impedancia intrinseca del medio, la cual se obtiene como

n = +/p/e. Por lo tanto, puede observarse que los campos eléctrico y magnético deberan

ser perpendiculares entre si y ambos perpendiculares a la direccién de propagacion, tal y

como sucede con las ondas planas que se propagan en un medio ilimitado.

A partir de lo expuesto anteriormente se puede derivar que sélo existiran modos TEM
en estructuras que contengan al menos dos medios conductores no cortocircuitados (a
diferente potencial). En caso contrario, la solucién es la trivial puesto que no existiria
diferencia de potencial entre los conductores implicados: ¢ = cte y E, = f[t = 0. Por lo

tanto, en las guias de onda no existiran modos TEM dado que solo presentan un conductor.

Por ultimo, se debe recordar que todo lo anteriormente calculado para los modos TEM

tiene validez en el régimen permanente sinusoidal. Esto es, debemos tener en cuenta que
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los campos calculados anteriormente estaran multiplicados por el factor e/“. Por lo tanto,
cuando necesitemos conocer la evolucion temporal de los mismos se deberan multiplicar

por el factor anterior y deshacer la transformacion fasorial.

Es importante recordar que la constante de propagacion en los modos TEM cumplia que
v = +jk = +jw,/pe. Si definimos el nimero de onda de corte como k7 = k? + +?, se
puede observar que en este caso los modos TEM tienen un nimero de onda de corte
nulo (k% = k* — k%), lo cual implica que la frecuencia de corte, esto es, la frecuencua a
la que comienza a propagarse el modo es también cero, es decir, que los campos electro-
magnéticos de este modo TEM existen a frecuencias incluso de estdtica, tal como hemos
estudiado antes. No ocurre lo mismo con los modos TM y TE, donde estudiaremos mas

en profundidad estos nimeros de onda de corte dada su importancia.

En resumen, para hallar las expresiones de los modos TEM en una estructura que los

pueda guiar, tal como la linea coaxial o la linea de placas paralelas, se debe:

1. Encontrar el potencial ¢, que es solucién de la ecuacion de Laplace en estatica,

V¢ = 0. Esta funcién contendra algunas constantes desconocidas.

2. La funcién potencial propuesta debe satisfacer las condiciones de contorno impuestas

por la estructura para el voltaje.

3. A partir de este potencial los campos transversales pueden ser hallados con (4.17)
y (4.19).

4. La constante de propagacion de estos modos sera siempre: v = +jk = £jw,/ue

Ademas, suele ser interesante en esta solucién relacionar los campos electromagnéticos
con voltajes y corrientes dado que estamos trabajando con diferencias de potencial. La
ecuacién (4.20) muestra la relacién existente entre el voltaje de dos conductores entre los
que hay una diferencia de potencial en un modo TEM y el campo eléctrico, realizando la
integral de linea del campo eléctrico sobre una curva de z = cte que va desde un conductor

a otro para obtener dicho voltaje:

2
1
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donde ¢; y ¢ son los potenciales en los conductores 1 y 2 respectivamente. La corriente

que fluye en un conductor también puede ser hallada a partir de la ley de Ampere como:

I= §1§ H-dl (4.21)
C

donde C' es el contorno de la seccion transversal de uno de los conductores que forman la

linea de transmision.

Por lo tanto, asociadas al campo eléctrico y al campo magnético existiran unas ondas de

voltaje y de corriente, respectivamente, que tendran la forma:

V = Voe (4.22)
[ =Ie ™ (4.23)

donde las constantes Vj e Iy se hallan segin (4.20) y (4.21), respectivamente.

Por lo tanto, resulta 1til indicar que los modos TEM se pueden describir de dos formas

equivalentes:

1. El modelo de campos, con sus campos transversales.

2. El modelo circuital de constantes distribuidas R, L, G y C, a partir de ondas de co-
rriente y de tensién dependientes de la coordenada de propagacién (z) y del tiempo.

22 7

Las dos descripciones estan ligadas entre si a partir de las relaciones: v (z,t) = f E-dl

1
ei(zt)= ¢, H- dv.

La velocidad de propagacién de las ondas coincide en ambos modelos y la impedancia de
onda del modelo de campos coincide con la impedancia caracteristica del modelo de cons-
tantes distribuidas. Esta analogia es importante dado que permite el uso de herramientas

como la carta de Smith para el diseno de sistemas de guiado de ondas en alta frecuencia.
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Ejemplo 4.1. Linea triplaca: propagaciéon de modos TEM.

La figura 4.2 muestra una seccion transversal correspondiente a una linea triplaca
formada por tres placas paralelas de cobre (o = 5,8 - 107.S/m) separadas por un

sustrato con constante dieléctrica &’ =4 y tand = 1074,

y
A
|
|
; b/2
__ | ¢=V,O S==P X
b2} b/2
1 | 4
b/2 < >
/. ¢| — I 7
< 7 >
(a) Representacion conceptual (b) Esquemético

Figura 4.2: Estructura de la linea triplaca

Si suponemos que la frecuencia del campo eléctrico es suficientemente pequena para
poder despreciar el efecto de bordes (es decir, no suponemos variacién en el eje z),

se hallara para esta estructura:
a) La expresion instantanea del campo eléctrico y el campo magnético.
b) Los pardmetros de linea por unidad de longitud (R, L, C, G).

c) La impedancia caracteristica y la constante de propagacion.

a
Datos: 7= 10, a = 2cm, f = 1,6 GHz, gy = 8,854 - 10712 F/m, pg = 47 - 10~ H/m

a) Expresién instantdnea del campo eléctrico y el campo magnético.

La estructura puede soportar ondas TEM dado que presenta varios conductores a
diferentes potenciales y un tnico dieléctrico. Por lo tanto tendra las componentes
axiales nulas: E, = H, = 0. Asi pues, se puede hacer un planteamiento de estatica

sobre el potencial eléctrico:
Vip=0

160



4.2 Andlisis de las ecuaciones de Maxwell en lineas de transmision

Como el potencial no depende de x, condicién impuesta por el enunciado, la ecuacién
a resolver es
d*¢
dy?

Integrando dos veces la ecuacion de Laplace se obtiene una solucién de la forma

0

¢o=Ay+ B
Suponiendo que la placa central se encuentra situada en y = 0, se obtiene:
Vo=A-0+4B=B = B=1V
En la placa superior, donde y = b/2, el potencial es nulo (¢ = 0) y, por tanto,

b Vo

En la placa inferior se cumple ¢ (y = —b/2) = 0, de donde podemos despejar la

constante A, que para la solucién de la parte inferior denominamos A’:

/b / ‘/0

Por lo que la expresion total del potencial en la linea triplaca es

Vo
¢:—27y+Vo Yy >0
Vo
¢:2?Q+VO Vy <0

Las componentes transversales de campo eléctrico y magnético pueden hallarse co-

mo.
_ @¢
B _ T
t V.o 0y
. % E 10
Ht — ! — —_¢ZE\
n ndy
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Es decir:
Vo
Eb —-27; Vy 2:0
Vo
B, = —2? Yy <0
Vo
H,=-2— Vy>0
bn
Vo
H,=2— VYy<0
bn

b) Pardmetros de linea por unidad de longitud (R, L, C, G).

La capacidad por unidad de longitud de la linea se puede calcular como la capacidad

de dos condensadores en paralelo. Consiguientemente, la capacidad total sera dos

veces la capacidad de las dos placas de ancho a y separacién b/2. La capacidad de
a a

un condensador de placas paralelas viene dada por C = 505rb/—2 = 2e0€, E; asi pues

la capacidad por unidad de longitud de la linea seré:

a
C=2C,= 48067"3 = 1,42nF/m

Por otro lado, para hallar la inductancia por unidad de longitud, L, se recurre a la

relacién, LC' = pe = ppgpe,, de donde se obtiene

E0Er
L= “ch = 31,4nH/m

Para el calculo de la conductancia por unidad de longitud se debe recurrir a la

. 7 O-e
relacion G = C

, donde o, = wepe, tan d, con lo que
E0Er

G =wCtand = 1,43mS/m

Por 1ltimo, la resistencia por unidad de longitud serd R = R,/a (como se vio en el
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1
vV fopg

1 |«
R=—\f f'uO:O,52Q/m
a g

¢) Impedancia caracteristica y constante de propagacion.

1
capitulo 3), donde Ry = —y 0 =
oo

, obteniendo de este modo

La impedancia caracteristica de la linea viene dada por

Z, \/Z 4,7Q
0 — 6_ )

Por otra parte la constante de fase sera

w 27 2
B:—:—f:—f e, = 67rad/m
v c @

JE

Por tltimo, como existen pérdidas tanto en el dieléctrico empleado (ag) como en los
conductores de cobre (a.), la constante de propagacién también presentara parte

real, asociada a dichas pérdidas:

R
.= —=0,055N
o 7 p/m

G2y
g = T = 0,0034 Np/m

a = a.+ ag = 0,0584 Np/m
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Ejemplo 4.2. Propagacion de los modos TEM en la linea de placas para-

lelas.

De nuevo aqui la solucion se puede obtener mediante la resolucion de la ecuacion de
Laplace. Vamos a asumir que la anchura de la linea es mucho mayor que su altura,
con lo que se puede ignorar cualquier variaciéon del campo eléctrico en x y también

que no existiran efectos de borde apreciables.

Figura 4.3: Estructura de la linea de placas paralelas

Por tanto, de nuevo la ecuacién de Laplace se reduce a una ecuacion diferencial de
una variable:
2 ¢
Vtgb(x,y):ﬁ:O paral0 <z <wy0 <y <d
Y

Asumiremos en este caso que el conductor inferior se encuentra conectado a tierra
(potencial cero) y que el metal superior tiene un potencial Vj. Asi las condiciones
de contorno serén ¢ (x,0) =0y ¢ (z,d) = V.

Como vimos antes, la solucion general de esta ecuaciéon de Laplace simplificada se

puede expresar como una funcién lineal en y:
¢(zy) = A+ By

donde las constantes A y B se pueden obtener de las condiciones de contorno ante-
riores.

De esta forma, y como se muestra en el apartado 3.5.1 del anterior capitulo, se
pueden obtener los campos eléctrico y magnético, asi como las expresiones para
el voltaje y la corriente en esta linea de placas paralelas. Remitimos alli al lector
para que revise el procedimiento usado para el estudio de los modos TEM en esta

estructura.
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4.2.4. Modos TM

Los modos u ondas TM se caracterizan por presentar una componente de campo magnético

longitudinal nula (H, = 0), es decir, los campos eléctrico y magnético son de la forma

(4.24)

E = Et (ri,) e "+ E, (11,73) e 7?2
H = ﬁt (11,72) 7%

donde 7 y 75 representan las variables espaciales transversales a la direccién de propaga-

cion de la onda.

Puede observarse que se ha incluido aqui tan sélo la solucién de la onda progresiva y no la
regresiva. Planteando la ecuacién de onda vectorial para el campo eléctrico y separando

dicha ecuacion en las partes transversales y longitudinales, se tiene

VIE.+KE, =0 (4.25)
V2E, + K2E, = 0 (4.26)

donde k? = k? + v* = k* — 32 # 0, asumiendo que la gufa no tiene pérdidas o éstas son

despreciables y, por tanto v = j.

El plan de actuacién aqui para obtener las dos incognitas presentes en las ecuaciones
(4.25) y (4.26), esto es, E y ke, parece claro: resolver la ecuacién de onda escalar (4.25),
mas sencilla que la vectorial (4.26), para hallar E, y k., y obtener el resto de componentes

(transversales de campo eléctrico y magnético) mediante las ecuaciones (4.10).

El tipo de ecuacién que aparece en (4.25) se denomina en términos algebraicos autosistema
y no tiene una unica solucion, sino infinitas. Cada una de estas soluciones nos propor-
ciona un autovalor, en nuestro caso k., y una autofuncién asociada a él, en nuestro caso
E.., que caracterizan completamente esa solucién o modo. Aunque formalmente al tratar
un modo concreto deberfamos referirnos al autovalor y autofuncién n-ésimos k., vy FE.,

respectivamente, para simplificar la notacion vamos a eliminar esta referencia al modo n.

El conocimiento de k. proporciona informacién sobre la propagacién del modo, ya que
ahora la constante de propagacion v es funcién del ntimero de onda k = w, /e y del
nimero de onda de corte k.. Es decir, a diferencia de los modos TEM, la constante de

fase 8 no sera igual a k, sino que se determinara a partir de k..
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Una vez resuelta (4.25), el cdlculo para cualquier modo TM de las componentes transver-
sales de los campos magnético y eléctrico a partir de E, es sencillo. Partiendo de (4.10) y
teniendo en cuenta que H, = 0, se obtiene

-7

Et - ?Vth (427)
L Jwe N — Jwe __
Ht = ?Vt X (EZZ) = 12 Z X Vth (428)

Se puede observar que las componentes transversales eléctricas y magnéticas del modo TM
son ortogonales entre si y el cociente de sus moédulos es el mismo para cualquier punto
de la guia o linea. Esta relacién entre componentes transversales eléctrica y magnética se

puede definir de manera formal mediante del concepto de impedancia del modo TM:

2 X Et Et Y
Ity = —=5—= 5——= - (4.29)
Ht Ht X Z Jwe
Por lo tanto, el campo magnético transversal se puede expresar como:
S 1 _
i = (2 X Et> (4.30)

TM

En términos de componentes rectangulares de campo esta tltima ecuacién (4.30) puede

expresarse como: E, - E,

7 = —= 4.31
™= = (4.31)

En el caso de las guias de onda metalicas, los contornos de las mismas estan conformados
por paredes metdlicas, que en este estudio consideraremos sin pérdidas (metales ideales
o con conductividad infinita). La condicién de contorno es, por tanto, de pared eléctrica,
donde se cumple que el campo eléctrico tangencial a la pared es nulo. En el caso de los
modos TM, la incégnita de la ecuacién de onda (4.25) coincide con la componente sobre
la que aplicar las condiciones de contorno, dado que E, es tangente a todas las paredes
conductoras:

E.| 0 (4.32)

sup.cond. =
Si esta condicion se cumple, es facil comprobar que el resto de componentes transversales
de campo eléctrico y magnético también cumpliran sus respectivas condiciones de contorno

sobre las paredes metalicas de la guia de onda, es decir,

EtT|sup.cond. =0 = th|sup.cond. =0 (433>
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Con el subindice 7 se indica la componente tangencial, mientras que n hace referencia a
la componente normal a la pared eléctrica. Con (4.32) y (4.33) se observa que el campo
eléctrico en la pared conductora debe ser normal a ésta, dado que todas las componentes
tangenciales son nulas y, por tanto, el campo magnético debe ser tangencial, dada la

perpendicularidad entre ambos.

Frecuencia de corte de los modos TM

Una cuestion muy importante para cada uno de los modos es la frecuencia a partir de la
cual podrd propagarse por la linea. Para hallar este valor nos debemos fijar en (4.34), que
define la constante de propagacién v para cada modo. Se puede apreciar en esta ecuacion
que v es una raiz cuadrada cuyo radicando podra ser positivo o negativo en funcién del

valor k. y de la frecuencia.

v =k — k? — v =t\k? —k? (4.34)

El radicando serd negativo siempre que k* = w?ue > k?, esto es, cuando la frecuencia sea
suficientemente alta para que k sea mayor que el nimero de onda de corte. En este caso

la constante de propagacién es imaginaria y se puede expresar como:

ke <k = v=jp donde f = / k% — k2 (4.35)

En este caso las componentes de campo de la onda progresiva son proporcionales al término
e 7% y por lo tanto no se atenuaran sino que tendrdn un comportamiento puramente

oscilatorio con la distancia, con lo que se produce la propagacién del modo.

También puede suceder que la frecuencia no sea suficientemente alta y que, consiguien-
temente, se cumpla que k* = w?ue < k?. En este caso, la constante de propagacién sera

real y se puede expresar como:

ke >k = T=a donde o = \/ k2 — k? (4.36)

Al contrario que en el caso anterior, todas las componentes de campo seran proporcionales
a e~ y por lo tanto los campos no se propagaran por la guia pues se atenuaran a medida
que progresan en z. Los modos que cumplan esta condicién se denominaran evanescentes

o al corte.

Relacionada con el niumero de onda de corte del modo existe una frecuencia limite hasta la

cual no hay propagacion y a partir de la que se propagara ese modo, es decir, la frecuencia
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para la que k = k.. Esta frecuencia limite se denomina frecuencia de corte del modo y se

obtiene como

ke
Com e

Je (4.37)

tanto para modos TM como TE.

Como puede apreciarse, la frecuencia de corte es funciéon de la permitividad eléctrica y la

permeabilidad magnética del medio, asi como del modo que estemos considerando.

Este concepto de frecuencia de corte no se encuentra en los modos TEM, ya que para éstos
siempre existe propagacion. Esto es asi porque la constante de propagacién es siempre

imaginaria para el caso de los medios ideales (sin pérdidas).

En el caso de que aparecieran pérdidas, seguiria existiendo propagacién, pero a su vez

irfan disminuyendo las amplitudes de los campos debido a estas pérdidas.

En la figura 4.4 se muestra la variacién de la constante de propagacion v para un modo
TE o TM con la frecuencia normalizada respecto de la frecuencia de corte y las constantes

de atenuacién y de fase para cada uno de los intervalos considerados: f < f.y f > f..

x1078
9_

Constante de propagacion

O 1 1 1 1 1 1 1
0 0.5 1 1.5 2 25 3 35 4

Frecuencia / Frecuencia de corte

Figura 4.4: Constante de propagacién en funcién de la frecuencia de trabajo

En esta figura se puede observar que la constante de propagacion tiende asintéticamente

a la constante de propagacién del modo TEM. También se aprecia cémo para frecuencias
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menores a la de corte el modo no se propagard, teniendo una constante de propagacion
real «, mientras que para frecuencias superiores a la de corte el modo se propagara con

una constante de propagacién imaginaria j3.

Por ltimo, se debe remarcar que la frecuencia de corte es fundamental para los modos
TM y también para los modos TE, como se verd mas adelante. Para esta ultima clase de

modos el comportamiento serd totalmente andlogo.

Relacion de la frecuencia de corte con otras magnitudes

A partir de (4.35) y (4.37) la constante de fase se puede relacionar con la frecuencia de

corte segun la expresion

(4.38)

Una magnitud que se puede usar en vez de la frecuencia de corte es la longitud de onda

de corte, la cual se puede definir como

Ao = — (4.39)

La longitud de onda en la linea define la distancia entre dos puntos con una misma fase,
es decir, cada cuanto se repite el patrén espacial del modo que se esta propagando. En los
modos TEM esta longitud de onda tiene el valor A, = 27/8 = ¢/ f donde ¢ = 1/,/u€ es

la velocidad de propagacion en el medio considerado.

Por lo tanto, en los modos TEM la longitud de onda en la linea es la longitud de onda
asociada tradicionalmente a la frecuencia de una onda plana que viaja en el espacio libre

o en un medio dieléctrico.

Sin embargo, para los modos TM y TE, la longitud de onda en la linea o guia no coincidira
con la de una onda plana, ya que la constante de fase sera diferente de la de los modos
TEM. Para los modos TM y TE, la longitud de onda en la linea o guia se puede relacionar

con la frecuencia de corte segin:

A== ——— (4.40)
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donde, ahora si, A es a la longitud de onda definida en el espacio libre o en un modo TEM.

La impedancia del modo TM también se puede relacionar con la frecuencia de corte:

Y
Jwe

Se puede apreciar que el comportamiento de la impedancia dependera de la frecuencia.
De hecho, para frecuencias superiores a la de corte la impedancia es positiva y real, lo que
supone propagacién y transmision de potencia. Por el contrario, para frecuencias inferiores
a la de corte, la impedancia es imaginaria, lo que implica que no existird ni propagacion

ni transmision de potencia.

También se debe comentar que cuando en los modos TE y TM se habla de “impedancia
caracteristica” de la linea, en realidad se trata de la impedancia del modo que se esta
propagando por dicha linea y que la impedancia caracteristica de la linea, formalmente
hablando, no existe para este tipo de modos, ya que en ellos no se pueden definir los

conceptos de diferencia de potencial y corriente.

4.2.5. Modos TE

Los modos TE no presentan componente longitudinal para el campo eléctrico (£, = 0),

por lo que podemos expresar este tipo de soluciones en una linea o guia como:

— —

H=H,(r,m2)e "+ H,(1,m2) e *Z
(4.42)
E = Et (11,m2) €77
donde 7, y 7 representan las variables espaciales transversales a la direccién de propaga-

cion de la onda.

Como se hizo con los modos TM, se ha considerado aqui uinicamente la solucién para la
onda progresiva. La consideraciéon de una onda regresiva nos llevaria a la misma solucion
anterior aunque el signo en la funcién exponencial cambiaria. Como ocurria con los modos
TM, la constante de propagacion v que aparece en (4.42) depende de k = w,/ue y del

numero de onda de corte k..
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Por lo tanto, para hallar los diferentes modos TE que se propagan en una linea o guia
es fundamental resolver la ecuacion de onda para el campo H,. Para ello, como se hizo
en los modos TM, se imponen las condiciones de contorno que cumple dicho campo en
la estructura de guiado. Esta ecuacién presentara infinitas soluciones que cumpliran las
condiciones de contorno, y para cada una de las soluciones existira un autovalor k. y una
solucién de campo asociada o autofuncion H,. El nimero de onda de corte k. proporciona

las caracteristicas de propagacién de la guia o linea, ya que

7=k - kP — v =E\k?—k? (4.43)

Una vez hallada la componente H,, el resto de componentes de campo pueden obtenerse

a partir de (4.10) que, para E, = 0, se convierten en

. =

H, = 7 V. H, (4.44)
L T Jwp . Jwp

Et = 2 Vt X (HZZ) = ?2’ X VtHz (445)

donde se observa de nuevo que las componentes transversales de campo eléctrico y mag-
nético son ortogonales entre si, que unicamente dependen de H, y que presentan una
relacién de médulos constante en cualquier punto de la seccién de la guia. Por ello, de

nuevo aqui se puede definir el concepto de impedancia de modo como

2% B E >,
A R R (4.46)
Ht HtXZ Y

De nuevo, en términos de componentes rectangulares de campo esta iltima ecuacion puede

expresarse COINo:

L, BB
TE—Fy— Hx

(4.47)

Como se vio para los modos TM, en las guias de onda metalicas el contorno esta forma-
do por paredes metdlicas, que en este estudio consideraremos sin pérdidas (conductores
ideales o con conductividad infinita). La condicién de contorno es, por tanto, de pared
eléctrica. Como vimos, una pared eléctrica impone que el campo eléctrico tangencial a
ella sea nulo. Sin embargo, la incdgnita en la ecuacién de onda (4.9¢) es H, y sobre ella

debemos aplicar la condiciéon de contorno. Teniendo en cuenta la primera expresién de
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(4.10) y que E, = 0 para los modos TE, se puede obtener la condicién sobre la compo-
nente longitudinal de campo magnético a partir de la condicién sobre campo eléctrico, y

resulta ser

OH,
on

sup.cond.

=0 (4.48)

donde 7 es el vector normal a la pared eléctrica.

Si esta condicion se cumple, es facil comprobar que el resto de componentes transversales
de campo eléctrico y magnético también cumpliran sus respectivas condiciones de contorno

sobre las paredes metalicas de la guia de onda.

E,| 0 = Hy 0 (4.49)

sup.cond. = sup.cond. =

donde t indica transversal, 7 tangencial y n normal al conductor. Esto es, la componente
tangencial de campo eléctrico y la componente transversal de campo magnético normal

al conductor se anulan en la superficie de éste.

Frecuencia de corte de los modos TE

Siguiendo la misma linea de analisis realizada en los modos TM, llegamos a la expresién

de frecuencia de corte que vimos alli (4.37):

ke
C2m /e

Je

Relacion de la frecuencia de corte con otras magnitudes

Las expresiones que relacionan la constante de fase 3y la longitud de onda en la guia A,
con la frecuencia de corte coinciden con las vistas para los modos TM. Sin embargo, para

la impedancia de un modo TE tenemos

(4.50)

De nuevo se observa que el comportamiento de la impedancia dependera de la frecuencia,

siendo positiva y real para frecuencias superiores a la de corte, lo que supone propagacion
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y transmisién de potencia, e imaginaria para frecuencias inferiores a la de corte, lo que

implica que no existird ni propagacién ni transmision de potencia.

4.2.6. Potencia transmitida, potencia disipada y energia alma-

cenada

Para obtener las expresiones de potencia transmitida por un modo (TE, TM o TEM),
potencia disipada y energia almacenada partimos de las ecuaciones de Maxwell (4.1¢) y
(4.1d). Ahora asumimos que los materiales que forman la estructura de guiado pueden
tener pérdidas y, por tanto, hemos de contar explicitamente con una corriente inducida
en el material conductor, en el dieléctrico o en ambos. Por ello empleamos la forma mas

general de las ecuaciones de Maxwell de rotacional:

VXE=—=—jwuH (4.51)
ot
VXH:J—l—W:UEijweE (4.52)

donde se ha tenido en cuenta la relacién constitutiva

-

J=0oFE (4.53)

que relaciona la corriente inducida por el campo eléctrico con éste a través de o, la
conductividad del conductor o la conductividad efectiva del dieléctrico, dependiendo del

material disipativo.

Multiplicando escalarmente H* por (4.51) y E por el conjugado de (4.52) tenemos

— - 512
H*-VxE:—jwu‘H‘ (4.54)

= = 512 512
E~V><H*:<7’E —jwe |E (4.55)

Es importante senalar que, dado que hemos asumido que las pérdidas del dieléctrico estan
modeladas por o, la permitividad eléctrica sera un nimero real. Si o sélo tuviera en
cuenta las pérdidas del conductor, las pérdidas del dieléctrico deberian modelarse en la

parte imaginaria de la permitividad, como vimos en el capitulo anterior, es decir,

o
e=c¢o(e —je") =epe’ — ja (4.56)
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y, por tanto, (4.55) serfa

. . L2 12
BE-VxH =o|E| —jwe E’ (4.57)
Ahora empleamos la identidad vectorial
V-(Exﬁ*>:ﬁ*-VxE—E-Vxﬁ* (4.58)
y podemos escribir
L2 12 L2
v (ExH*)—jw(sE —/L‘H)—UE (4.59)

donde E x H* es el vector de Poynting, que indica el flujo de energia electromagnética que
fluye por unidad de superficie. Esta ecuacién es el teorema de Poynting en su forma dife-
rencial y expresa la ley de conservacién de la energia. Para entender mejor su significado

vamos a integrar (4.59) sobre un volumen V' delimitado por una superficie S:

//v E><H* :—a///‘E‘ dv + juw // M/V//‘ﬁfdv (4.60)

Aplicando el teorema de la divergencia
// (E x ") -ds = // V- (Bx ) v (4.61)
S v

donde 7 es el vector normal a la superficie S, y multiplicando a ambos lados de (4.60) por

1/2 para obtener potencias medias, se llega a la forma integral del teorema de Poynting:

]. — —
5// (E x H*) ids = —Pp, — 2jw (Uy, — U.) (4.62)
donde 1
Ue = Zé‘ // (463)
v
es la energia eléctrica almacenada en el volumen V',
1
v

174



4.2 Andlisis de las ecuaciones de Maxwell en lineas de transmision

es la energia magnética almacenada en V' y

P, = %a /V// | v (4.65)

es la potencia disipada en V.

El flujo de potencia a través de una superficie S que engloba un determinado volumen V'
se puede, por tanto, calcular con (4.62), pero debemos tener en cuenta que esta potencia
es compleja y estd compuesta por una parte real o potencia activa, que efectivamente se
esta transmitiendo, y una parte imaginaria o potencia reactiva que no se propaga y que

estd relacionada con las energias eléctrica y magnética almacenadas en el volumen.

Para entender mejor estos conceptos vamos a analizar el flujo de potencia en un tramo
de una guia de onda arbitraria como la de la figura 4.5. Las superficies transversales S}
y S5 que delimitan en el eje z este tramo son iguales y el vector normal a ellas se define
hacia fuera del volumen del tramo. La superficie S5 es la superficie lateral de la guia que,
por simplificar, asumimos como pared eléctrica, lo que significa que el flujo de potencia a
través de ella sera nulo.
P
~ n 2
n

Figura 4.5: Guia con seccion transversal arbitraria

Lo que indica (4.62) sobre esta estructura es que el decremento en la potencia transmitida

desde S7 a Ss, es decir, la potencia activa que sale por S, menos la que entra por Si,
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coincide con la potencia disipada en el volumen existente entre ambas superficies. Dicho

con otras palabras: la potencia disipada en ese tramo ya no puede ser transmitida.

[ E x H*) -7d 1.66
L—Te //( X >~n5 (4.66)
S

Esta potencia disipada puede ser debida a las pérdidas en el dieléctrico o en el conduc-
tor. No se contemplan aqui las pérdidas magnéticas ya que no se emplean materiales

magnéticos en lineas o guias.

La potencia disipada en el dieléctrico se obtiene aplicando (4.65), donde o es la conduc-

tividad efectiva del dieléctrico con pérdidas que se presenté en el capitulo 3, es decir,

O = wepe tan § = wepe” (4.67)

Para la potencia disipada en el conductor se puede emplear la misma expresion, donde o
es la conductividad eléctrica del conductor. Sin embargo, esto requiere conocer todas las
componentes del campo eléctrico en la superficie del conductor. Como hemos visto, en el
procedimiento de obtencién de los campos en una guia asumimos inicialmente que ésta
no tiene pérdidas en su contorno, es decir, se considera que los conductores que la forman
son sin pérdidas. Esta asuncién nos lleva a aplicar la condicién de contorno de campos
eléctricos tangenciales nulos sobre la superficie del conductor, que si existiran cuando hay

pérdidas, y, por tanto, no nos permite aplicar correctamente (4.65).

Sin embargo, si podemos emplear la expresién equivalente

Ry
PLCZT\/

cont

512
AN (4.68)

donde R, es la resistencia superficial que vimos en el capitulo 3 y que depende tinicamente

de las propiedades del material conductor:

wii
20

R, = (4.69)

_>
y Js es la densidad superficial de corriente en el conductor, que se puede obtener me-

diante la condiciéon de contorno de pared eléctrica sobre campo magnético en el contorno
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conductor:
J,=nx H (4.70)
cont
En cuanto a la parte imaginaria de (4.62), ésta representa el flujo neto de energia reactiva
entrante al volumen definido. Dicho flujo es igual a la diferencia de energias eléctrica y

magnética almacenadas en el interior:

—1 . .
% (U = U) = —~Sm // (E x H*) fids (4.71)
1+S2

Para los modos que se propagan, es decir, aquellos cuya frecuencia de trabajo es mayor que
su frecuencia de corte, el producto E; x H; es siempre real, por lo que la parte imaginaria
del flujo transversal es cero. Sin embargo, para los modos que estdn al corte, o para las

ondas estacionarias, existird parte imaginaria, para £, x H; .

Como hemos dicho antes, la parte real de la integral del vector de Poynting sobre una
superficie proporciona el flujo de potencia electromagnética. Por tanto, podemos calcular
la potencia transmitida por el modo en un punto determinado de la guia o linea como la
parte real de la integral del vector de Poynting sobre la superficie de la seccién de la linea
o guia. Teniendo en cuenta que el producto escalar del integrando restringe el calculo sélo
a las componentes longitudinales del vector de Poynting, es evidente que las componentes

longitudinales (segin z) de E y H no afectan al resultado. Por tanto,

P — ln Bt nas| =2 [ |G s = 2
= gte | | (Boxcity) mas| =5 [ A as= o, f

trans Strans StTans

12
E| ds  (4.72)

donde Z es la impedancia del modo en cuestién, es decir, Zrgnr, Z1E 0 Z1as.

4.3. Guias de onda rectangulares

Las guias de onda rectangulares fueron unas de los mas tempranos medios de transmision
guiados usados para transportar senales de microondas y todavia se usan en multitud de
aplicaciones tales como radar, hornos de calentamiento por microondas, satélites, etc. Por

ello, existe una gran variedad de componentes tales como acopladores, detectores, aisla-
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dores o atenuadores, disponibles comercialmente para multitud de bandas de microondas
desde 1 GHz hasta 220 GHz.

Las guias rectangulares pueden propagar modos TE y/o TM, pero no modos TEM porque
solo hay un conductor presente al mismo potencial. En este punto se van a aplicar los
resultados sobre modos TE y TM de la seccion anterior a las guias rectangulares que son
las mas utilizadas en el mundo de las comunicaciones. En la figura 4.6 se muestra una guia
rectangular con la definicién de los diferentes ejes y dimensiones asociadas. Supondremos
que todas las paredes se construyen con materiales conductores perfectos y que éstas
estdn situadas sobre planos constantes en x e y (no existird ninguna pared para un plano
z = cte). También se pueden observar las dimensiones transversales de la guia a y b,
estando la dimension a asociada al eje x y b al eje y. Por convencién siempre se cumple

en la literatura y en nuestro desarrollo que a > b.

Figura 4.6: Ejes y dimensiones de la guia rectangular

Como vimos, para encontrar los campos en el interior de la guia, tanto para los modos

TE como TM, se debe resolver el mismo tipo de ecuacion de onda:
VIA, + kA, =0 (4.73)

donde A, representa F, o H, si consideramos los modos TM o los modos TE, respectiva-

mente.

Podemos resolver la ecuacién (4.73) por separacién de variables, esto es, supondremos
que:
A (zy) =X (2)Y (y) (4.74)
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donde las coordenadas transversales son x e y y X () e Y (y) son las funciones que
definen a A, (z,y). Utilizando esta expresién e introduciéndola en (4.73) se obtienen dos
ecuaciones diferenciales cuya solucion general es una combinacién lineal de exponenciales
o, de forma equivalente, se puede obtener una solucién general para este ecuacién con

funciones trigonométricas:

A, = [Acos (kyx) + Bsen (kyx)] [C cos (kyy) + D sen (kyy)] (4.75)

Obtencién de (4.75):

Desarrollando (4.73) en coordenadas rectangulares

0?A, 0%A,
0x? * 0y?

+ kA, =0
y sustituyendo la incégnita A, por la expresion (4.74) se tiene

XYy 9*°XY )
O0x? * dy? ThAY =0

Desarrollando las derivadas:

0?X 0’y
o7y T a—y2X+k3XY =0
y dividiendo por XY
o°x Y
% + 873/2 = —k?

En esta ecuacion se observa que la suma de una funcién dependiente de x y de
otra dependiente de y proporciona siempre una constante —k?2, lo que significa

que cada funcién sera una parte de esa constante, es decir,

*X 2y
e
2 SE
aF =
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con
K2+ k. =k

Es sencillo comprobar que la solucién de estas dos ecuaciones diferenciales son
funciones exponenciales y, mas concretamente, con exponente imaginario, ya
que aparece un signo negativo delante del cuadrado del niimero de onda de

corte correspondiente. Por ejemplo, para la funcién en x,

X = Cetikem

Por tanto, la solucién serda una combinacion lineal de este tipo de soluciones,
es decir,
X = Cleijkzx -+ 026]1%1

Teniendo en cuenta la férmula de Euler

e/*® = cos (kyx) + jsen (kyx)

también se puede poner la solucién de la funciéon X como combinacién lineal

de senos ¥y €OSenos:

X = Acos (kx) + Bsen (k)

El desarrollo para la funcién Y es andlogo, por lo que la solucion A, sera de

la forma

A, = [Acos (kyx) + Bsen (kyx)] [C cos (kyy) + D sen (kyy)]

Una vez resuelta la ecuacién de onda de forma general (observe que no se ha particula-
rizado el estudio para ningin modo en concreto) se va a proceder a analizar la solucién

particular para cada modo TM o TE.
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4.3.1. Modos TM en la guia rectangular

Para los modos TM, la solucién A, se corresponde con la componente axial de campo
eléctrico (A, = E,) puesto que, en este caso, H, = 0. En cuanto a las condiciones a
aplicar para este tipo de soluciones, el campo eléctrico tangencial sobre las paredes debe

ser cero, o lo que es lo mismo, E, = 0.

Como se observa en la figura 4.6, las paredes conductoras estan situadas en los planos
r=0,y=0,2=aey=>b,lo que impone las siguientes restricciones para la solucion

propuesta para FE.:

x=0 =A=0
mm
r=a = Bsen(kya)=0 =k, =— ;m=12 ...
a (4.76)
y=20 =(C=0
nw
| y="0 = Dsen (k,b) =0 :>ky:T n=12...

Por consiguiente, la componente axial de campo eléctrico puede expresarse como:
E, = Asen (kyz)sen (kyy) (4.77)

donde el producto de las constantes BD ha sido sustituido por la constante A.

Se puede comprobar en (4.77) que los subindices m y n no pueden ser cero porque el

campo eléctrico se anularia.

Aplicando (4.27) para hallar las componentes transversales del campo eléctrico a partir
de (4.77) obtenemos:

—JB
(4.78)
—Jp
E, = 7Aky sen (k,x) cos (kyy)

[

Comprobando las soluciones obtenidas en (4.76-4.78) podemos apreciar que para cada
pareja de valores (m,n) tendremos una solucién de campo eléctrico axial y una constante
de propagacién v diferente. Por lo tanto, a cada uno de estas soluciones diferentes la

denominaremos modo TM,,,,,.
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Para obtener las componentes de campo magnético podemos recurrir a la ecuacion (4.28)
o bien aplicar la relacion existente entre las componentes transversales de campo eléctrico

a través de la impedancia de la guia, esto es:

4.3.2. Modos TE en la guia rectangular

Para los modos TE, la solucién A, se corresponde con la componente axial de campo
magnético (A, = H.) puesto que, en este caso, F, = 0. En cuanto a las condiciones a
aplicar para este tipo de soluciones, como vimos en el apartado 4.2.5, la derivada normal

de la componente axial del campo magnético sobre las paredes de la guia de onda debe

OH, o
ser cero, esto es, S = 0. Las paredes se sitian en los planos =0,y =0, x =a e
n

cont
y = b, lo que impone las siguientes restricciones para la solucion propuesta para H,:

(2=0 =DB=0
mm
r=a = Asen(k,a)=0 =k, =— ;m=0,1,...
a (4.80)
y=0 =D=0
nm
| y="0 = C'sen (k,b) =0 :>ky:T n=0,1,...

De este modo, la componente axial de campo magnético puede expresarse como:
H, = Bcos (kyz) cos (kyy) (4.81)

donde el producto de las constantes AC' ha sido sustituido por la constante B. Aplicando

(4.44) se obtienen las componentes transversales de campo magnético:

jp

H, = k—gBk:x sen (k,x) cos (kyy) (4.82a)
jp

H, = k;_gBky cos (k,x) sen (kyy) (4.82b)
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Mediante (4.45) o a partir de la definicién de la impedancia de los modos TE se pueden

hallar las componentes transversales de campo eléctrico:

g = — Ea; = ZTEHy; Ey = _ZTEH:C (483)

Es importante hacer hincapié en que para las expresiones (4.81, 4.82a, 4.82b) que muestran
la solucion de campo magnético, los valores m y n pueden ser nulos por separado, puesto
que en este caso H, no se anula. Sin embargo, para el caso particular del modo TEy, la
componente axial de campo magnético seria constante de valor B y, ademas, el resto de

componentes serian nulas. Por lo tanto esta constante B seria también nula.

Asi pues, como conclusion importante, no existird el modo TEqq o, lo que es equivalente,

para los modos TE,,, los indices m y n pueden ser cero por separado, pero no a la vez.

4.3.3. Caracteristicas de propagacion de los modos TE y TM

Como se ha podido comprobar, las expresiones de los campos para los modos TE,,, y
TM,,.,, son distintas en todos los casos. Por el contrario, la propagacién se puede estudiar
de manera conjunta para los modos con idénticos indices (m,n) porque en ambos casos la

constante de propagacién coincide:
2 2

mm nm
N (—) + (—) —wlpe (4.84)
a b
En este caso, las frecuencias de corte para cada modo viene dadas por

1 m n
Jemn = NI (;) + (3) (4.85)

Por lo tanto, excepto para los modos con algiin subindice nulo, las frecuencias de corte de

los modos TE,,,, y TM,,,, coincidiran.
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Conviene recordar que en la seccién 4.2 se advirtio de que el campo total en la guia
era la combinacién lineal de todos los modos posibles TE,,, y TM,,, que se propagan
en la guia. Por lo tanto, si la frecuencia de trabajo en la misma es superior a varias
frecuencias de corte, entonces la energia se descompondra en todos los modos posibles
que se pueden propagar y que hayan sido excitados. Este fenémeno es perjudicial en
términos de comunicaciones porque produce dispersién, dado que los diferentes modos se

propagan con diferentes velocidades.

Por lo tanto, para evitar la dispersion de energia es importante que por la guia se propague
un unico modo, que sera el que transporte toda la energia, lo que requiere que el resto
de modos estén al corte. Asi pues, generalmente se trabaja con el modo fundamental
de la guia dejando los modos superiores al corte. En la figura 4.7 se muestra la curva
normalizada de la frecuencia de corte del modo (m,n) respecto a la frecuencia de corte

del modo TEjq en funcién de la relacién de las dimensiones de la guia b/a, es decir,

(4.86)

1.0

0.9

0.8
a

0.6

0.5

04

0.3

Figura 4.7: Frecuencia de corte normalizada de los modos TE y TM en funcién de la relacién de aspecto
de la guia
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Esta figura muestra dicha relaciéon para los primeros modos en aparecer, esto es, los de
menor frecuencia de corte. Para interpretar la figura 4.7 debemos comenzar a partir del
eje de ordenadas (en funcién de la relacién b/a presentada por la guia) y desplazarnos
hacia la derecha (que significa crecer en frecuencia). Cuando cortamos una curva de un

modo determinado significa que este modo comienza a propagarse.

Puede apreciarse que el primer modo que se propaga siempre es el modo TE;q, por lo
que se le suele denominar como modo fundamental de la guia rectangular. Si continua-
mos creciendo en frecuencia empezaran a propagarse otros modos. El siguiente modo en

propagarse sera el TEgy; o el TEy, dependiendo de la relaciéon de aspecto de la guia.

Como interesa tener el mayor ancho de banda posible sin que aparezca otro modo superior
en la guia a parte del fundamental, a partir de la figura 4.7 parece claro que la relacion de
aspecto ptima serd aquella que cumpla b/a < 0,5. Cumpliendo esta relacién de aspecto
siempre aparecerd el modo TEyy antes que el TEq;, lo cual proporciona un mayor ancho
de banda monomodo para la guia de onda. La relacién que se elige en las guias de onda
normalizadas es b/a = 0,5, puesto que permite minimizar el riesgo de rotura del dieléctrico
en la guia al aumentar la potencia maxima que puede transmitir la guia de onda. En la
proxima seccién veremos que la potencia transmitida por una guia de onda rectangular
depende directamente del tamaiio de la seccién de la gufa S = ab = 0,5a2. Si seguimos
reduciendo la relacién b/a no mejoraremos el ancho de banda, pero si disminuird la méxima

potencia que puede transmitir la guia.

4.3.4. Potencia transmitida para los modos TE y TM y pérdidas

en la guia

En las seccion 4.2.6 se estudié la expresion general de la potencia para los modos TE y

TM. Si particularizamos estas expresiones para cada tipo de modo obtenemos:

MODOS TE: P Z/‘ . [/|H|d (4.87)

2271k
Zont ( £\
2 T™ 9
ds =5 <?> // B, ds (4.88)
S

2
ds =

n2
QZTE

2

7z
MODOS TM:  Pp— TM//)ﬁi
S
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Pérdidas debidas al conductor

Los conductores que conforman una guia de onda no son ideales (no presentan una con-
ductividad infinita), sino que se caracterizan por tener pérdidas debido al efecto pelicular.
Como vimos en el capitulo 3, este efecto indica que para materiales metalicos reales la
corriente circula no sélo por la superficie del metal sino que penetra en su interior a lo
largo de una capa delgada de espesor ¢, conocido como profundidad de penetracion. Asi
pues, si el conductor tiene una resistencia no nula, se puede obtener la potencia disipada
por unidad de longitud debida a las paredes de la guia de onda con la ecuacién (4.68) que

reproducimos aqui por comodidad:

R, S 2
Pro= / [
cont
con
R ! 4.89
s — 0__5 ( : )
) ! (4.90)
- T fuo ‘
J,=nx H (4.91)

cont

donde R, es la resistencia superficial del conductor, js es la corriente superficial del conduc-
tor, y el contorno es el definido por las paredes metalicas de la guia. En estas expresiones,
ademas, o representa la conductividad del conductor, i su permeabilidad y f la frecuencia

de operacion.

A partir de esta ecuacion se puede determinar la atenuacion que sufre la senal al transmi-
tirse por la guia debida a las pérdidas presentes en sus paredes metalicas. Esta atenuacion

viene dada, como se vio en el capitulo anterior, por:

PLC Np
= — 4.92
Qe QPT<II1> ( ) )

siendo Pr la potencia transmitida por el modo considerado.

Dado que generalmente el modo méas usado en las guias de onda rectangulares es el
modo TE;, es interesante concretar este estudio para los modos TE,,,. En este caso la

atenuacion se puede expresar, tras usar las ecuaciones (4.87-4.92) particularizadas para
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estos modos, como

donde
2 sii=0
R; =
1 sii#0

y que en el caso de los modos TE,,q se puede simplificar para obtener

(4.94)

Puede observarse en (4.94) que la atenuacién en los conductores depende de la frecuencia
de trabajo. Resulta interesante representar esta ultima expresion en funcién del término
f/fe En la figura 4.8 se muestra la evolucién de esta expresién. Puede observarse c6mo
existe un minimo en funcién de la frecuencia de trabajo y la frecuencia de corte situado
en el valor f/f. = 1+ /2. A partir de esta frecuencia, la atenuacién o, crecerd, por lo
que, si es posible, en nuestra aplicacién es aconsejable situarnos en el anterior minimo

para tener menos pérdidas en la guia.
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29
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2.7
26
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Figura 4.8: Representacion de «. en funcion de la frecuencia de trabajo normalizada

Pérdidas debidas al dieléctrico de la guia

Los dieléctricos que conforman una guia de onda tampoco son ideales, por lo que pue-
den presentar pérdidas en su permitividad relativa, de manera que ésta sera un numero
complejo

e =¢ —je’ (4.95)

donde, como se coment6 en el capitulo 3, € es la constante dieléctrica y €” el factor de

pérdidas del dieléctrico.

Esta permitividad compleja dara lugar a una constante de propagacién también compleja:

v = V2 —wiie = k2 — e (¢ — j7) = aq + i (4.96)

con una parte real, la atenuacién oy, con el subindice d indicando que se debe al dieléctrico,

y una imaginaria, la constante de fase (.

Generalmente, los medios empleados en las guias suelen tener bajas pérdidas (se emplean

dieléctricos tales como el aire o teflén) y, en ese caso, la atenuacién debida a los dieléctricos
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se puede aproximar por:

(4.97)

”

donde tand = —- es la tangente de pérdidas, definida en el capitulo 3.

Esta aproximacién resulta valida en el caso de que se cumpla que k2 —w? e > w?pue tan 6,

lo cual sucede habitualmente, como se ha comentado.

Nota:

A primera vista puede parecer que (4.97) se corresponde con la expresion de la
constante de atenuacion debida al dieléctrico en lineas de transmisiéon con modos

TEM. Recordemos que para estas estructuras se obtenia

£ tand

QR — (4.98)

Pero si sustituimos la expresién de la constante de fase (4.38) en (4.98) se tiene

(4.99)

que, como se puede comprobar, es distinta a (4.97).
No obstante, teniendo en cuenta la expresién de 3 se puede encontrar una apro-

ximacién comun de oy para modos TEM y modos TE o TM:

k%2tand

7 (4.100)

g ~

Pérdidas totales en la guia y potencia transmitida

Considerando el efecto conjunto de las pérdidas en los conductores y los dieléctricos no

ideales empleados en la construccién de las guias de onda rectangulares, se puede expresar
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la atenuacion total en la guia como:

a=a.+ oy (4.101)

Como vimos en lineas de transmision, cuando exista atenuacién en la guia, la potencia
transmitida a través de la misma ird disminuyendo conforme la onda se propague a lo
largo del eje z, segin

Pr(z) = Pr(z =0)e 2> (4.102)

Puede observarse de esta ultima ecuacién la disminucién exponencial con la distancia y
que la atenuacién esta multiplicada por dos debido a que estamos tratando magnitudes de
potencia. Este factor desaparece cuando hablamos de la atenuacién sufrida por la amplitud

del campo eléctrico.

4.3.5. El modo fundamental de la guia rectangular: TE;

Como se ha comentado en anteriores secciones, el primer modo que se propaga en la guia

rectangular es el modo TEq y, por lo tanto, serd el que menor frecuencia de corte presente.

Dada la gran importancia de este modo (es el mas empleado en términos tanto de co-
municaciones como en aplicaciones industriales de calentamiento por microondas), las

expresiones halladas anteriormente se van a particularizar para este modo fundamental.

La frecuencia de corte del modo TE;y es muy particular dado que es independiente de la

altura de la gufa de onda, dependiendo sélo de su anchura (a).

1

Je= e

(4.103)

Como generalmente interesa tener el maximo ancho de banda monomodo y maximizar
la potencia a transmitir sin rotura de dieléctrico, la altura suele ser b = a/2, como se
ha comentado anteriormente. Si se cumple esta tltima condicion, el modo TE;, se podra

utilizar en un ancho de banda de una octava, antes de la aparicion de los modos superiores
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(TEo; y TEqg). Las expresiones de los campos para el modo TE;y son

s
H, = Bcos <—x>
a

] T T
H, = ‘ﬁB—sen (—x)

k2 a a
H,=0
(4.104)

Ex = ZTEHy - O

jp 70 f T
E,=—~ZrgH, = —Zrp—B—sen | —v | = —j—_nBsen | —x

k2 a a . a
E. =0

donde no se ha incluido la exponencial de propagacién, e 7%, en las componentes, ni
tampoco su variacién en funcién del tiempo debido a su naturaleza fasorial (debemos

recordar que nos encontramos en régimen permanente senoidal).

Si calculamos la expresion instantanea total de los campos teniendo en cuenta que son

Re [ﬁe‘”zej“’t} (4.105a)

Re [Eeﬂzeiwt] (4.105)

obtenemos

m
H. = Bcos (—w) cos (wt — fBz)
a

aB T
H, = —f—sen (ax> sen (wt — z) (4.106)

™

T
E,=—ZrgH, = finB sen (—x) sen (wt — f5z)
. a
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donde para el modo TEq:

(4.107)

(4.108)

(4.109)

Es importante destacar que, en el caso del modo TE;g, el campo eléctrico presenta polari-
zacién vertical, esto es, en la direccién y de la guia de onda (la componente en la direccién
x es nula). Esto es muy interesante porque facilita la excitacién del modo fundamental
dentro de la guia. De hecho, esta excitacién se puede realizar mediante la inclusion de una
antena de tipo monopolo en el centro de la guia, = a/2, teniendo en cuenta que esta
antena debe estar situada a una distancia z = \,;/4 de un cortocircuito, como indica la
figura 4.9.

Cortocircuito ~

Monopolo

Figura 4.9: Excitacion del modo TEq
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En la figura 4.10 puede observarse la distribuciéon del campo eléctrico en la guia de onda.
Puede apreciarse como el campo es maximo en el centro de la guia mientras que decrece
de forma senoidal hacia los extremos, donde el campo es nulo. Asimismo se aprecia que

el campo eléctrico es constante con la variable .

TTM.
REEE

E_ 41t
crt
y.rtTT RERE
ettt REEE
1ttt TT Pt

X

> >

e —
> —>>

Figura 4.10: Distribucion del campo eléctrico para el modo TEq

En la figura 4.11 se observa el campo magnético transversal para este mismo modo.
Puede advertirse que, en este caso, la polarizacién de este campo es horizontal aunque el
comportamiento en cuanto a su modulo es similar al del campo eléctrico, maximo en el

centro de la guia y minimo en sus bordes.

y - = 33— -

— > >
X

Figura 4.11: Distribucién del campo magnético transversal para el modo TFEq
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En cuanto a la potencia transmitida por este modo sera

Eg

—ab 411
17" (4.110)

Prg,, =

donde se ha realizado la sustitucién Ey = fBn/ f. para expresar los campos en funcién de
la amplitud del campo eléctrico segtin (4.104). Asi pues, como se comenté con anterioridad,
el hecho de que las guias comerciales tengan una relacién de aspecto con b = a/2 facilita
tener un mayor ancho de banda monomodo a la vez que se maximiza la potencia maxima

que se puede transmitir segun la figura 4.7 y (4.110).

4.3.6. Otros modos de la guia rectangular: TE,; y TE;

Aunque son menos utilizados que el modo fundamental, la guia de onda también puede

usarse para transmitir modos superiores tales como los modos TEyy, TE;;, TM;q, etc.

En cuanto al modo TEyj, sus expresiones espaciales vienen dadas por

2w
H,=Bcos| —x
a

k2 a a
H,=0
(4.111)
E,=ZrgH, =0
1B 2w 2T
Ey = _ZTEHx = —ZTE—B—SGH —X
k2 a

donde las constantes 3 y k. son, evidentemente, las correspondientes al modo TEy.

En la figura 4.12 se puede observar la distribucion de campos eléctrico y magnético trans-
versales para el modo TEy. Puede apreciarse que el campo eléctrico presenta una variacién
senoidal con dos maximos (en médulo) de campo con la variable = y una polarizacién de
campo vertical, mientras que el campo magnético tiene polarizacion horizontal y presenta

también dos maximos coincidentes con los del campo eléctrico.
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E fTT TTM'
At e

H

Htry, T
SR A IS

H

H

At et
1

T,
X'J‘lxll\l,\l:‘i‘“

=

Figura 4.12: Distribucién de campo eléctrico y magnético transversales para el modo TFEsq

Por lo tanto, podemos decir que los indices m y n de los modos TE (y de los TM) indican
cudntos maximos (en médulo) de campo transversal se encontraran en la direccién z e y
respectivamente. En el caso del modo TEsy, se tienen dos maximos de magnitud del campo
eléctrico en la direccién x, mientras que en la direccion y el campo no varia, manteniéndose

constante.

Por otro lado, el modo TE;; presenta la distribucién de campo electromagnético dada por
(4.112). La representacion de las componentes transversales de este modo se muestran
en la figura 4.13, tanto para el campo eléctrico como para el campo magnético. Puede
apreciarse en esta ocasion que tanto el campo eléctrico como la componente transversal

del campo magnético presentan polarizaciones y variaciones tanto en x como en y:
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8w s s
H, = %Basen (51') cos (gy>
18w s s
H, = %Bgcos <5x> sen (gy>
(4.112)
jB s 7
E, = ZrgH, = ZTEk—ngcos Ex sen Ey
E. ZrpH Z jﬁBW i i
y — —4TEH; = — TE‘I{:—2 Esen EI‘ COS Ey
E ¢+t ¢ttt ) I R N S

N A A A4

NN NN S e ]

-~ - = |
- > > b

i
|
\
—— o > 7 NN N N ————]

— = s e e LOEES

- — ————————]

]|

33— —> ~ ~ s - e
TSN N N NV 4 P e
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Figura 4.13: Componentes transversales del modo TFEy;

En la figura 4.13 se puede apreciar un maximo en la direccién x y otro en la direccion y,

tal y como se ha comentado anteriormente, para las componentes transversales.
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Ejemplo 4.3. Guia cuadrada

Suponga una guia cuadrada de lado a.

a) Obtenga la expresién de la frecuencia de corte de todos sus modos.

b) Compruebe que existen dos modos fundamentales con la misma fre-

cuencia de corte y constante de propagacion.

c¢) Calcule la potencia transmitida por cada uno de los modos funda-

mentales.

d) Suponga que las paredes verticales son de conductor perfecto y las
horizontales de conductor imperfecto. Indique la constante de ate-
nuacion debida a los conductores para cada modo fundamental y la

frecuencia a la que ambas son iguales.
a) Frecuencia de corte de los modos.

Para las guias cuadradas se cumple que

a=b

Despejando de la anterior ecuacion obtenemos las frecuencias de corte de los dife-
rentes modos:
cvm? + n?

¢ 2a

b) Comprobar que existen dos modos fundamentales.

Como los valores m = n = 0 no pueden darse simultaneamente, existiran dos modos
fundamentales: TE;y y TEq, los cuales se propagaran simultaneamente al tener la
misma frecuencia de corte.

Las expresiones de la componente longitudinal para estos campos, siguiendo la teoria

para los modos transversales eléctricos, seran

e ?
a

T
TEo;: H. = Bcos (—y) e 7?
a

T
TEo: H, = Acos (—x
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c) Calcular la potencia transmitida por cada uno de los modos fundamentales.

Acudimos a la expresion de la potencia transmitida por los modos TE:

2ZTE//’ - 7 (f) / [ ds

W
donde, evidentemente, la impedancia Zrp = — es la misma para los dos modos
€

T

fundamentales.

Sustituyendo H, para el modo TE;y obtenemos

2 2 2 2
n f / / s o T n f 5 9
P = — A cos® | —x | dedy = — | A‘a
Tren 2Z7E (fc) o Jo a Y 4ZrE fc

Del mismo modo, para el modo TEq;:

2 f 2
n 2 2
PTTE()I - 4ZTE <ﬁ> Bra

d) Suponga que las paredes verticales son de conductor perfecto y las horizontales

de conductor imperfecto. Indique la atenuacion en los conductores para cada

modo fundamental y la frecuencia a la que ambas son iguales.
La constante de atenuacién se puede obtener como

Pr

Oéc:ﬁ

donde

En nuestro caso, R, se anula en las dos paredes verticales, estoes,enx =0y z = a.

Por otra parte, la corriente en las paredes se puede calcular como

Js=nx H

y=0,a
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4.3 Guias de onda rectangulares

Para el modo TE;y el campo magnético es:

T
H, = Acos (—x)
a

- — v T T\
H, = ?VtHZ = k;_gEA sen (533) z

C

Asi pues, la corriente vendra dada para cada pared por:

J,=9x H =7x(H2+H,%)=H7Z— H,2
y=0
J,=-yx H| =-§x(H,2+H,%)=—-H7%+H,?
y=a
2
2 ™ ¥y ™
Js = |H,|> + |Hy|? = A%cos? | —z | + |-5—| AZsen® | —z
y=0,a a k2a a

Como el médulo de la corriente en las dos paredes horizontales es igual, la potencia

disipada total sera el doble de la potencia disipada en una de ellas:
2

R, 2 @ s s T
P = 2—/ Jg| dl = Rs/ A? cos? (—x) + i A? sen? (—x) dx
2 0 a k2a a
@
2
a v
/B = AP | AP
L= H 2" k2a 2

De esta forma, la constante de atenuacién viene dada por
2

a a a
A2-R, |1+ <B—> ZrpRs |1+ <ﬁ—>
2 T T

9 f 2 — 2
n
2 — | A2q2
4ZTE (fc)

Para el modo TEq; tenemos:

s
H, = Bcos (—y)
a

- - Y™ v N
Ht = ?thz = k_gEB Sen Ey Yy

CTE1g

Cc
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Asi pues, la corriente vendré dada para cada pared por (debemos tener en cuenta
)
que ahora la componente en y del campo magnético no aportard nada a la corriente

total):
o =|H|p.,. =B

y=0,a

y=0,a

Con lo que la potencia disipada es:
R 2 ¢ 2 2
Py = 2? |Hz|y:o,a dl = R, i B*dxr = R;B~a
c

quedando la constante de atenuacién como

RSB2(I QZTERS

aCTE()l - 2 = 2

" [ f f
Sy (?) Blat (F) ¢

La frecuencia a la que ambas atenuaciones son iguales viene dada por

2

Ba
JrRs |1+ | —
g 2ZreRs pa

3

2 - 2
AORIGE

Es decir, la constante de fase debe ser igual al nimero de onda de corte k.. La

Q|

frecuencia a la que ocurre esto la podemos obtener de la expresion de k,.:

27?2 V2
K=kK-5 - l{;2:k3—|—ﬂ2:—2 — k=

a a

2r f

Teniendo en cuenta que k = w,/ue = —, se puede obtener el valor de la frecuencia:
c
c
f=
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4.3 Guias de onda rectangulares

Ejemplo 4.4. Partiendo de los modos de la guia cuadrada, obtenga para

la guia triangular de la figura 4.14:

X
a

Figura 4.14: Guia de onda triangular

a) Las expresiones de los modos TE y TM.

b) La expresién de los campos instantdneos del modo fundamental. ;Es
un modo degenerado? Entiéndase por modo degenerado uno de los
modos del conjunto de modos de propagacién que presentan la misma
variacién exponencial de las componentes del campo electromagnéti-
co a lo largo del eje longitudinal de una linea de transmisién uniforme
(constante de propagacion idéntica), pero que presentan configura-

ciones distintas del campo.
a) Las expresiones de los modos TE y TM.

De los modos de la guia cuadrada nos quedaremos con aquellos modos que cumplan
la condicién de contorno impuesta por la pared diagonal. Haremos un estudio tanto

para los modos TE como los TM comenzando por estos tltimos.
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a.1l) Modos TM

Para la guia cuadrada se cumple que

E, = Asen (k,x)sen (k,y)

donde
mm
ky = — conm=1,2,3,...
a
nw
ky:T conn=1,23, ...

Para obtener las soluciones de la guia triangular debemos imponer una nueva con-

dicién de contorno que viene dada por

Ey(z=a—-y)=0
4
E, = Asen [k, (a — y)]sen (k,y) =0

Utilizando la correspondiente igualdad trigonométrica obtenemos

sen [k, (@ — y)]sen (k,y) = sen (k,y) [sen (kya) cos (kyy) — cos (kya) sen (k,y)] =0
\
sen (kya) cos (kyy) = cos (kya) sen (k,y)

Y
tan (kya) = tan (k,y)

Como puede observarse, esta tltima ecuacién no se puede cumplir para cualquier
valor de y. Por lo tanto, ninguno de los modos TM de la guia cuadrada puede ser

modo TM de la guia rectangular.
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4.3 Guias de onda rectangulares

a.2) Modos TE

En este caso se cumple para la guia cuadrada: H, = A cos (k,x) cos (k,y) donde

mm
ky=— conm=0,1,2,3,...
a
nm
ky:T conn=20,1,2,3,...

excluyendo m =n = 0.

Las componentes transversales de campo eléctrico se pueden calcular como

— Jwi . —Jjwu( OH, _OH,
E, = iz Vix (H,Z) = iz (x s e
E, = jw'uAk k k
L= k:_g y cos (kyz) sen (kyy)
E = 2k sen(h k
v = s » sen (k) cos (kyy)

C

A esta solucién para la guia cuadrada se le debe aplicar la nueva condicién de

contorno a cumplir: S R
Ei(ly=a—z)xn=0

1
donde n = — (T +7)

V2
Asi pues, aplicando esto a las componentes transversales F, y E, se obtiene:

—

Ei(y=a—z)xn= [E:(y=a—2)—E,(y=a—12)]=0

&l

de donde se deduce que

E,(y=a—1)=E(y=a—x)

Aplicando las expresiones de estas componentes

TR e cos i o) = 2 4 k k
Ak, o5 [k, (a — y)]sen (kyy) = — Al sen [k, (a — y) cos (kyy)

k, cos [ky (a — y)] sen (k,y) = —k, sen [k, (a — y)] cos (kyy)
k, [cos (kya) cos (kyy) + sen (kya) sen (kyy)] sen (kyy) =
= —k, [sen (k,a) cos (k,y) — cos (kza) sen (k,y)] cos (k,y)
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donde se cumple que sen (k,a) = 0, por lo que la expresién anterior se puede expresar

como:
k, cos (kyy) sen (kyy) = ky sen (kyy) cos (kyy)
k,  tan(kyy)
k,  tan (kyy)

Puesto que k,/k, es una constante, la expresiéon anterior sélo se cumplird cuando

ky = k,. Esto, por lo tanto, implica que m = n, o lo que es equivalente,

H, = Acos (kyx) cos (kyy)

ky = — donden =1,2,3,...
a

b) La expresion de los campos instantaneos del modo fundamental. ;Es un modo

degenerado?

El modo fundamental serd el modo TEq; puesto que no puede existir ningin modo
diferente del modo TE,,,. Ademas, este modo sera no degenerado porque no existe
ningiin modo TM y, por lo tanto, no existird el modo TM;;. La expresion fasorial

de los campos eléctrico y magnético viene dada por

s T
H,=Acos | —x | cos | —y
a a
Wi T T i
E,=j—FA—cos| —x |sen | —y
k2 a a a
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4.4 Guias de onda circulares

De forma que sus expresiones temporales seran, siguiendo la expresién general
_ j(wt—
Htemporal = Xe [Hfasorial ' e](w 'BZ)L

T T
H, = Acos (—a:) cos (—y) cos (wt — fz)
a a
—wp T m
E, = A—cos | —z | sen | —y | sen (wt — Bz)
k2 a a a
o s 7r .
y = zA-sen| —a |cos | —y|sen (wt — B2)
—p T 7
H, = 12 Aasen — | cos | —y | sen (wt — B2)

- O" T i ¢
y= JpAzcos| —x |sen| —y sen (wt — fz2)

4.4. Guias de onda circulares

Otro tipo de guias de onda muy utilizadas son las circulares. Estas guias soportan modos
TE y TM, al igual que las rectangulares. La figura 4.15 muestra este tipo de guia, con
un radio interior a. Dado que la estructura a estudiar tiene una forma geométrica cilin-
drica, serd adecuado en este caso utilizar coordenadas cilindricas (p, ¢, z) en lugar de las

coordenadas rectangulares para facilitar su estudio.

Figura 4.15: Esquema de una guia de onda circular con los sistemas de coordenadas cilindrico y cartesiano
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Nota: operadores diferenciales en coordenadas cilindricas

Es importante recordar aqui las expresiones de los operadores gradiente, diver-

gencia, rotacional y laplaciano en coordenadas cilindricas.

d9p_ 109 _ 06

Gradiente: Vo= 8_p + ;8_9090 4 &z
Di . V.4 10 / 104, 0A,
ivergencia: A = ;6_p<p ) +;% n —
[ 104, 04,
pdp 0z
Rotacional: V x A = % _ 0A,
0z ap

10 (pA,) 104,
Lp Op pOp |

1a(a¢> 10% 9%

: . 2,
Laplaciano: Vg = ;8_p pa_p + ;6_902—’— e

Al igual que en el estudio de las guias de onda rectangulares, el estudio de esta estructura
electromagnética se basa en la resolucion de la ecuacion de onda para hallar bien F,, bien
H, en funcién del tipo de solucién que busquemos (modos TM o TE, respectivamente).
También aqui las componentes transversales de campo eléctrico y magnético pueden ser
halladas a través de las componentes longitudinales de campo eléctrico o magnético, seguin

corresponda, segin las expresiones (4.10), que en coordenadas cilindricas se desarrollan

como
5 —J oF, wpoH, L113
— 7 [ BOE, OH,
E, = - 4.114
j [wedE, 0H, L115
=i\ e o (4.115)
= I (08 POH: 4116
o= iz WE 9p + P (4.116)
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4.4 Guias de onda circulares

donde para los modos TE E, = 0 y para los modos TM tendremos H, = 0. En estas
ecuaciones se asume una propagaciéon en el sentido de las z positivas (e77%?). Para el
sentido en direccién de las z negativas (e/%%) se debe sustituir  por —f en (4.113 —
4.116).

Las condiciéon de contorno de la guia circular se produce en p = a, es decir, en un valor
constante de una de las coordenadas cilindricas, lo que permite, como ocurria en las guias

rectangulares, aplicar el método de separacion de variables, es decir, asumir
H. (p,p) = R(p) F (p) (4.117)
para resolver la ecuacion de Helmholtz
VIA, + kA, =0 (4.118)

donde A, representa F, o H, si consideramos los modos TM o los modos TE, respectiva-

mente.

Desarrollando (4.118) se tiene

0’A, 10A, 10%A,
dp? " p Op " p? Op?

+ kA, =0 (4.119)

E introduciendo (4.117) en (4.119) se llega a la expresién

O’R OR - 0°F
2 Op? dp 2 2 Ip?
= 4.12

donde hemos obviado la dependencia de Ry F' con p y ¢, respectivamente, por facilitar la
lectura. Puede observarse en (4.120) que la parte izquierda depende exclusivamente de p y
que la parte derecha depende tinicamente de ¢. Por tanto, cada parte de la ecuaciéon debe
ser igual a una constante que denominaremos —v%. De este modo podemos descomponer

(4.120) en dos ecuaciones a resolver de forma independiente:

0?F

557
a]f = —? (4.121)
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R 10R k2 v R 4.122

a7 e T\ ) e 12
La solucién de (4.121) se puede expresar como:

F(p) = Acos (vp) + Bsen (vy) (4.123)

donde v debe ser un nimero entero ya que la solucion A, debe ser periddica en .
Por otro lado, (4.122) es la conocida ecuacion diferencial de Bessel, cuya solucién general
se puede expresar como combinacién lineal de las funciones de Bessel de primera y segunda

especie, J, e Y, respectivamente:

R(p) = CJy (kep) + DY, (kep) (4.124)

donde la constante D debe ser nula debido a que Y, tiende a infinito en el origen, como
muestra la figura 4.16.

1=

05

-0.5
0

05

0.5

HE L L L L L L L L
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

Figura 4.16: Funciones de Bessel de primera y segunda especie
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Por lo tanto, la soluciéon general para A, puede escribirse como
A, = [Acos (np) + Bsen (ny)] J,, (kep) (4.125)

donde a v se le denomina n para explicitar que se trata de un nimero entero. Eligiendo

adecuadamente el origen para ¢, se convierte en:

s A W){ :;jizg (£126)

Es decir, se puede elegir para la variacién en ¢ la forma coseno o la forma seno arbitra-
riamente. Evidentemente, si se elige la forma coseno n puede ser 0, pues no se anula la
funcién. Si se elige la forma seno n no puede ser 0. Por regla general, en la literatura se

suele encontrar habitualmente la forma coseno.

La constante A vendra determinada por la intensidad del campo que se aplica al excitar
la guia. En cuanto al nimero de onda de corte k., se puede hallar forzando que (4.126)
cumpla las condiciones de contorno de la guia circular. Es en este punto donde hemos de
diferenciar entre los modos TE y los modos TM, ya que la condicién de contorno sera

diferente en ellos.

4.4.1. Modos TM en la guia circular

En los modos TM la incégnita es el campo eléctrico longitudinal (A, = E,) y, por tanto,
la condicién de contorno de pared eléctrica, es decir, componentes tangenciales de campo

eléctrico nulas, es de facil aplicacion, ya que E, es tangencial al contorno:

p=a = E. (k.a) =0 = I (kea) =0 (4.127)

Es decir, la condicién de contorno impone que la funcién de Bessel de primera especie se
anule en el contorno de la guia circular. A partir de aqui se puede obtener el niimero de
onda de corte k.:

k _ D conl=1,2,... (4.128)
a

Cnl

donde p,,; representa el cero [-ésimo de la funcién de Bessel de primera especie de orden

n. La figura 4.16 y la tabla 4.1 muestran las primeras raices de J,,.
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Jo(z)  S(x)  J(z)  Jz3(x)  Jy(x)  J5(z)  Js(x)
2,4048  3,8317 5,1356  6,3802  7,5883  8,7715  9,9361
0,6201  7,0156  8,4172  9,7610 11,0647 12,3386 13,5893
8,6537 10,1735 11,6198 13,0152 14,3725 15,7002 17,0038

11,7915 13,3237 14,7960 16,2235 17,6160 18,9801 20,3208
14,9306 16,4706 17,9598 19,4094 20,8269 22,2178 23,5861

Y | W N | ~

Tabla 4.1: Raices de la funcién de Bessel de primera especie

De este modo el campo eléctrico longitudinal para la guia circular se puede expresar como

E, = AJ, <@p> { cos (n) (4.129)

a sen (ny)
donde se ha obviado la dependencia con z por simplificar la expresion.

A partir de esta solucién se puede comprobar que para cada pareja de nimeros naturales
(n,l) se obtiene una solucién de campo eléctrico axial E,. A cada una de estas soluciones
la denominaremos modo TM,,;. Por supuesto, para cada pareja(n,l) también tendremos

una constante de propagacion distinta v,;:

2

Y = ke, — K= (Iﬁ) —we = —p2 (4.130)
" a

En cuanto al resto de componentes, las transversales de los campos magnético y eléctrico,

bastard con aplicar (4.113-4.116) para obtener

E,= _jﬁAJg (kcp){ cos (n) (4.131)
ke sen (nyp)
= np — sen (ny)
E, = i AlJ, (kcp){ cos (n) (4.132)
T jwen sen (ny)
H,= = AJ, (kep) { cos (n) (4.133)
H, = ey (k‘cp){ cos (n) (4.134)
ke sen (nyp)

En cuanto a las distintas frecuencias de corte de los modos TM se pueden hallar igualando
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4.4 Guias de onda circulares

la constante de propagacién a cero y en ese caso se obtiene

DPni

Je= 2ma/Jie

(4.135)

4.4.2. Modos TE en la guia circular

Como se vio en el apartado 4.2.5, la condicion a imponer a los modos TE, es decir, a

OH,
on

H, en el contorno de pared eléctrica es = 0. Esto es equivalente a forzar que

cont

E,|..; = 0. La pared metalica estd situada en p = a, con lo que
OH, 0H, (k. 0Jn (ke
_ O kep)) o k) (4.136)
on ) dp dp
con p=a p=a

A partir de esta ultima ecuacion se puede hallar el nimero de onda de corte que, para el

modo TE,;, sera

p/
key = —% conmn=1,2,... (4.137)

a
donde el término p!, es el cero [-ésimo de la derivada de la funcién de Bessel de primera

especie de orden n. Las primeras de estas raices se muestran en la tabla 4.2.

L o) Jix)  Se)  Jyx)  Ji(x)  Jy(z)  Jg(2)
1 38317 18412 3,0542 42013 53175 64156 7,0513
2 70156 53314 6,7061 8,0152 92824 10,5199 11,7349
3 10,1735 8,5363 99695 11,3459 12,6819 13,9872 15,2682
4
5

13,3237 11,7060 13,1704 14,5858 15,9641 17,3128 18,6374
16,4706 14,8636 16,3475 17,7887 19,1960 20,5755 21,9317

Tabla 4.2: Raices de la derivada de la funcién de Bessel de primera especie.

Una vez hallada k. se puede escribir la componente longitudinal del campo magnético

H, = AlJ, (Iﬁp) { cos (np) (4.138)

Cco1mo

a sen (ny)

donde n es un numero entero como se indicé anteriormente y, de nuevo, se ha obviado la

dependencia con z por simplificar la expresion.
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Por lo tanto, para cada pareja de valores (n,l) se obtiene una componente axial de campo
magnético y una constante de propagacion diferente, lo que constituira una solucién en
s{ misma. A cada una de estas soluciones se las denomina modo TE,;. Para cada uno
de estos modos las constantes de propagacién y la frecuencia de corte vienen dadas,

respectivamente, por:
pi
Vo = ke, — K = (—) —we = =B (4.139)

/
P

=" 4.140
2man/1ue ( )

A partir de la componente H, se puede hallar el resto de componentes transversales
aplicando (4.113 — 4.116):

o, = _jBAJ;l (k’cp){ cos (o) (4.141)
ke sen (ny)

H, = LYY (hp){ 509 (4.142)
k2 cos (ny)

T jwp — sen (ny)

By = 5z, A (hep { o () (4.143)

E,= —Jwn AT (k‘cp){ cos (nep) (4.144)
ke sen (nyp)

donde S es la constante de fase para el modo TE,; y viene dada por (4.139).

4.4.3. Caracteristicas de propagacién de los modos TE y TM en

guia circular

Aunque ya se han indicado las frecuencias de corte y las constantes de propagacién para
los modos TE y TM en guias circulares, es importante resaltar que, a diferencia de la guia
rectangular, la constante k. en ambos tipos de modos es distinta debido a los diferentes
valores mostrados por p,; y pl,;. Por supuesto, para cada uno de los modos propagados,

las expresiones de los campos también seran diferentes.
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4.4 Guias de onda circulares

De nuevo resulta interesante aqui conocer cual es el modo fundamental de la guia circular,
con el objeto de asegurar que su comportamiento sera monomodo y evitar asi la indeseada
aparicion de la dispersién intermodal. En este caso el modo fundamental es el TE;; dado

que presenta la menor frecuencia de corte, ya que

ml/n (pnlap:ﬂ) = plll = fcmin = chEll (4145)
como se puede observar en las tablas 4.1 y 4.2.

El siguiente modo en aparecer es el TMy;. Su frecuencia de corte es tan sélo 1,3 veces
mayor que la del modo TE;;. Por lo tanto, la guia circular tiene menor ancho de banda
que la guia rectangular, que presentaba una octava. Ademds, dado que los ceros de las
funciones de Bessel y de sus derivadas (p,; y pl,) rara vez coinciden, habrd muy pocos
modos degenerados (modos con distintos indices pero con la misma frecuencia de corte)
pues muy pocos de ellos tendran la misma frecuencia de corte, lo cual es una ventaja para

poder eliminarlos mediante un filtrado adecuado.

El conocimiento de la constante de propagacién permite obtener de manera sencilla la

impedancia de cada modo aplicando las expresiones generales para guias (4.29) y (4.46).

4.4.4. Potencia transmitida, pérdidas y atenuacion en la guia

circular

En el apartado 4.2.6 ya se estudié la expresion general de la potencia para los modos TE

y TM. Los desarrollos generales alli expuestos siguen siendo validos aqui. Por lo tanto, la

2
2ZTE ( fc> / H.Pds  (4.146)
7| ds — Z;?f (%) { E.[? ds (4.147)

De igual modo la potencia disipada en los conductores puede obtenerse como

potencia transmitida sera

MODOS TE: Pr =

2ZTE

MODOS TM: Pr=—

PLc
2Pr

A =

(4.148)
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expresion que puede particularizarse tanto para los modos TE como TM en

2

fe n’

N + CREET paralosmodos TE (4.149)
nl -

paralos modos TM (4.150)

En la figura 4.17 se representan estas expresiones en funcién de la relaciéon f/ Jerp,, -
Evidentemente, en esta figura sélo se consideran relaciones f/ f... 5, due implican la pro-

pagacién de cada uno de los modos estudiados.

o
-
N

o
-
o

0.06

0.04

0.02

Atenuacion conductor (dB/m)

f/f 10

CTE,,

Figura 4.17: Constante de atenuacién por pérdidas en el conductor

Se puede observar que para los modos TE;;, TEy;, TMg; y TM;; existe una frecuencia

para la cual la constante de atenuaciéon presenta un minimo. De hecho, para los modos
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4.4 Guias de onda circulares

TE,; con n # 0 dicha frecuencia es

2

Py — 1 Py — 7N Py — 7
Jmin = (4.151)

2
2

3n? 14n? n?
V2, 13+ —=+4|9+ —=+9 | 5——=

n

/ 2
P — 7N

Por otra parte, para los modos TM el minimo de atenuacién por pérdidas en el conductor

V3
nin = foNV/3 = 2];6;—\//75 (4.152)

se halla a la frecuencia

Es importante resaltar que, manteniendo constantes todos los materiales de construccion,

la guia circular presenta una menor atenuacion en los conductores que la guia rectangular.

Una caracteristica muy interesante de las pérdidas en los conductores para los modos
TE,; se puede observar en el modo TEg;. Para este modo este tipo de pérdidas decrece

mondtonamente con la frecuencia.

Por 1ultimo, en cuanto a la constante de atenuacion de la guia circular debido a las pérdidas
del dieléctrico, ya se estudié en la seccion 4.3.4 que, si las pérdidas del dieléctrico son bajas,

es decir, se cumple que k? — w?pe > w?pue tan d,

(4.153)

4.4.5. Modo fundamental de la guia circular: modo TE;

En esta seccién se van a particularizar las expresiones generales de los modos TE,,; para

estudiar las particularidades del modo fundamental de la guia circular, el modo TEq;.

Su frecuencia de corte es
/
P11

Je= 2ma /e

(4.154)

pl,=1,841
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La distribucién espacial de los campos correspondientes a este modo es, asumiendo una

variacion cosenoidal con ¢ de H,,

H, = AJi (kcep) cos o

JBA
H, = @Jl (kep) sen ¢
—JjBA
H, = ———Ji (kep) cos ¢
(4.155)
E,=ZrpgH,
Ecp - _ZTEHp
Por 1ultimo, la potencia transmitida por el modo TEq; es
A’rwp )
Pr = |0h)* = 1] 72 (kea) (4.156)

En la figura 4.18 se puede observar la configuracién espacial del campo eléctrico del modo
TE ; mientras que la figura 4.19 muestra la configuracién del campo magnético transversal

para este mismo modo dentro de la guia.

Vi b1t
ALY RN,
Ayt Pttty

\\\\\* ?’/‘///
\\‘\\l‘i P’ff//
U O ttr o,
\\\T? Tff/,
cort bt R
.tff; th\\
VAN Yy
,//fff Tﬁ\\\\
///ff,r wl“\'\‘\\\
////‘ff 1T'\\\‘\\
////ffr 1"\‘\’\‘\\
sr 011 RN
st PYaay
R IR TR TR

Figura 4.18: Distribucion espacial del campo eléctrico para el modo TE;;.
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///K«_eh“‘\\\\

— ————

N Y —

- /

NN — -

NN —N———— — e

Figura 4.19: Distribucién de campo magnético transversal para el modo TEy;.

Se deja para el lector la tarea de obtener, programar y representar la distribucién de
campo en la guia circular para modos superiores al modo principal, es decir, para los
modos TMy;, TEq, TMy1, TEq, etcétera.

4.5. Cable coaxial

En el capitulo anterior se estudi6 el cable coaxial en un modo de funcionamiento TEM.
Sin embargo, en esta linea pueden propagarse modos superiores si la frecuencia de trabajo
es suficientemente elevada. En este apartado se analiza el cable coaxial desde un punto de

vista electromagnético siguiendo el desarrollo realizado en las guias de onda.

El cable coaxial esta definido por un conductor cilindrico externo denominado malla,
generalmente conectado a masa, y otro interno. El conductor externo permite el apanta-
llamiento del cable. La figura 4.20 muestra la estructura descrita, que es muy parecida a
la guia circular con la salvedad de que en este caso existen dos conductores frente al inico

conductor de la guia circular.
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Figura 4.20: Esquema de un cable coaxial y sistema de coordenadas empleado.

Dado que se dispone de dos conductores que se encontraran a diferente potencial y un
dieléctrico homogéneo, en este caso sera posible la propagaciéon de modos TEM vy, en ge-
neral, la solucién total de los campos en el cable coaxial vendra dada por una combinacion
lineal de los modos TE, TM y TEM. A continuacién se describe la forma que adquieren

todos estos modos para el cable coaxial.

4.5.1. Los modos TEM en el cable coaxial

La solucion general para la ecuacién de onda para los modos TEM puede revisarse en la
seccion 4.2.1. Remitimos alli al lector para recordar todos los aspectos referentes a este

tipo de modos.

En general, los modos TEM pueden obtenerse a partir de la resolucién del potencial en la
linea (tal como se realizaria en electroestatica), suponiendo un potencial 0 en el conductor

externo y otro potencial Vj en el interno, es decir:

PO (5)) (4.157)

()
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4.5 Cable coaxial

El campo eléctrico puede obtenerse a partir del gradiente del potencial y el campo mag-
nético total debera ser perpendicular tanto a la direccion de propagacién como al propio

campo eléctrico:

1
5 (4.158)

— 5 (4.159)

La ventaja de los modos TEM es que en ellos se pueden definir de forma univoca las ondas
de tensién y corriente asociadas a los campos electromagnéticos. Por regla general, cuando
tratamos lineas de transmision se emplean mas los conceptos de voltaje y corriente que

los propios campos eléctrico y magnético. Asi, la onda de tension sera

cond?2
V= / E-dl = Vye™* (4.160)

ondl

y la onda de corriente vendra dada por

N . 2w 2 27‘6 N N
I= 515 fd-di= [ Hy| _bdp= | H,l_, adp=———" = [e* (4.161)
0

s N 0 N | a
nin Z

La existencia de ondas de tensién y corriente permite la definicion de la impedancia

caracteristica del cable coaxial en los modos TEM.

4.5.2. Los modos TM en el cable coaxial

Para resolver los modos TM de este tipo de linea se debe recurrir de nuevo a la ecuacion de
onda para la componente axial de campo eléctrico E,, dado que no existira la componente

axial del campo magnético (H, = 0):

ViE, +kE, =0 (4.162)

219



GUIAS DE ONDA Y CAVIDADES RESONANTES

La solucién general de esta ecuacién para una estructura cilindrica ya fue resuelta para

la guia circular, obteniendo

cos (ny)

sem (1) (4.163)

E, = [Ojn (kcp) + DY, (kcp)] {

siempre que se elijan adecuadamente los ejes de la seccién coaxial. Recordemos también

que n debe ser un nimero entero para que las variaciones en ¢ sean 27-periddicas.

En la guia circular D debia anularse dado que Y,, alcanzaba valores infinitos en el origen
(p =0). Sin embargo, en este caso el origen queda dentro del conductor interno del cable

coaxial y la funcion Y,, si que podra formar parte de la solucion global del coaxial.

Una vez hechas estas aclaraciones, se pueden aplicar las condiciones de contorno de pared
eléctrica sobre la componente axial del campo eléctrico de forma que se anule en los

conductores interno y externo:

Ez|cont = EZ (kca) = Ez (kcb) =0 (4164)

A partir de estas condiciones se puede obtener la constante de propagacion k., la cual

debe cumplir:

(4.165)

Se debe tener en cuenta que (4.165) es una ecuacién trascendente que debe resolverse de
forma numérica, lo cual no es un gran problema con los actuales ordenadores y aplicaciones
de cédlculo numérico. Las soluciones de esta ecuacion son infinitas y dan lugar a uno de

los indices del modo TM,,;.

Teniendo en cuenta (4.164) y (4.165) se puede obtener la solucién del campo eléctrico
axial como
cos (np)

4.166
sen (nyp) ( )

In (kea)
B, =C |Jy(kep) — mYn (kcﬂ)] {

Asi pues, denominamos modo TM,,; a aquella solucién que tiene un orden n para la funcién
de Bessel (donde n marca el numero de variaciones angulares) y [ es el orden de la solucién

k. para cada indice n en (4.165).
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4.5.3. Los modos TE en el cable coaxial

Un desarrollo analogo al realizado para los modos TM, nos lleva al mismo tipo de solucion

para la componente axial de campo magnético:

H. = [CJ, (kp) + DY, (kup)) 4% 119 (4.167)
sen (nyp)

En este caso, la condicién de contorno de pared eléctrica se traduce en aplicar
OH, OH, OH, 0 168
| — Ip| | (4.168)

cont p=a p=b
La aplicacién de (4.168) da lugar a la ecuacion trascendente
J! (kea J) (kb

(k) = (k:0) (4.169)

Yi(kea) Yy (keb)

de la que se puede obtener el niimero de onda de corte k. de cada uno de los modos TE.

Por lo tanto, la solucion para H, puede expresarse para los modos TE como

J (k.a cos (n
1= C | (k) - 2 Ek;Y <kcp>] { nini; (4.170)

De nuevo, las soluciones para (4.169) son infinitas y también pueden serlo las variaciones
del campo magnético con la magnitud angular ¢. Asi pues, los modos TE se podran
identificar con la numeracién TE,;, donde n es el orden de la funcién de Bessel (o de las

variaciones angulares) y [ el orden de la solucién k. para cada indice n en (4.169).

4.5.4. Caracteristicas de propagacion en los cables coaxiales

El cable coaxial es, de las estructuras guiadas vistas en este capitulo, quiza la mas parti-
cular de todas ellas, debido a que presenta propagacion de todos los posibles modos que
se pueden dar en una estructura: modos TE, TM y TEM. Ya sabemos que la constante

de propagacion para un modo TEM en una linea sin pérdidas es:

Y= B = juiE (4.171)
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En consecuencia, se puede afirmar que existird propagacién para cualquier frecuencia
considerada en el cable coaxial y que el primer modo en aparecer o modo fundamental
serd el modo TEM.

Por otro lado, los modos TE y TM son los modos superiores de este tipo de cable y
se empiezan a propagar a partir de sus respectivas frecuencias de corte. Como ya se ha
comentado en varias ocasiones, interesa trabajar con el modo fundamental del cable para

evitar la dispersién y conseguir que toda la energia esté confinada dentro del mismo modo.

Asi pues, el ancho de banda del cable coaxial vendréa determinado por la frecuencia de corte

del primer modo TM o TE, que se obtiene resolviendo (4.165) y (4.169), respectivamente.

4.6. Cavidades resonantes

En ingenierfa de microondas los circuitos resonantes son de vital importancia en el desa-
rrollo de distintos dispositivos como filtros, osciladores, frecuencimetros, sistemas de ca-
racterizacion dieléctrica de materiales u hornos microondas, entre otros (figura 4.21). Se
pueden fabricar circuitos resonantes bien con elementos concentrados, bien con lineas de
transmisién. Como ya sabemos, la utilizacién de elementos concentrados no es habitual a
frecuencias de microondas, donde la longitud de onda puede ser del orden del tamano de
éstos. Por otra parte, en ocasiones se requieren resonancias muy selectivas, esto es, con
un ancho de banda muy pequeno que, en general, los circuitos realizados con lineas de
transmision no pueden obtener. En estos casos se recurre a las cavidades resonantes, que

pueden llegar a conseguir resonancias con factores de calidad muy superiores.

Como recordatorio, el factor de calidad de un dispositivo o circuito es una medida del
rendimiento con que éste almacena energia al ser recorrido por una corriente alterna.

Matematicamente se expresa como

9 Wmamalm 9 Wmaa:alm Wmaxalm 4,172
O, T RT YR, (4.172)

donde Wiz aim €s la energia maxima almacenada en el circuito, Wy, es la energia disipada
en un periodo, P,, es la potencia media disipada, T es el periodo y w la pulsacién o
frecuencia angular de la senal. El factor de calidad es inversamente proporcional al ancho
de banda de la resonancia, por lo que factores de calidad elevados proporcionan resonancias
muy selectivas. Los circuitos resonantes mediante lineas de transmision pueden conseguir
factores de calidad del orden de 100 ~ 500, mientras que las cavidades resonantes pueden
llegar a 10000 ~ 20000.
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4.6 Cavidades resonantes

c) d)

Figura 4.21: Aplicaciones de cavidades resonantes: a) frecuencimetro, b) medida de propiedades dieléc-
tricas, ¢) horno doméstico, d) horno industrial.

En el contexto de este capitulo, una cavidad resonante es un dispositivo metalico cerrado
formado a partir de un tramo de guia de onda que se cortocircuita en sus extremos,
aunque este concepto se puede extender a cualquier linea de transmision cortocircuitada
en sus extremos. En estas condiciones y a las frecuencias de resonancia de la estructura,
en la guia se configura una onda estacionaria en la que se almacena energia eléctrica y
magnética y que disipa potencia debido a las pérdidas que puedan existir en las paredes

metalicas y en el dieléctrico del interior de la cavidad.

Aunque en la explicacion tedrica nos centraremos fundamentalmente en cavidades reso-
nantes metalicas, también se pueden conseguir resonancias muy selectivas mediante las
denominadas cavidades dieléctricas o resonadores dieléctricos, que consisten simplemente
en un tramo de dieléctrico de permitividad elevada. Esta elevada permitividad frente a
la del aire que rodea el dieléctrico permite asumir una condiciéon de contorno de pared
magnética, lo que permitira el confinamiento de los campos en la estructura, sin necesidad

de paredes metalicas.
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Dependiendo del tipo de guia, se obtienen diferentes cavidades. De ellas las més utilizadas

son las rectangulares y las cilindricas, que se analizan en los siguientes apartados.

4.6.1. Cavidades rectangulares

En la figura 4.22 se muestra una guia de onda rectangular de longitud d que se cortocircuita
mediante dos tapas metalicas en sus dos extremos, formando lo que se conoce como cavidad

resonante rectangular.

P 4 Cortocircuito 1

Cortocircuito 2

Figura 4.22: Cavidad resonante rectangular.

Modos TE,g,

Supongamos que por la guia se propaga unicamente el modo fundamental TEq. Al cor-
tocircuitar la guia se producen dos discontinuidades en el eje z, por lo que ahora debemos
volver a la expresion general de la solucién de la ecuacién de onda y aplicar sobre ella las
nuevas condiciones de contorno para determinar los campos en el interior de la cavidad,
es decir, debemos contemplar la existencia de ondas progresivas y regresivas, con lo que

la expresion del campo eléctrico del modo TEqq en la guia sera
. . s
E, = (Ate 7"+ A"e/P) sen | —z (4.173)
a

donde a es la anchura de la guia y se ha supuesto que la guia no presenta pérdidas y, por

tanto, v = jf.
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La nueva condicion de contorno que se debe cumplir en los cortocircuitos es de pared

eléctrica (Eiqng = 0). Aplicando esta condicién en z = 0 se tiene
At = —A" (4.174)
y, por tanto, la expresién del campo eléctrico queda

™

. , m
E,=—A" (/" — 777 sen <—x> = —2jA" sen (fz) sen (—x) (4.175)
a a

Y sobre z = d:
—2jA% sen (Bd) =0 (4.176)

que se cumplird inicamente cuando fd = pmw, con p=1,2,3, ...

Por tanto, el establecimiento de una onda estacionaria en la cavidad y, por tanto, de una

resonancia, podra producirse sélo cuando

B=— (4.177)

es decir, cuando la longitud de la cavidad d sea un multiplo de media longitud de onda,

ya que = 2m/\,.

Para las frecuencias que no cumplen (4.177) no es posible el cumplimiento de las condi-

ciones de contorno en z y, por tanto, el campo en el interior de la cavidad sera nulo.

Teniendo en cuenta que 32 = k? — k2, podemos escribir para el modo TE

2 2

(%T) — e — (g) (4.178)

de donde se puede despejar la expresion de la frecuencia en la que se produce el estable-

cimiento de la onda estacionaria, esto es, la frecuencia de resonancia:

2 2

_ ! P 4.179
Wrigp = ﬁ (a) + (3) (4.179)
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o bien

2

1 1 ’ P
leOp - W <a> + <C_Z> (4180)

donde € y u son la permitividad eléctrica y la permeabilidad magnética, respectivamente,
del material que rellena completamente la cavidad. Por lo general, este material sera aire

y, por tanto, 1/,/ue = ¢, la velocidad de la luz en el vacio.

Es evidente que para cada valor de p se formara en la cavidad un patrén de campo que
dard lugar a una resonancia, obteniendo distintos modos resonantes TE,, donde p indica

el numero de fluctuaciones que presenta la onda estacionaria a lo largo del eje z.

Sustituyendo S por (4.177) la expresiéon del campo eléctrico correspondiente al modo

TEl()p es
pr T
E, = —2jA" sen —% | sen | —x (4.181)
a

Teniendo en cuenta que V x E = — jw,uﬁ o bien la relacion entre campo eléctrico y
magnético a través de la impedancia del modo, se puede obtener facilmente el campo

magnético a partir del eléctrico:

" —JjoE, —2AT pT T 4189
P 0 T Zom cos | —z | sen | —@ (4.182a)
Jj OB, 2AT), pm 7T
Ho— _ l - 4.182
== opon p 5 Sen | = | cos | —w (4.182D)

Modos TE, ..., Yy TM,,..,

Los resultados anteriores se pueden generalizar a modos resonantes con variaciones arbi-
trarias es las tres dimensiones de la guia. Asi, partiendo de modos TE,,, o TM,,,, que se
propagan en la guia, se pueden hallar las expresiones de los campos eléctrico y magnético

de los modos resonantes TE,,,;, ¥ TM,;pp-
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Nota:

En el caso de los modos TEq, hemos partido de £, la tnica componente de
campo eléctrico, por la sencillez del desarrollo, pero en un caso mas general se
suele partir de la componente longitudinal (£, para modos TM y H, para mo-
dos TE) y, mediante las expresiones (4.10), obtener las componentes eléctricas
y magnéticas transversales, como se vio en guias. Sin embargo, es importante
remarcar aqui que las expresiones (4.10) son sélo validas para guias, donde se
asume que se propaga una onda progresiva (segun +2z). En el caso de las cavi-
dades, como hemos visto, existiran tanto onda progresiva como regresiva y, por
tanto, es necesario modificar (4.10) segtn a la onda a la que afecte. Asi, (4.10) se

aplicard sobre la onda progresiva, mientras que para la onda regresiva tendremos

L1 R
Et = ﬁ(—]wuvt X HZZ I ”)/VtEZ)

@

(4.183)

1
(ju)fvt X EZ/Z\‘i‘ ’thHz)

k2

ﬁt:

donde se observa que se ha producido un cambio de signo en el iltimo término

de ambas expresiones, ya que para las ondas regresivas la propagaciéon es segin
ez,

Algo similar ocurre cuando se quiere obtener el campo magnético a partir del eléc-
trico o viceversa a través de la impedancia del modo. Para las ondas progresivas

tenemos
— 1 —
= (2 X Et) (4.184)

mientras que para las regresivas

L )
=~ (-3 x Et> (4.185)

ya que la direccién de propagacién es —z.

Para un modo TE,,,, partimos de la expresiéon de h, del modo TE,,, de la guia y gene-
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ralizamos la variacién en z al caso general de onda progresiva y regresiva:

H, =h, (zy) (ATe 77 + A7l (4.186)

La condiciéon de contorno de pared eléctrica en z = 0 y en 2z = d consiste en anular las
componentes tangenciales de campo eléctrico en esos planos o, lo que es lo mismo y mas
conveniente en nuestro caso, anular las componentes de campo magnético normales a esos

planos, es decir,

H.| _,=H.],,=0 (4.187)
De la condicién en z = 0 se tiene que AT = —A~, por lo que
H, = —2jA"h, (z,y)sen (32) (4.188)

L, . pm . .
De la condicién en z = d se tiene que § = —, conp = 1,2, 3. .., como se vio anteriormente.

d

Las componentes transversales de campo magnético se obtienen mediante (4.10) para la

onda progresiva y (4.183) para la regresiva. Es decir,

= T

donde el signo — se aplica a la onda progresiva y el + a la regresiva. Con lo que se obtiene

H,=h Ate Bz — pA=eif?) | . .
e =he(@y) (ATe ) Ui _oat, (2,y) cos (B2) (4.190)
At =—A"
donde 7, es la expresién normalizada (sin su amplitud A™) del campo magnético trans-

versal para la onda progresiva, es decir, en la guia.

En el caso de las componentes transversales de campo eléctrico, la expresion es la misma

para las ondas progresiva y regresiva, por lo que se mantendra la forma seno de H.:

= Jwp ~ At
E, = Tvt x H,z = —2jA"¢é; (x,y) sen (82) (4.191)

donde €; es la expresion normalizada del campo eléctrico transversal para la onda progre-

siva, es decir, en la guia.

228



4.6 Cavidades resonantes

Para un modo TM,,,, partimos de la expresiéon de e, del modo TM,,, de la guia y

generalizamos la variacion en z al caso general de onda progresiva y regresiva:

E. =e, () (Ate 777 + A=el?) (4.192)

La condicion de contorno de pared eléctrica en z = 0 y en z = d consiste en anular las
componentes tangenciales de campo eléctrico en esos planos, pero nuestra incégnita F,
es normal a este contorno. Por tanto, obtendremos la expresiones de las componentes

transversales y aplicaremos sobre ellas las condiciones de contorno en z =0y en z = d.

. T : :
By = — VB = 6 (x) (AT — A=) (4.193)

C

donde €; es la expresion normalizada del campo eléctrico transversal para la onda progre-

siva, es decir, en la guia.

De la condicién en z = 0 se tiene que AT = A~, por lo que

E. =2A%e, (2,y) cos (32) (4.194)
E, = —2jA*éE, (z,y) sen (32) (4.195)
P
De la condicién en z = d se tiene que f = —, con p = 0,1,2,3..., ya que en este caso

presenta la funcién cos (5z), que no se anula para § = 0.

Las componentes transversales de campo magnético se obtienen mediante (4.10). En este

caso la misma expresion es valida para la onda progresiva y la regresiva:

L Jwe R
Ht = ?Vt X EZZ (4196)

con lo que se obtiene

Hy = hy (wy) (Ate 7% 4 A=)

A+ — A } ﬁt = 2A+Et (x,y) cos (B2) (4.197)

Generalizando la expresién (4.180) se obtiene la frecuencia de resonancia de un modo
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TEpnp © TMpnp:

2 2 2

1 m n P
Sromp = SN (;) + (g) + <3> (4.198)

donde b es la altura de la cavidad. Se puede observar un claro paralelismo con la expre-
sién de la frecuencia de corte (4.85) hallada para las gufas rectangulares. Sin embargo,
debe quedar claro que frecuencia de resonancia y frecuencia de corte son dos conceptos
completamente distintos. Recordemos que la frecuencia de corte es aquella a partir de la
cual un modo puede propagarse en la guia, mientras que la frecuencia de resonancia es la
frecuencia en la que se produce la resonancia, es decir, se crea un campo electromagnético,

en el interior de la cavidad.

Asimismo, al igual que se hablaba en guias del nimero de onda de corte k., en cavidades
se puede definir el nimero de onda de resonancia k,, y para los modos TE y TM se obtiene

como

2 2 2

o= () + () + (5) (4190

Una cavidad ideal esta fabricada con un conductor eléctrico perfecto, esto es, con conduc-

Factor de calidad

tividad infinita, y en su interior no hay mas que aire. Bajo estas condiciones es evidente
que la cavidad no disipara potencia, pues ninguno de sus materiales presenta pérdidas, y
el almacenamiento de energia sera infinitamente eficiente a la frecuencia de resonancia, lo
que da lugar a un factor de calidad infinito. Naturalmente éste es un caso limite y, en la
practica, las cavidades resonantes presentaran pérdidas en sus paredes conductoras y, en
ocasiones, en el dieléctrico de su interior. De esta manera, el almacenamiento de energia

se hara a expensas de disipar potencia y el factor de calidad tendra un valor finito.

A continuacién vamos a obtener el factor de calidad de una cavidad resonante para su mo-
do fundamental, el TE;p1, que es el méas utilizado. Para cualquier otro modo se obtendria

de una forma anéloga.

Segun (4.172) para este calculo serd necesario obtener la energia maxima almacenada y

la potencia media disipada a la frecuencia de resonancia.

Cuando un circuito o dispositivo se encuentra en resonancia, la energia eléctrica almace-
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nada coincide con la energia magnética almacenada y, por tanto:

W =W, + W, = 2W, = 2V, (4.200)

La energia eléctrica se obtiene como

oy

12
E| dv (4.201)

Y la energia magnética:

412
H| dv (4.202)

szg///

donde la integral abarca todo el volumen de la cavidad.

Es indiferente obtener W a partir de W, o de W,,, pero en el caso del modo TE;q; sera

mas sencillo el cdlculo de W, ya que el campo eléctrico sélo presenta una componente

(Ey).

Por tanto,
£ ) e [o b rd 5 T [T
W =2W, = —// |E,|" dv = —/ / / (247) sen” | —x | sen® | —z | dedydz
2 2 =0 Jy=0 J 2=0 a d
(4.203)
y resolviendo la integral:
(A+)? cabd
W= —— (4.204)

Se anima al lector a que calcule la expresién de la energia magnética almacenada y de-

muestre que es igual a la eléctrica.

En cuanto a la potencia disipada, ésta puede ser debida a las pérdidas en el conductor
(ya que su conductividad no es infinita) y a las pérdidas en el dieléctrico (si la tangente

de pérdidas de éste es distinta de cero).
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A partir de (4.68) y (4.91) se puede obtener la potencia disipada en el conductor como

/ / |- dedy—i—

x=0 J y=0

+2 / / |H.|>_, dydz+
y=0 J 2=0

a d
+2 / / (Ilezzo + |Hz\§:0) dxdz] (4.205)
x=0 J z=0

PL: ds_

Sustituyendo H, y H, por sus expresiones (4.182a, 4.182b) y resolviendo la integral se

ab bd 1(a d
2 2 3\at.

Este céalculo de la potencia disipada en el conductor se puede realizar inicamente bajo

obtiene:
(AT)? R\

Pr. =

(4.206)

la suposicién de que las pérdidas en el conductor son bajas. Si el conductor presentara
pérdidas elevadas, las expresiones de los campos no serian las obtenidas anteriormente vy,

por tanto, el cdlculo de (4.205) serfa mucho més complejo.
Si el dieléctrico en el interior de la linea presenta una permitividad compleja
e=¢o (e —je") = goe’ (1 — jtand) (4.207)

su conductividad efectiva serd
0e = wege’ tan § (4.208)

De esta manera se puede obtener la potencia disipada en el dieléctrico como

1 N Oc 9
Prg= 5///J - Erdv = 5// |Ey|” dv (4.209)

Sustituyendo £, por (4.181) e integrando se obtiene

(A*)? we” egabd
Py = . (4.210)

Una vez obtenidas todas las expresiones necesarias para el cdlculo del factor de calidad,
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podemos distinguir entre el factor de calidad debido al conductor (). y el debido al die-
léctrico Q4. Dado que en el calculo de estos factores de calidad el numerador (la energia
almacenada) es comiin a ambos y el denominador difiere (potencia disipada), el factor de

calidad total se puede obtener como
Q ! ! (4.211)
= —+ — .
Qc Qd

A partir de (4.204), (4.206) y (4.210) obtenemos

T b (a2 + d2)" Lo
QC_ZRSad(a2+d2)+2b(a3+d3) (4.212)
! 4.213

Qa = tan d (4.213)

Ejercicio 4.1. Obtenga el factor de calidad de una cavidad cubica vacia realizada con

cobre, cuya conductividad es 5,8 - 107 S/m, a la frecuencia de 10 GHz.

Ejercicio 4.2. Se pretende disenar una cavidad rectangular a partir de una guia de onda
con a =4,755cm y b = 2,215 cm. El conductor empleado es cobre y el material en
su interior es polietileno (g, = 2,25, tand = 4 - 10~%). Si se pretende que el modo

TEj0; resuene a 5 GHz, obtenga la longitud d de la cavidad y su factor de calidad.

4.6.2. Cavidades cilindricas

La figura 4.23 muestra una guia de ondas circular de longitud d que se cortocircuita
mediante dos tapas metalicas en sus dos extremos para formar una cavidad resonante

cilindrica.
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Cortacijrcuito 1

Figura 4.23: Cavidad resonante cilindrica.

El estudio de estas cavidades es similar al de las rectangulares, con la diferencia de que

ahora partimos de las expresiones de los modos que se propagan por una guia circular.

Modos TE,;; y TM,,,

Aunque el apartado anterior se dedicaba a las cavidades rectangulares, se puede observar
que en la obtencion de las expresiones de las componentes transversales y longitudinales
de los campos eléctrico y magnético no se ha concretado para este tipo de guias, sino
que todas estas expresiones se han dejado en funcion de las componentes normalizadas
de campo (h,, Ry, €, é;). Por ello, las expresiones (4.186 — 4.197) son también aplicables
a las cavidades cilindricas, con la unica diferencia, meramente formal, del empleo de
coordenadas cilindricas en lugar de rectangulares, es decir, . (p,¢), I (p.0), s (o),
é; (p,p). Las expresiones de los campos electromagnéticos que se propagan por una guia

circular se pueden consultar en la tabla 4.4, al final de este capitulo.

Respecto al desarrollo en cavidades rectangulares, aqui denominaremos al tercer indice
del modo resonante como ¢ en lugar de p con el fin de evitar confusiones con las raices de

las funciones de Bessel o sus derivadas (pn, pl,)-

Recordemos que, en el caso de las guias circulares, las expresiones de la constante de fase

para los modos TE y TM difieren, al contrario que en las rectangulares. Para los modos
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TE,, teniamos
2

B = | k> — <@> (4.214)

a

donde k£ = w,/le, a es el radio de la guia y p), es la raiz [-ésima de la derivada de la

funcién de Bessel de primera especie de orden n.

Para los modos TM,,;
2

Bt = | k> — <%) (4.215)

donde p,,; es la raiz [-ésima de la funcién de Bessel de primera especie de orden n.

qm
Sustituyendo la condicién de resonancia 3 = Ten (4.214) y (4.215) se puede obtener la

expresion de la frecuencia de resonancia de la cavidad. Para el modo TE,,,

2 2

1 P qm
Jrng = R (7> + <7> (4.216)

Y para el modo TM,,,

2 2

1 P qm
Jrng = o (7> + <3> (4.217)

Recordemos que el modo fundamental en la guia circular es el TE;; y que, por tanto,

los modos TE;;, son los candidatos a ser empleados en la cavidad. Sin embargo, en el
apartado 4.4.4 se comprobo que el modo TEg; presenta unas pérdidas debidas al conductor
mondtonamente decrecientes con la frecuencia (figura 4.17). Por esta razon, si se desea
obtener un factor de calidad elevado, esto es, una disipacién de potencia reducida, se

emplearan prioritariamente los modos resonantes TEgy,.

Factor de calidad

El procedimiento para el calculo del factor de calidad de un determinado modo en una
cavidad cilindrica es el descrito para las cavidades rectangulares. Dada la complejidad de
las expresiones de los campos eléctricos y magnéticos en la cavidad cilindrica, este calculo

para los distintos modos resulta muy farragoso. A continuacién se muestran las expresiones
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de los factores de calidad debidos al conductor y al dieléctrico, respectivamente, para los

modos mas utilizados, los TE,,,:

. n
(k:a)3 nad Pri

Qe = 4.218
4 (p;n)2 Rs qd , [ Ban ] ’ N <5a2> ’ [1 n? ] ( )
2 (i) P (Ply)*
1
Qq = o (4.219)

Ejercicio 4.3. Se pretende disenar una cavidad cilindrica vacia con d = 2a para que
resuene a 5 GHz con el modo TEg;;. Halle sus dimensiones y su factor de calidad si

se fabrica con cobre (o0 = 5,8 107 S/m).
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Magnitud Modos TE,,, Modos TM,,,,,
k Wy /W€ Wy /W€
2 2 2 2
B k2 — k2 VEk? — k2
2 2 2 2
mm nm mm nm
v — | + [ —wpe — | + =] —wlue
a b a b
N 27 27
2 2 2 2
1 m N n 1 m N n
Je i\ \a) T\b 2\ \a) T\
) 27 27
! p p
w w
v e et
P p p
k2 tané k2 tan
o 28 28
mm nm
E, 0 Asen <m> sen (y) e 1Bz
a b
mm nm
H, A cos (:c) cos <y> e 1Bz 0
a b
5oty o (T sen (T e I s (T sen (" ) e
E, K2 cos( aa;)sen(by>e 2 cos( a:c)sen<by>e
I cen [T A P ey py T e
E, ia sen ( - :1:) cos ( 2 ) e K2 sen < - a:) cos ( 5 y) e
j €
H, jigmrA en (Tw) cos (?y) e IP? Ju;gzﬁ sen (Tz) cos (?y) e IP?
— jwe
Hy jlf;j cos (TT(L;Tx> sen (lewy> e IP= jkcgamw cos (Tm) sen (Ty) e~ Ihz
b B AN
n n n c
Z —_—= _— = 1 — —

E Y
f

Tabla 4.3: Resumen de resultados para la guia rectangular
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Magnitud Modos TE,, Modos TM,,
k WA/ e WL/ e
/
a a
15} k? — k2 k? — k2
N 2 2
pnl 2 pnl 2
Y 7 — Wwoue ? — WouE
\ 2 27
¢ k. ke
f p/nl Pni
¢ 2man/1e 2man/1ue
\ 27 2T
! g 5
w w
’IJ p— _—
8 g B
k?tan
g 25
b, 0
_jg= | cos(ny)
H, AJ, (kep) e { sen (ngo)
~ joopn yse [ = sen (ng)
E, K2 Ad, (kep)e { cos (n)
M / —jBz cos (ngo)
E‘P kc AJn (kcp) € { sen (n@)
— b, gz | cos(np)
Hﬂ kc A‘]n (kcp) € sen (TL(,O)
— Jbn _jg. | —sen(ny)
H, 2 AJ, (kep)e { cos (o)
k
7 0 7

B 1_£2
f
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4.7 Cuestiones de repaso

4.7. Cuestiones de repaso

CUESTION 4.1.

i, Por qué en una guia rectangular la relacion entre sus dimensiones de anchura y altura
suele ser, aproximadamente, 2 : 17

CUESTION 4.2.

Dibuje la distribucién de campo eléctrico del modo fundamental en la seccién de una guia
rectangular.

CUESTION 4.3.

Una cavidad presenta modos resonantes a las siguientes frecuencias: 1 GHz, 1,5 GHz,
2 GHz, 3 GHz. ;Cuantos modos, convenientemente excitados, resonaran si la frecuencia
de trabajo es de 2,5 GHz? ;Por qué?

CUESTION 4.4.

En los modos resonantes TM,,,,, de una cavidad rectangular, ;qué valores puede tomar
el subindice p? Justifique la respuesta mediante la aplicaciéon adecuada de las condiciones
de contorno.

CUESTION 4.5.

Comente las caracteristicas del ancho de banda del cable coaxial, la guia de onda rectan-
gular y la guia de onda circular.

CUESTION 4.6.

Indiqué que modo(s) de la guia circular presenta(n) unas pérdidas en los conductores

despreciables a frecuencias suficientemente altas. Demuéstrelo matematicamente.
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CUESTION 4.7.

.Se puede hablar formalmente de impedancia caracteristica en una guia de onda? Razd-

nelo.

CUESTION 4.8.

Identifique los subindices m y n correspondientes al modo que se representa en la siguiente
figura. Sabiendo que se trata de una guia metélica, ;cual de las gréaficas corresponde al

campo eléctrico y cudl al campo magnético? Justifique ambas respuestas.

. L
STV ‘ Vo T ‘
NN A A A ey ;‘) t\* sIANS 2 v
VN7 L P ANNTT ey NS RN SO
\<\ ! \//J \\,( <—// \\-4/7/'/\\&4—// \\‘)
N ) \ b A Db e Y
, & |
}/);\\Q /;i;\ ;;\\\ - ?7fj§§;/*t?§ i
PGt VS I {//,’\\ //*\\\ s
ikg,zl\\\)_}/.)( &&&&& | /f/ \\\ /\) \/\//// Q\,
N ./ N L/ - = N
NTo /AN ‘\?// A2 RN I B W RN
V=7 w{ M,/// B B IS AN
. ! . PSS mS—e— — p s > > o e
U] s
//1\\\ /;Q\\ //ii\ ﬁ:sxﬁji\\ /jjii’ﬁi
i _ ~ NI /o L B N ]
SRS LSS I VAR R RN AN
™ ll li |

CUESTION 4.9.

Explique las diferencias entre el concepto de frecuencia de corte y el de frecuencia de
resonancia.

CUESTION 4.10.

. Por qué es perjudicial que se propaguen varios modos simultdneamente en una guia de
ondas?

CUESTION 4.11.

Si se quiere un gran ancho de banda en transmision, ;qué guia elegiria: rectangular o

circular? Razone la respuesta.
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CUESTION 4.12.

Indique cudl es el modo fundamental en las siguientes lineas de transmisién / guias de
onda: linea de placas paralelas, linea bifilar, guia de onda rectangular, guia circular, linea
coaxial, linea triplaca (stripline), linea microtira (microstrip).

CUESTION 4.13.

., Qué dos parametros modelan el comportamiento de una linea de transmisién? ;Cuales
son esos dos parametros en una guia de onda?

CUESTION 4.14.

En las siguientes estructuras indique si son lineas de transmision o guias de onda y qué

modos se pueden propagar por ellas. Explique la respuesta.

B A

a) b) c) d)

CUESTION 4.15.

Explique qué son los modos degenerados en una guia de onda.

CUESTION 4.16.

Dibuje las componentes transversales del campo eléctrico y del magnético del modo TE;

y del TE9 en una guia rectangular.

CUESTION 4.17.

. Tiene la misma expresion la longitud de onda en una linea TEM y en una guia de onda?

., Cémo se denomina el fenémeno que explica esto?
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4.8. Problemas

PROBLEMA 4.1.

Una guia rectangular de banda X (WR-90) con a = 22,86 mm y b = 10,16 mm que contiene

aire en su interior es excitada a 18 GHz.

a) {Qué modos podrian aparecer en la guia a esta frecuencia?

b) Cuando la guia de onda se cortocircuita en uno de sus extremos, producien-
do una onda estacionaria pura, la distancia entre dos nulos consecutivos
en su patrén de onda estacionaria es de 18,9 mm. Sabiendo que solamente

existe un modo TE,,,, calcule los subindices (m,n) del modo excitado.

¢) Si rellenamos esta guia con un dieléctrico de permitividad relativa €,y =4y
la excitamos a 6,56 GHz y a partir de un punto zy sustituimos el dieléctrico
por otro de permitividad relativa ¢,9, calcule €,5 para que toda la potencia

incidente se refleje.

PROBLEMA 4.2.

Se tiene una guia de onda rectangular con tres paredes conductoras de aluminio (uno
de los extremos estd abierto) y un dieléctrico con permitividad relativa e, = 9, como se

muestra en la siguiente figura.

Aluminio
G,,=0.382:10°S/m

Dieléctrico
€,=9

»

a=2cm

Como €, = 9 se puede suponer que en z = a se cumple la condicion de pared magnética

(7 x H = 0). Con esta aproximacién calcule:
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a) La expresion del campo eléctrico longitudinal para los modos TM.
b) La expresién del campo magnético longitudinal para los modos TE.
¢) La frecuencia de corte del primer modo TM.

d) La frecuencia de corte del primer modo TE.

e¢) La atenuacién en dB/100m para el modo fundamental a una frecuencia de

trabajo igual a 1,5 veces su frecuencia de corte.

PROBLEMA 4.3.

Se dispone de una guia dieléctrica rectangular de dimensiones a x b (con a > b) formada

por un dieléctrico de muy elevada constante dieléctrica (el dieléctrico externo es aire) y

que carece de conductor exterior. Encuentre el modo fundamental de la guia y calcule

todas sus componentes de campo asi como su frecuencia de corte.

PROBLEMA 4.4.

El alimentador de una antena parabdlica se realiza mediante una bocina piramidal exci-

tada con una guia de seccién cuadrada de lado a. Se utiliza una guia de este tipo con el

objeto de disponer de dos polarizaciones ortogonales.

a),Cuantos y cudles son los modos fundamentales de esta guia? Escriba las

expresiones de sus campos eléctrico y magnético.

b) Si la frecuencia de trabajo es de 26 GHz y se quiere que coincida con la fre-

cuencia central de la banda de la guia, calcule la dimension de a necesaria.

c¢) Por cuestiones practicas esta guia de seccién cuadrada se construye uniendo
dos piezas de metal como muestra la figura siguiente. Si la pieza 1 fuese de
cobre y la 2 de latén, calcule la atenuacién (en neperios) producida en el

modo TE;y para 10 cm de guia.
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Pieza 1 Pieza 2

d) Si no hubiese un buen contacto eléctrico entre las dos piezas, jcon qué

polarizacion se estaria excitando la bocina?

Datos: Geopre = 5,8 - 107 S/m, 014160 = 2,7 - 107 S/m

PROBLEMA 4.5.
Para una guia dieléctrica (e, = 9) rectangular de anchura a = 4cm y altura b = 1 cm:

a) Obtenga las expresiones generales de los campos eléctrico y magnético para

todos los modos posibles.
b) Identifique el modo fundamental y calcule su frecuencia de corte.

¢) Obtenga la expresién de la potencia transmitida por el modo fundamental.

PROBLEMA 4.6.

Para una guifa dieléctrica (e, = 9) circular de radio a = 2 cm, identifique, justificando la

respuesta, el modo fundamental y obtenga su frecuencia de corte.

PROBLEMA 4.7.

Se desea disenar una guia de onda rectangular para transmitir una senal a la frecuencia
de 3GHz, con paredes conductoras de cobre y dieléctrico aire, para que el modo TEq
se propague guardando un factor de seguridad frente a la frecuencia de corte de un 30 %

(esto es f = 1,3f.) y que la frecuencia de corte del modo inmediatamente superior quede
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un 30 % por encima de la frecuencia de trabajo. Calcule también la atenuacién en dBs

debida a las pérdidas en el cobre.

Datos: 0 = 5,8 -107S/m

PROBLEMA 4.8.

Se desea medir las propiedades dieléctricas de un liquido por comparacion de las longitudes
de onda del modo TE;y en una guia rectangular vacia y rellena del liquido en cuestion.

Obtenga la férmula que permite este calculo.

PROBLEMA 4.9.

En una guia de onda de dimensiones a = 10cm y b = 5cm, se excita una onda de tipo
TM,,... Se observa que la distancia entre dos ceros consecutivos de una onda estacionaria
asociada con este modo es de 10cm. Determine el modo o modos de la onda que se

transmite si la frecuencia de trabajo es de 4,5 GHz .

PROBLEMA 4.10.

La frecuencia de corte del modo TE 9 de una guia de onda rectangular con dieléctrico
interno aire es de 1,5 GHz. Esa misma guia de onda se rellena con un dieléctrico caracte-

rizado por &, = 4 y sin pérdidas.

a) Obtenga la nueva frecuencia de corte.

b) ;Cuédnto tiempo tardaria en recorrer 200 m de la guia con dieléctrico una
senal modulada en amplitud y de banda estrecha cuya portadora es de

760 MHz?

PROBLEMA 4.11.

Se dispone de una guia rectangular metalica rellena de aire de anchura 1cm y altura
0,8 cm.
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a) Calcule los limites en frecuencia de su funcionamiento monomodo.

b) Repita el apartado anterior para el caso en que la guia esta completamente

rellena de un dieléctrico de permitividad relativa 4 — 51073,

c) Obtenga la constante de atenuacién en esta ultima guia a la frecuencia de
8 GHz.

d) Obtenga la impedancia en esta tltima guia a la frecuencia de 8 GHz.

e) ;Qué se puede hacer para que la guia a 8 GHz, a partir de cierta longitud,
atenie mas de 10 Np/m sin variar las dimensiones de la guia, ni el factor
de pérdidas del material dieléctrico y manteniendo el metal sin pérdidas?

Obtenga los valores necesarios para este diseno.

PROBLEMA 4.12.

Se pretende disenar un horno de microondas que trabaje a 2,45 GHz, al cual se quieren
introducir unas sondas de medida de temperatura y humedad, asegurandonos de que por
este acceso los niveles de campo sean muy pequenos. Para ello haremos uso de una guia de
seccion circular de radio Ry = 5mm y de longitud [. Si se debe producir una atenuacion

en este tramo de guia de 120 dB, ;cudl sera la longitud necesaria?

PROBLEMA 4.13.

En una guia como la presentada en la figura se pretende propagar un modo TM ;Cudl es
el primer modo TM que puede propagarse? Calcule su frecuencia de corte y los campos

en el interior de la guia.

g7~

e < A—— <
Tem 2 cm 1cm

246



4.8 Problemas

PROBLEMA 4.14.

Disponemos de una guia de paredes metdlicas y dieléctrico aire como la mostrada en la

siguiente figura (a = 1cm).

a) Obtenga la expresion exacta de la componente longitudinal del campo eléc-

trico de los distintos modos TM.

b) Obtenga la frecuencia de corte del primer modo TM haciendo uso de las

siguientes graficas:
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PROBLEMA 4.15.

Disponemos de una guia cuadrada vacia de lado 1 cm y se pretende disenar otras dos guias
vacias, una circular y otra semicircular que presenten la misma frecuencia de corte para

su modo fundamental que la guia cuadrada. Obtenga:

a) La frecuencia de corte de los 7 primeros modos de la guia cuadrada, indi-

cando de qué modos se trata.

b) El radio de la guia circular para que la frecuencia de corte de su modo fun-

damental coincida con la de los modos fundamentales de la guia cuadrada.

c¢) El radio de la guia semicircular para que la frecuencia de corte de su mo-
do fundamental coincida con la de los modos fundamentales de la guia

cuadrada.

d) Las expresiones de los campos eléctrico y magnético para el modo funda-

mental de la guia semicircular.

e) La potencia transmitida por el modo fundamental de la guia semicircular.

La frecuencia de trabajo es 18 GHz.

f) Si esta guia semicilindrica se cortocircuita en un tramo de 2 cm se forma una
cavidad semicilindrica. Obtenga la frecuencia de resonancia de su primer
modo e indique de qué modo se trata.

Datos:

1 + cos (2a) = 2 cos? (a)

2

/ xJ? (kx) de = % J2(kx) + [1— (%) J2 (kx)

PROBLEMA 4.16.

A una guia dieléctrica (¢, = 10 — j0,01) rectangular de anchura ¢ = lcm y altura
b = 0,5 cm se le anaden dos conductores eléctricos perfectos en su parte superior e inferior,

como muestra la figura.
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Conductor

Guia dieléctrica

b 8]"

A
Y

a) Obtenga las expresiones de los campos eléctricos y magnéticos de todos los
modos TM.

b) Indique los cinco primeros modos TM que se pueden propagar en la guia y

obtenga su frecuencia su corte.

¢) Obtenga la constante de atenuacién para el primer modo TM a 9GHz y a
10 GHz.

d) Si se corta un tramo de esta guia de 5cm y se anaden dos placas metélicas
perfectas en sus dos extremos, indique cudles son los cinco primeros modos

resonantes TM y obtenga sus frecuencias de resonancia.

PROBLEMA 4.17.

Disponemos de una guia metalica cuya seccion es un sector circular vacio de radio 1 cm y

un angulo de 90°, como muestra la figura.

A

a) Obtenga las expresiones de las componentes longitudinales de los campos

de los distintos modos.
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b) Enumere los 5 primeros modos y obtenga sus frecuencias de corte.

¢) Mediante un analizador de redes se mide el desfase producido por 1cm de
esta gufa trabajando en el modo fundamental, resultando ser de 0,72 rad.

., Cual es la frecuencia de trabajo?

d) Si se quiere implementar un inversor de impedancias para el modo funda-
mental a la frecuencia de 16 GHz, jcudl debe ser la longitud fisica de la

linea?

e) Ahora se rellena completamente la gufa con un dieléctrico sin pérdidas. Si el
desfase medido en 1cm de linea es de 2,75rad. a la frecuencia de 16 GHz,

icudl es la permitividad relativa del material?

f) Responda a los apartados anteriores en el caso de una guia metalica como

la de la siguiente figura.

PROBLEMA 4.18.

Sea una guia de como la mostrada en la figura, de apertura 45° y radio 1 cm.

a) Obtenga las expresiones de campo eléctrico para los modos TM asi como
la expresién de la frecuencia de corte. ;Cudl es el primer modo TM que se

puede propagar por esta guia? Calcule su frecuencia de corte.

b) Si construimos una cavidad tomando un tramo de 5cm de esta guia y cor-

tocircuitando sus extremos con dos placas metdlicas, obtenga la expresion
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de todas las componentes de campo eléctrico para los modos resonantes
TM.

c) Obtenga la expresién de la frecuencia de resonancia para cualquier modo

TM. Calcule su valor para el modo resonante TMyi.

PROBLEMA 4.19.

Disponemos de una guia metdlica cuya seccién es un sector circular vacio de radio 3cm y

un angulo de 60°.

a) Obtenga la expresién de la componente longitudinal de campo eléctrico o

magnético para cualquier modo de la guia.

b) Nombre los cinco primeros modos de la guia y calcule sus frecuencias de

corte.

¢) ;Qué radio debe tener una guia semicircular para que la frecuencia de corte
de su modo fundamental sea la misma que la del modo fundamental de la

anterior guia.

d) Si en vez de emplear una guia con paredes metdlicas se utiliza una guia
dieléctrica (también sector circular de 60°) de permitividad relativa e, = 9,
diga cudl es el modo fundamental, obtenga la expresién de campo eléctrico

o magnético longitudinal para este modo y calcule su frecuencia de corte.

PROBLEMA 4.20.

Se quiere disenar una cavidad dieléctrica cibica de lado a para que el modo TEq;; resuene
a b5 GHz.
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a) Obtenga las expresiones de campo eléctrico del modo TE;; en guia de
onda dieléctrica a partir de la expresién general en coordenadas cartesianas

aplicando adecuadamente las condiciones de contorno.

b) Obtenga las expresiones de campo eléctrico del modo TE;;; de la cavidad
dieléctrica a partir de las del modo TE;; en guia de onda dieléctrica y

aplicando adecuadamente las condiciones de contorno.

¢) Enumere los modos degenerados con el TE;j; (resuenan a la misma frecuen-

cia).

d) Si el material elegido presenta una permitividad de €, = 10 — 71073, calcule

el lado de la cavidad para que resuene a la frecuencia deseada.

PROBLEMA 4.21.

Se tiene una guia circular dieléctrica de radio a = 0,5 cm con una permitividad €, = 10.

a) ;Cudles son los tres primeros modos (sélo el nombre) y sus frecuencias de
corte?

b) Si cortamos un tramo de longitud d de esa guia y colocamos sendas placas
circulares metalicas de conductividad infinita en los extremos tendremos
una cavidad cilindrica resonante a ciertas frecuencias. Obtenga las expre-
siones de los campos eléctricos y magnéticos de los modos TE que pueden
resonar en ella a partir de las expresiones de los campos que se pueden

propagar en una guia circular.

c¢) Obtenga las frecuencias de resonancia de los tres primeros modos resonantes
(TE o TM) si la longitud del tramo es 1 cm.

d) Obtenga el factor de calidad del primer modo resonante.

PROBLEMA 4.22.

Sea una cavidad rectangular de dimensiones a = 4cm, b = 8cm, d = 16 cm.

a) Calcule los campos eléctricos y magnéticos para el modo resonante més

bajo.

b) Indique cudles son los primeros modos degenerados y su frecuencia de re-

sonancia.
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PROBLEMA 4.23.

Calcule las expresiones de los campos, la frecuencia de resonancia y el factor de calidad del
modo TEgs; de una cavidad rectangular. ;Qué otras denominaciones admite este modo

cambiando la orientacion de los ejes?

PROBLEMA 4.24.

Mediante un tramo de 5cm de linea coaxial (radios de 1 y 2,5cm) cortocircuitada en
sus extremos se fabrica un resonador. Obtenga la frecuencia de resonancia y el factor de

calidad del modo TEMg;. El dieléctrico interior es aire y el conductor cobre.

PROBLEMA 4.25.

Un resonador de placas paralelas como el representado en la figura estd formado por dos
laminas conductoras rectangulares separadas por una lamina de dieléctrico de espesor
h < A, por lo que los bordes del dieléctrico pueden aproximarse por una pared magnética
(n x H =0).

y
A Conductor
X
A /
Dieléctrico a
h
Er

- Z

a) Calcule los campos eléctricos y magnéticos para el modo TE;yg.

b) Calcule la frecuencia de resonancia y el factor de calidad del TEqq si el

conductor se supone ideal.

Datos: a = 2cm, d = 3cm, h = 1,58 mm, &, = 2,6 (1 — j0,0003).

PROBLEMA 4.26.

Una cavidad cilindrica circular de didmetro 3cm y longitud 5cm resuena en el modo
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a) Calcule la frecuencia de resonancia y escriba las expresiones de los campos.

b) Si la cavidad se rellena con material dieléctrico de permitividad relativa

2,56, jcudl serd la nueva frecuencia de resonancia?

PROBLEMA 4.27.

En una cavidad cilindrica de 3 cm de diametro y 3 cm de longitud, ;cudles son los modos
resonantes con frecuencias comprendidas en la banda X (8 ~ 12 GHz)?

PROBLEMA 4.28.

Para una cavidad resonante ctbica de lado a:

a) Escriba las expresiones de los campos para el modo TEq;s.
b) Indique qué otros modos son degenerados con éste.

c¢) Si se introduce en el resonador una ldmina conductora que se extiende en
el plano = = a/2 de manera que haga contacto con las paredes, ;cudles de

los modos anteriores seran destruidos?

PROBLEMA 4.29.

Obtenga la expresion del factor de calidad de una cavidad cilindrica vacia de radio a en
la que so6lo se excita el modo TEg;. La frecuencia de resonancia se ajusta moviendo un
disco metalico que aumenta o disminuye la longitud de la cavidad. Discuta el principio de

funcionamiento.

Expresiones tutiles para la resolucién:

Jo (x) = = (2)

22
2

/st (kx)dx = J 2 (kx)+ |1 — (%) J? (kx)
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PROBLEMA 4.30.

La figura muestra una cavidad rectangular de dimensiones a = 3cm, b= 1,5cmy l;+1y =
d con l; = 3cm. En su interior hay dos dieléctricos sin pérdidas. El medio 1 presenta una
constante dieléctrica de 4, y el 2 de 10. Las paredes en contacto con el medio 1 son de plata,

con una conductividad o = 0,617 - 10 S/m. El metal que rodea el medio 2 es conductor

perfecto. La frecuencia de resonancia del modo TEqp; es de 3 GHz.
y

}

| medio 2

A
Y

Obtenga:

a) La longitud [y para que la resonancia de ese modo se produzca a esa fre-

cuencia.

b) El factor de calidad de la cavidad.

Datos: El modo TE,,, tiene las siguientes componentes de campo eléctrico y magnético.

El signo F indica, respectivamente, una onda progresiva y una onda regresiva.

na mr nmw
E,=—Fy—cos| —z | sen | —
b a b

ak? mm nm
H, =jE, cos | —x | cos | —y
Tw a b
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“Todas las ciencias matematicas se basan en las relaciones entre las leyes fisicas y las leyes
de los nUmeros, por lo que el objetivo de la ciencia exacta es reducir los problemas de la
naturaleza a la determinacién de las cantidades mediante operaciones con nUmeros”

James Clerk Maxwell (1831-1879)
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