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Abstract-Resumen

En la presente tesis se han desarrollado diferentes técnicas de ecuación integral, destinadas al
estudio de la dispersión electromagnética de cuerpos conductores y dieléctricos, al análisis de ante-
nas, y al cálculo de la respuesta de dispositivos prácticos de microondas. El trabajo realizado se ha
centrado en la implementación de filtros paso bajo y paso banda.

En el primer capítulo de la tesis se desarrolla un método novedoso para el cálculo de las funcio-
nes de Green de cavidades circulares cilíndricas en el dominio espacial. La técnica consiste en utilizar
imágenes espaciales ponderadas, situadas en un corte transversal en el exterior de la cavidad, que
junto con la fuente cumplan ciertas condiciones para los potenciales electromagnéticos. Estas condi-
ciones se derivan de las propiedades físicas de los campos en el contorno de la cavidad conductora.
Se demuestra que la convergencia en el cálculo de las funciones de Green se alcanza con un número
reducido de imágenes. Por otra parte, el método se puede plantear partiendo de distintas funciones
de Green como base, como pueden ser las de espacio libre o las de un medio multicapa estratificado.
De esta manera, se consiguen analizar circuitos prácticos de microondas como filtros planos encap-
sulados o antenas de cavidad, mediante el planteamiento de una ecuación integral que utilice las
funciones de Green así calculadas.

En el siguiente capítulo se presentará una nueva técnica de ecuación integral para el análisis
de circuitos capacitivos de microondas de forma arbitraria en guiaonda rectangular, calculándose
mediante la formulación de un problema de scattering en 2D con ángulo de incidencia oblicua. Las
condiciones de contorno de la guía de onda original se han tenido en cuenta a través del uso de
las funciones de Green de la guía de placas paralelas con fuentes de corriente en forma de hilo in-
finito. Los resultados se han validado con el análisis de varios dispositivos prácticos en guiaondas
rectangulares, tales como filtros paso-bajo con diferentes geometrías.

El capítulo central de esta tesis se centra en el análisis de varias técnicas (que consideran bien
los parámetros ABCD o bien los parámetros de scattering), para implementar el tipo de filtro paso
bajo del que nos fue concedida una patente publicada por la “Oficina Española de Patentes y Marcas”
con el título “Filtro Paso-Bajo en Guía-onda rectangular usando postes circulares”. El objeto principal de
la citada patente es una nueva estructura en la que se evitan esquinas y aristas en los inversores
de impedancia del filtro. También se presenta en este capítulo un diseño alternativo para realizar el
filtrado paso bajo, que será empleado en apartados posteriores. Finalmente se empleará una técnica
basada en el control de los ceros de transmisión para mejorar este mismo tipo de filtros.



En la parte final de la tesis se desarrolla un método novedoso para la obtención de un filtro
paso banda en guiaonda rectangular. Se parte de los resultados obtenidos en la patente publicada
por la “Oficina Española de Patentes y Marcas” con el título “Filtro paso-banda en guiaonda rectangular

evanescente de doble canal”, según [Vera et al., 2015]. La estructura que aquí se presenta, propone por
primera vez una geometría en la que la señal de entrada es dividida directamente en dos canales en
modo evanescente situados en paralelo (topología transversal).



Abstract

The main goal of this work is the development of different integral equation techniques intended
for the evaluation of the electromagnetic scattering caused by dielectric and conducting bodies, for
the analysis of several kinds of antennas, and for the prediction of the electric response from practical
microwave devices.

The first chapter, a novel method for the numerical evaluation of the spatial domain Green’s fun-
ctions of circular cylindrical cavities is proposed. The technique is based on the utilization of properly
weighted spatial images. These spatial images are placed outside around the cavity on a transversal
plane. The images, together with the source located inside the cavity, must satisfy different boundary
conditions for each considered electromagnetic potential. These boundary conditions are derived
from the physical behaviour of the electromagnetic fields on the conducting cavity contour. It has
been shown that the convergence of the method is achieved with a low number of spatial images.
On the other hand, the numerical method can be formulated with different basic Green’s functions,
such as those given for free space or for a multilayer stratified medium. For the first time, it has been
possible to analyze practical microwave devices, like encapsulated planar filters or cavity-backed
antennas, by solving an integral equation with a kernel written in terms of these newly proposed
Green’s functions.

The coming chapter deals with a new integral equation technique to analyze microwave ca-
pacitive circuits with arbitrary shape inside rectangular waveguide. 2D-scattering formulation with
oblicue incidence is used to solve the problem. Boundary conditions of a rectangular waveguide are
used by parallel plate Green’s functions with current sources of infinite wire. The results have been
checked by several practical microwave devices, such as some low pass filters with different geome-
tries.

The central chapter of this work is focused on the analysis of several techniques (such as the
study of the ABCD parameters and the study of the scattering parameters), to implement the low pass
filter based on a published patent which is also presented as a part of this Ph.D dissertation. Also, a
novel technique is presented to get low pass filters. Finally, a novel technique based on controlling
transmission zeros is used to improve the same type of filters.

In the last chapter we propose a novel technique to get band pass filter inside rectangular wa-
veguide. The results of another published patent are used to introduce this technique, which divides
the entry signal in two channels in evanescent mode (parallel topology).
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Capítulo 1

Introducción

1.1. Introducción histórica

El análisis de circuitos apantallados y antenas de cavidad es un tema que ha si-
do objeto recientemente de numerosos artículos de investigación en la literatura científica
[Lee et al., 1994, Dussopt and Laheurte, 1999, Faraji-Dana and Chow, 1995, Hill and Tripathi, 1991,
Verma and Kumar, 1996]. El objetivo principal a la hora de analizar y diseñar las mencionadas es-
tructuras, es la necesidad de disponer de herramientas software que permitan evaluar y predecir los
efectos producidos por el apantallamiento. Esta situación se da en gran cantidad de circuitos mono-
líticos integrados (MMIC) de alta frecuencia y en antenas de cavidad montadas en distintos tipos de
vehículos [Dussopt and Laheurte, 1999, Dunleavy and Katehi, 1988b, Rautio and Harrington, 1987,
Navarro et al., 1991, Faraji-Dana and Chow, 1995].

Para poder realizar el análisis de los circuitos apantallados y las antenas de cavidad anterior-
mente citados, se han empleado técnicas numéricas tan diversas como el método de elementos fini-
tos [Jin and Volakis, 1991], diferencias finitas [Omiya et al., 1998] o el método de la matriz de líneas
de transmisión [Hoefer, 1985]. Por otra parte, las técnicas de ecuación integral han crecido en popu-
laridad debido a su eficiencia, y a la capacidad que tienen de beneficiarse de una importante car-
ga analítica a la hora de resolver el problema bajo estudio [G. G. Gentili and Perez-Martinez, 1997,
Livernois and Katehi, 1989]. Uno de los elementos clave de cualquier formulación de ecuación inte-
gral es el cálculo con un bajo coste computacional de las funciones de Green asociadas al problema
tomado en consideración. Para el caso de estructuras encapsuladas, se pueden plantear formulacio-
nes eficientes de ecuación integral, siempre y cuando las funciones de Green tengan en cuenta la
presencia del apantallamiento de la cavidad. Si éste es el caso, el tratamiento numérico del problema
se reduce propiamente al circuito impreso en sí, y como consecuencia se reduce el tamaño del sistema
de ecuaciones que hay que resolver tras la aplicación del método de los momentos. Si en cambio, se
emplean las funciones de Green de espacio libre [Catina et al., 2005], la carga computacional crece de
forma considerable al tenerse que expandir las corrientes incógnita de la ecuación integral no sólo en
el circuito en sí, sino en toda la estructura que comprende también a la propia cavidad.

Respecto al cálculo de las funciones de Green de estructuras apantalladas, hay que decir que en
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Capítulo 1: Introducción

la literatura técnica previa, solamente se ha tratado en profundidad el caso correspondiente a cavida-
des rectangulares [Railton and Meade, 1992, Keren and Atsuki, 1995, Park and Nam, 1997]. Para este
tipo de geometría las funciones de Green se expresan generalmente, según formulaciones en el domi-
nio espectral, mediante series lentamente convergentes de funciones vectoriales modales definidas
dentro de las citadas cavidades rectangulares [Park and Nam, 1997, Dunleavy and Katehi, 1988a]. No
obstante, recientemente se ha intentado calcular dichas funciones de Green mediante formulaciones
espaciales [Melcon et al., 1999], donde éstas se expresan como series de imágenes discretas de con-
vergencia lenta. En este caso, la convergencia lenta de las series hace imprescindible, si se desea
disponer de un método práctico desde el punto de vista computacional, el uso de algoritmos espe-
ciales que permitan una suma eficiente de éstas [Melcon and Mosig, 2000, Eleftheriades et al., 1996,
Park and Nam, 1997, Hashemi-Yeganeh, 1995], o también una aproximación adecuada de rápida eva-
luación mediante algoritmos basados en redes neuronales [Pascual García et al., 2006].

Como consecuencia del formalismo matemático particular de las funciones de Green dentro de
cavidades, la situación correspondiente a geometrías circulares se ha tratado mucho menos. No obs-
tante, las cavidades circulares cilíndricas se han usado de forma generalizada en aplicaciones prácti-
cas de circuitos de microondas encapsulados, y de antenas de cavidad [Zavosh and Aberle, 1995].
En general, las formulaciones que se emplean para la definición de las funciones de Green
de geometrías circulares se basan en técnicas también desarrolladas en el dominio espectral
[Zavosh and Aberle, 1995], las cuales utilizan series de funciones vectoriales modales de funciones de
Bessel [Leung and Chow, 1996, Zavosh and Aberle, 1994]. Sin embargo, este tipo de solución resulta
ser crítica desde el punto de visto numérico, ya que el cálculo de las funciones de Bessel de orden alto
de forma precisa no es sencillo. Asimismo, al ser la convergencia de las series lenta, generalmente se
requiere calcular funciones de Bessel de órdenes muy altos. Debido a ello, estas formulaciones se en-
cuentran un tanto limitadas en cuanto a precisión numérica. Por otra parte, hay que decir que hasta
la fecha no se han empleado formulaciones en el dominio espacial para el cálculo de las funciones de
Green de cavidades circulares cilíndricas. Este hecho se debe principalmente a la inexistencia de una
solución analítica en forma de imágenes espaciales, para calcular los potenciales producidos por una
fuente puntual en el interior de una determinada cavidad circular cilíndrica, al contrario de lo que
sucede en cavidades rectangulares [Melcon et al., 1999].

Se propone en esta tesis una técnica numérica que permite calcular las funciones de Green de
cavidades circulares cilíndricas en el dominio espacial, mediante la utilización de distribuciones de
imágenes discretas. Estas distribuciones de imágenes, junto con las fuentes del problema, deben sa-
tisfacer unas determinadas condiciones de contorno en las paredes de la cavidad conductora. Dichas
condiciones de contorno han sido deducidas directamente del comportamiento físico de los campos
electromagnéticos en una superficie conductora perfecta. En este sentido, en primer lugar se describe
el método para evaluar las funciones de Green producidas por fuentes eléctricas y magnéticas dentro
de los círculos delimitados por anillos conductores infinitesimales [Castejon et al., 2004b]. Una vez
presentada la teoría básica, se extiende el método al cálculo de las funciones de Green producidas
también por fuentes eléctricas y magnéticas en cavidades circulares con capas dieléctricas estrati-
ficadas [Michalski and Mosig, 1997, Pereira et al., 2005]. De esta forma, el método permite también
analizar circuitos prácticos de microondas encapsulados, como puedan ser filtros planos.

Por otro lado, en la tesis también se propone el análisis eficiente de filtros de microondas capaci-
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tivos de forma arbitraria cargados con elementos dieléctricos y conductores. Los filtros son necesarios
en aplicaciones espaciales, con el fin de suprimir los armónicos generados por los amplificadores de
alta potencia, y requieren anchos de banda en el rango de los gigahercios. Así pues, nos centrare-
mos en el estudio de filtros del tipo paso-bajo para circuitos de microondas, empleando la tecnología
de guiaondas. Para las frecuencias de trabajo en esta banda, no se pueden emplear sólo elementos
discretos (lumped-element), sino técnicas basadas en elementos distribuidos. Como primer paso para
la realización de un filtro paso-bajo se podría utilizar como primera técnica las relaciones existentes
entre los parámetros [ABCD], o, como segunda técnica, la relación entre los parámetros de scattering
(especialmente las condiciones unitarias), y desarrollar un método de síntesis para los polinomios de
transferencia y de reflexión que definan el filtro. Se presentan dos técnicas, basadas en el cálculo de
las dimensiones necesarias para cada inversor de impedancia.

El estudio de la tesis continuará con los dispositivos utilizados para el filtrado paso-banda de
señales en aplicaciones de radiocomunicaciones espaciales vía satélite. Específicamente, en las ca-
beceras de radiofrecuencia, concretamente en los transpondedores de radiofrecuencia que se em-
plean como carga útil en los sistemas de comunicaciones espaciales, y que hacen las veces de
receptor-conversor de frecuencia-amplificador-transmisor. Por tanto, se emplean filtros Paso Banda
con el fin de seleccionar la información de canales en el enlace ascendente, y para limpiar de es-
purios la información retransmitida en el enlace descendente. Una de las tecnologías que más se
usa para estas aplicaciones es la basada en guiaonda (véase [Hauth et al., 1987]), ya que presen-
ta un nivel de pérdidas relativamente bajo en comparación con otras tecnologías alternativas co-
mo la planar (microstrip) (véase [Railton and Meade, 1992]), o la integrada en sustrato (SIW) (véase
[Kurudere and Ertürk, 2015]), y es potencial más robusta frente a las altas potencias requeridas habi-
tualmente en los transmisores de los satélites de comunicaciones.

1.2. Objetivos de la Tesis

Por tanto, se fijan como objetivos de la tesis los siguientes:

1. Calcular de las funciones de Green en cavidad circulares cilíndricas para fuentes eléctricas y
magnéticas, tanto para los potenciales escalares como los potenciales vectores.

2. Calcular las anteriores funciones de Green en presencia de un medio multicapa dieléctrico en
el interior de la cavidad.

3. Estudiar los circuitos impresos con las funciones de Green desarrolladas. Se analizarán tanto
filtros de microondas como antenas de cavidad. En este último caso se acoplara la cavidad
con el medio externo empleando corrientes magnéticas equivalentes situadas en la frontera de
transición.

4. Estudiar las transiciones de microstrip a cavidad circular. En este caso habrá que tener en cuen-
ta el carácter eléctricamente largo que generalmente posee la cavidad en la que se encuentra la
transición. Para este cometido se emplearán anillos de imágenes convenientemente distribui-
dos.

3



Capítulo 1: Introducción

5. Analizar los circuitos de microondas capacitivos de geometría arbitraria que incluyan obstácu-
los conductores y dieléctricos. Para este cometido se usarán las funciones de Green de la guía
de placas paralelas, el principio de equivalencia superficial y la teoría empleada generalmente
para estudiar la dispersión mediante incidencia oblicua de cilindros de sección arbitraria con
ecuación integral.

6. Implementar filtros paso-bajo usando los parámetros ABCD, y por otro lado, usando los pará-
metros de scattering.

7. Estudiar una técnica para el diseño de filtros paso-bajo, que sirva para aplicarla aún con to-
pologías más complejas que las empleadas con anterioridad: por ejemplo, que incluyan postes
semi-inductivos.

8. Estudiar la influencia del uso de dieléctricos y materiales magnéticos en el filtrado paso-bajo.

9. Controlar los ceros de transmisión en los filtros paso-bajo con el fin de mejorar la selectividad
de los mismos, y con la intención de alejar la banda espuria.

10. Estudiar una técnica que permita implementar filtros paso-banda a partir del conocimiento
establecido en la consecución de los objetivos anteriores.

1.3. Estructura de la tesis

La estructura de la tesis se compone de los siguientes capítulos:

Capítulo 2: Nueva formulación en el dominio espacial de las funciones de Green para ca-
vidades circulares. En este capítulo se presentará un nuevo procedimiento simple y eficiente
para evaluar numéricamente las funciones de Green de cavidades circulares cilíndricas, produ-
cidas tanto por fuentes eléctricas, véase la Sección 2.3.1, como por fuentes magnéticas, véase la
Sección 2.3.2.

Dichas funciones de Green se encuentran definidas en el dominio espacial, por lo que es posible
usarlas dentro del núcleo de formulaciones de ecuación integral de potenciales mezclados, con
diferentes tipos de funciones de base y de test. El método se basa en la utilización de una serie
de cargas o dipolos imagen espaciales discretos, que en conjunto con la fuente del problema
cumplen unas determinadas condiciones de contorno en las paredes de la cavidad.

Finalmente, en la Sección 2.4 se realiza un estudio de convergencia del método presentado en
este capítulo, habiéndose observado un comportamiento convergente rápido. Seguidamente,
se ha llevado a cabo una primera validación de la técnica, mediante el cálculo de los cam-
pos electromagnéticos en el interior de cavidades circulares cilíndricas, producidos por fuentes
puntales, con dos métodos numéricos diferentes.

Capítulo 3: Técnica Eficiente en Ecuación Integral para analizar circuitos capacitivos de for-
ma arbitraria en guías de onda. En este capítulo se presentará una nueva técnica de ecuación
integral para el análisis de circuitos capacitivos de microondas de forma arbitraria en guiaonda
rectangular.
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Los resultados se han validado con el análisis de varios dispositivos prácticos en guiaondas
rectangulares, tales como filtros paso-bajo con diferentes geometrías, véase la Sección 3.3. La
técnica también ha sido empleada para la evaluación eficiente de los campos electromagnéticos
dentro de las estructuras propuestas.

Capítulo 4: Filtros paso-bajo en Tecnología Guiada. En este capítulo se desarrollan dos técni-
cas para el cálculo de las dimensiones necesarias para cada inversor de impedancia en un filtro
paso-bajo, véase Sección 4.2, utilizando como primera técnica las relaciones existentes entre los
parámetros [ABCD]; y como segunda técnica, la relación entre los parámetros de scattering
(especialmente las condiciones unitarias), desarrollando un método de síntesis para los poli-
nomios de transferencia y de reflexión que definan el filtro paso-bajo. Se usará en la primera
técnica, la relación de energías existentes entre los inversores teóricos y los implementados en
guiaonda; y en la segunda técnica, el cálculo independiente de las dimensiones, utilizando para
ello, el valor absoluto y la fase de los parámetros de scattering, lo cual permite un rápido diseño
sin necesidad de una posterior optimización.

Una vez sintetizada la red prototipo para los filtros paso-bajo, quedaría implementar dichas
redes sobre una tecnología existente para su particularización real. En la Sección 4.3 se va a
emplear la tecnología de guiaonda, dado que permite manejar potencias más elevadas en su
empleo para comunicaciones vía satélite, y dentro de esta tecnología, estos tipos de filtro se
realizan normalmente usando iris capacitivos.

En la Sección 4.5 se presenta un método alternativo a los métodos explicados en las secciones
anteriores de este mismo capítulo, ya que se pretende usar esta técnica para tener en cuenta las
interacciones existentes entre los diferentes inversores, independientemente de la implemen-
tación física empleada. Este método será útil emplearlo cuando la topología se complica en
cuanto a la utilización de postes capacitivos con otros postes no capacitivos, tal y como se verá
en la Sección 4.7, dado que no es evidente la resolución de interacciones entre inversores.

En la Sección 4.6 se analizarán los resultados obtenidos con el uso de materiales dieléctricos
o magnéticos sobre estructuras con postes capacitivos conductores del tipo circular y elíptico,
quedando justificada la teoría empleada para su diseño en [Quesada Pereira et al., 2015].

Por último, en la Sección 4.7 se propone la implementación de un filtro de doble banda: paso-
bajo y paso-banda, a partir de un filtro paso-bajo, sobre el cual introduciremos ceros de trans-
misión. De esta forma, se generarán las dos bandas citadas. Con los ceros de transmisión se
controlará también dónde aparece la banda del paso-banda.

Capítulo 5: Diseños novedosos de filtro paso-banda en Guiaonda Rectangular.

En este capítulo introduce una nueva estructura de filtro paso-banda en modo evanescente, en
la que, por primera vez, se propone una estructura que presenta dos secciones en paralelo de
guía evanescente (que nosotros llamaremos guía evanescente de doble canal), y cuya justifica-
ción técnica se desarrolla en la Sección 5.2.

También se demuestra que el uso del nuevo concepto de doble canal aumenta la flexibilidad en
el tipo de función de transferencia que la estructura puede modelar, que va desde funciones de
transferencias clásicas hasta funciones multibanda, véase la Sección 5.2.4. Ello es debido a que
la estructura de doble canal implementa una topología transversal, y proporciona dos caminos
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diferentes a la señal de entrada, con lo que pueden introducirse interferencias entre las señales
que van por los dos caminos.

Anexo A: Mecanizado. En este apéndice se presenta las técnicas de fabricación seguidas para
construir los diseños paso-bajo y paso-alto, descritos en capítulos anteriores.

En la Sección A.2 se explica de qué forma se ha cortado la cavidad que contiene el filtro paso-
bajo para evitar, en la mayor medida posible, cortes en las corrientes inducidas sobre las paredes
de la guía.

En la Sección A.3.1 se hace hincapié que el diseño de este tipo de filtros de microondas requiere
una gran precisión en el modelado geométrico, y por ello, se plantea la descomposición de la es-
tructura en tres partes para cumplir adecuadamente con las condiciones de contorno impuestas
por el electromagnetismo.

Anexo B: Síntesis filtrado paso-bajo. En este apéndice se explicará cómo emplear diversas
técnicas de síntesis para generar las funciones de filtrado, definidas a partir de las pérdidas
de retorno y de los ceros de transmisión. Existen múltiples tipos de funciones de filtrado, y
entre las existentes, se explicarán las denominadas: Chebyshev de primer y segundo orden, y
Zolotarev.

Anexo C: Análisis y ajuste de los ceros de transmisión. En este apéndice se realizará un análi-
sis paramétrico de las dimensiones y posición de los postes semi-inductivos, necesarios para la
implementación de los filtros presentados en la Sección 4.7. Así como, un estudio de la influen-
cia de los postes semi-inductivos en el ajuste de la banda rechazada, véase la Sección C.1.2.

Anexo D: Ajuste de los parámetros del filtro paso-banda. En este apéndice se analizarán qué
parámetros se requieren para ajustar la frecuencia central y la banda de paso del tipo de filtro
paso-banda cuya topología se presentó en la Sección 5.2.4.

Anexo E: Publicaciones relacionadas con las tesis. En este apéndice se citan las distintas pu-
blicaciones a las que ha dado lugar la presente tesis, tanto en revistas como en congresos nacio-
nales e internacionales. También se citan las patentes obtenidas.

1.4. Contribuciones originales de la tesis

En la presente sección se describen las principales contribuciones originales de la tesis.

Capítulo 2: Nueva formulación en el dominio espacial de las funciones de Green para ca-
vidades circulares. El hecho de disponer de la fuente del problema de forma aislada permite
descomponer el cálculo de los elementos de la matriz de impedancias generalizada en dos par-
tes. Una de éstas es la correspondiente a la fuente, que se calcula de forma precisa con muchos
puntos de integración, pero cuya evaluación es rápida, ya que el término se obtiene de for-
ma cuasi-analítica. La otra se corresponde con las imágenes y se tiene en cuenta con pocos o
un punto de integración, debido a que no presenta un comportamiento singular, siendo sus
variaciones lentas.
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De esta manera, los tiempos de cálculo a la hora de encontrar la respuesta de circuitos prácticos
de microondas encapsulados en cavidades circulares han sido muy competitivos en relación a
los necesitados por ciertos programas comerciales como HFSS c©.

Por último, hay que decir que el nuevo método de imágenes espaciales se puede exten-
der de forma sencilla al análisis de cavidades de forma arbitraria. Actualmente, se está
realizando un importante trabajo en este sentido, cuyos primeros resultados se recogen en
[Gómez Díaz et al., 2007b, Gómez Díaz et al., 2007a].

Capítulo 3: Técnica Eficiente en Ecuación Integral para analizar circuitos capacitivos de forma
arbitraria en guías de onda. Por primera vez, los parámetros de dispersión electromagnética
de esta clase de dispositivos se han calculado formulando un problema de scattering en 2D con
ángulo de incidencia oblicua, véase la Sección 3.2. Las condiciones de contorno de la guía de
onda original se han tenido en cuenta a través del uso de las funciones de Green de la guía de
placas paralelas con fuentes de corriente en forma de hilo infinito, véase la Sección 3.2.3.

Un nuevo filtro paso-bajo capacitivo compuesto por postes conductores circulares se ha dise-
ñado usando esta nueva herramienta software, publicado por la “Oficina Española de Patentes

y Marcas” con el título “Filtro Paso-Bajo en Guía-onda rectangular usando postes circulares”, según
[Vera et al., 2011]. En todos los casos, los resultados de simulación se han comparado con he-
rramientas software comerciales y con la literatura técnica, mostrándose la validez y precisión
del nuevo método de cálculo presentado en este capítulo.

Capítulo 4: Filtros paso-bajo en Tecnología Guiada.

En este capítulo se propone la utilización de una novedosa implementación de este tipo de fil-
tros LPF (Low Pass Filter) sobre guiaonda, consistente en la sustitución de los iris capacitivos
rectangulares, por otros iris, también capacitivos, pero de tipo curvado, tales como postes cir-
culares o elípticos. Se presenta en la Sección 4.3 los resultados publicados de la primera de las
patentes obtenidas en la “Oficina Española de Patentes y Marcas” con el título “Filtro Paso-Bajo en

Guía-onda rectangular usando postes circulares”, según [Vera et al., 2011].

El objeto principal de la citada patente es una nueva estructura de filtro paso-bajo en guiaonda
rectangular usando por primera vez postes circulares, con lo que se evitan esquinas y aristas
en los inversores de impedancia del filtro. Ello puede conducir a dispositivos que permitan
manejar potencias más elevadas en su empleo para comunicaciones vía satélite.

Para ello se propone el uso de postes en el plano horizontal (plano-H) para concebir filtros paso-
bajo en guiaonda con aplicación directa en los transpondedores de sistemas por satélite. Esta
patente intenta resolver el inconveniente principal de los filtros paso-bajo actuales, concreta-
mente el hecho de que los niveles de potencia máximos quedan limitados por las secciones
donde las paredes de la guiaonda presentan espaciamientos estrechos (gaps estrechos), debido
a la aparición de fenómenos de ruptura (multipactor, véase [Rodney and Vaughan, 1988]), éstos
están favorecidos por el uso de ventanas o corrugaciones rectangulares, que presentan esquinas
y aristas, [Nogales and al., 2010] y [Semenov et al., 2008].

La patente, por tanto, pretende resolver estos inconvenientes utilizando por primera vez postes
circulares capacitivos para implementar los inversores de impedancia requeridos en la estruc-
tura del filtro paso-bajo. El uso de postes circulares evita las esquinas y aristas, lo que puede
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conducir a menores pérdidas de inserción que con los diseños tradicionales. También, las zonas
de pequeños gaps no quedan entre placas paralelas como en las estructuras tradicionales. Con
la nueva invención, la curvatura de los postes circulares va a contribuir a alejar los electrones de
las zonas de gaps estrechos, lo que podría incrementar los niveles de potencia máxima admisi-
bles en el dispositivo. Por ello, la invención propuesta es más conveniente para aplicaciones de
alta potencia en sistemas espaciales, con respecto a las estructuras existentes.

Basándonos en los resultados obtenidos con el uso de materiales dieléctricos o magnéticos so-
bre estructuras con postes capacitivos, según se mostrará en la Sección 4.6, se ha diseñado un
modelo de filtro con la técnica publicada en [Vera Castejón et al., 2014], usando inversores de
impedancia compuestos de postes magnéticos y metálicos mezclados. Se ha observado que las
interacciones entre los cuerpos magnéticos y los postes capacitivos metálicos hacen que los iris
sean resonantes a ciertas frecuencias. A estas frecuencias resonantes, toda la energía se refleja,
por tanto, produciendo ceros de transmisión en la respuesta de pérdidas de inserción del filtro.
La localización de estos ceros de transmisión pueden ajustarse para mejorar la selectividad o
incluso la respuesta en la banda rechazada de la estructura.

En la Sección 4.7 se presenta un diseño novedoso de filtrado paso-bajo con control sobre los
ceros de transmisión, en el que el filtro paso-bajo está controlado por los postes capacitivos, y
sin embargo, las variaciones en el radio y posición de los postes semi-inductivos afectarán a la
segunda banda de paso, que sí se ve claramente influenciada por estos cambios.

Capítulo 5: Diseños novedosos de filtro paso-banda en Guiaonda Rectangular. Por prime-
ra vez se propone una estructura que presenta dos secciones en paralelo de guía evanescente
(que nosotros llamaremos guía evanescente de doble canal), véase la Sección 5.2.2. Gracias al
novedoso concepto introducido de doble canal, es posible aumentar el orden del filtro en mo-
do evanescente sin aumentar la longitud de la estructura, y utilizar una sección de guía de
igual anchura a las guías de entrada/salida. Por tanto, con la nueva estructura propuesta es
posible conseguir una reducción importante del tamaño, en comparación con filtros en modo
evanescentes tradicionales. También se demuestra que el uso del nuevo concepto de doble canal
aumenta la flexibilidad en el tipo de función de transferencia que la estructura puede modelar,
que va desde funciones de transferencias clásicas hasta funciones multibanda.

A partir de los resultados obtenidos, véase la Sección 5.2.4, se publica la patente publicada
por la “Oficina Española de Patentes y Marcas” con el título “Filtro paso-banda en guiaonda rectan-

gular evanescente de doble canal”, según [Vera et al., 2015]. En contraposición a otras estructuras
anteriores basadas en filtros en modo evanescente, la estructura que aquí se presenta, propo-
ne por primera vez una geometría en la que la señal de entrada es dividida directamente en
dos canales en modo evanescente situados en paralelo (topología transversal). Debido al carác-
ter transversal de los dos canales (en oposición a las configuraciones en-línea utilizadas hasta
ahora), es posible aumentar el orden del filtro sin aumentar la longitud total de la estructura,
lo que supone una ventaja clara de ahorro de tamaño sobre los filtros en modo evanescente
propuestos hasta la fecha para aplicaciones espaciales (y que siempre han estado basadas en
configuraciones en-línea).

Hay que aclarar que anteriormente se han propuesto bastantes configuraciones de filtros en
topología transversal [Baillargeat et al., 2005]. Sin embargo, ésta sería la primera vez que se
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propone una configuración transversal para un filtro en tecnología guiaonda en modo evanes-
cente. A modo de ejemplo de implementación práctica de estas nuevas ideas, se presenta un
filtro paso-banda realizado en tecnología guiaonda rectangular en modo evanescente.
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Capítulo 2

Nueva formulación de ecuación integral
en el dominio espacial de las funciones de
Green para cavidades circulares

2.1. Introducción

El análisis de circuitos apantallados y antenas de cavidad es un tema que ha si-
do objeto recientemente de numerosos artículos de investigación en la literatura científica
[Lee et al., 1994, Dussopt and Laheurte, 1999, Faraji-Dana and Chow, 1995, Hill and Tripathi, 1991,
Verma and Kumar, 1996]. El objetivo principal a la hora de analizar y diseñar las mencionadas es-
tructuras, es la necesidad de disponer de herramientas software que permitan evaluar y predecir los
efectos producidos por el apantallamiento. Esta situación se da en gran cantidad de circuitos mono-
líticos integrados (MMIC) de alta frecuencia y en antenas de cavidad montadas en distintos tipos de
vehículos [Dussopt and Laheurte, 1999, Dunleavy and Katehi, 1988b, Rautio and Harrington, 1987,
Navarro et al., 1991, Faraji-Dana and Chow, 1995].

Para poder realizar el análisis de los circuitos apantallados y las antenas de cavidad anterior-
mente citados, se han empleado técnicas numéricas tan diversas como el método de elementos fini-
tos [Jin and Volakis, 1991], diferencias finitas [Omiya et al., 1998] o el método de la matriz de líneas
de transmisión [Hoefer, 1985]. Por otra parte, las técnicas de ecuación integral han crecido en popu-
laridad debido a su eficiencia, y a la capacidad que tienen de beneficiarse de una importante car-
ga analítica a la hora de resolver el problema bajo estudio [G. G. Gentili and Perez-Martinez, 1997,
Livernois and Katehi, 1989]. Uno de los elementos clave de cualquier formulación de ecuación inte-
gral es el cálculo con un bajo coste computacional de las funciones de Green asociadas al problema
tomado en consideración. Para el caso de estructuras encapsuladas, se pueden plantear formulacio-
nes eficientes de ecuación integral, siempre y cuando las funciones de Green tengan en cuenta la
presencia del apantallamiento de la cavidad. Si éste es el caso, el tratamiento numérico del problema
se reduce propiamente al circuito impreso en sí, y como consecuencia se reduce el tamaño del sistema
de ecuaciones que hay que resolver tras la aplicación del método de los momentos. Si en cambio, se
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emplean las funciones de Green de espacio libre [Catina et al., 2005], la carga computacional crece de
forma considerable al tenerse que expandir las corrientes incógnita de la ecuación integral no sólo en
el circuito en sí, sino en toda la estructura que comprende también a la propia cavidad.

Respecto al cálculo de las funciones de Green de estructuras apantalladas, hay que decir que en
la literatura técnica previa, solamente se ha tratado en profundidad el caso correspondiente a cavida-
des rectangulares [Railton and Meade, 1992, Keren and Atsuki, 1995, Park and Nam, 1997]. Para este
tipo de geometría las funciones de Green se expresan generalmente, según formulaciones en el domi-
nio espectral, mediante series lentamente convergentes de funciones vectoriales modales definidas
dentro de las citadas cavidades rectangulares [Park and Nam, 1997, Dunleavy and Katehi, 1988a]. No
obstante, recientemente se ha intentado calcular dichas funciones de Green mediante formulaciones
espaciales [Melcon et al., 1999], donde éstas se expresan como series de imágenes discretas de con-
vergencia lenta. En este caso, la convergencia lenta de las series hace imprescindible, si se desea
disponer de un método práctico desde el punto de vista computacional, el uso de algoritmos espe-
ciales que permitan una suma eficiente de éstas [Melcon and Mosig, 2000, Eleftheriades et al., 1996,
Park and Nam, 1997, Hashemi-Yeganeh, 1995], o también una aproximación adecuada de rápida eva-
luación mediante algoritmos basados en redes neuronales [Pascual García et al., 2006].

Como consecuencia del formalismo matemático particular de las funciones de Green dentro de
cavidades, la situación correspondiente a geometrías circulares se ha tratado mucho menos. No obs-
tante, las cavidades circulares cilíndricas se han usado de forma generalizada en aplicaciones prácti-
cas de circuitos de microondas encapsulados, y de antenas de cavidad [Zavosh and Aberle, 1995].
En general, las formulaciones que se emplean para la definición de las funciones de Green
de geometrías circulares se basan en técnicas también desarrolladas en el dominio espectral
[Zavosh and Aberle, 1995], las cuales utilizan series de funciones vectoriales modales de funciones de
Bessel [Leung and Chow, 1996, Zavosh and Aberle, 1994]. Sin embargo, este tipo de solución resulta
ser crítica desde el punto de visto numérico, ya que el cálculo de las funciones de Bessel de orden alto
de forma precisa no es sencillo. Asimismo, al ser la convergencia de las series lenta, generalmente se
requiere calcular funciones de Bessel de órdenes muy altos. Debido a ello, estas formulaciones se en-
cuentran un tanto limitadas en cuanto a precisión numérica. Por otra parte, hay que decir que hasta
la fecha no se han empleado formulaciones en el dominio espacial para el cálculo de las funciones de
Green de cavidades circulares cilíndricas. Este hecho se debe principalmente a la inexistencia de una
solución analítica en forma de imágenes espaciales, para calcular los potenciales producidos por una
fuente puntual en el interior de una determinada cavidad circular cilíndrica, al contrario de lo que
sucede en cavidades rectangulares [Melcon et al., 1999].

En este capítulo, tal y como se ha mencionado, se propone por primera vez una técnica numérica
que permite calcular las funciones de Green de cavidades circulares cilíndricas en el dominio espa-
cial, mediante la utilización de distribuciones de imágenes discretas. Estas distribuciones de imáge-
nes, junto con las fuentes del problema, deben satisfacer unas determinadas condiciones de contorno
en las paredes de la cavidad conductora. Dichas condiciones de contorno han sido deducidas directa-
mente del comportamiento físico de los campos electromagnéticos en una superficie conductora per-
fecta. En este sentido, en primer lugar se describe el método para evaluar las funciones de Green pro-
ducidas por fuentes eléctricas y magnéticas dentro de los círculos delimitados por anillos conductores
infinitesimales [Castejon et al., 2004b]. Una vez presentada la teoría básica, se extiende el método al
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cálculo de las funciones de Green producidas también por fuentes eléctricas y magnéticas en cavi-
dades circulares con capas dieléctricas estratificadas [Michalski and Mosig, 1997, Pereira et al., 2005].
De esta forma, el método permite también analizar circuitos prácticos de microondas encapsulados,
como puedan ser filtros planos.

Un estudio interesante, que se ha realizado a partir de la teoría desarrollada en este capítulo,
ha sido el análisis de transiciones de línea microstrip a guía circular [Quesada Pereira et al., 2005b]
con una longitud eléctricamente larga. Dichas guías circulares son componentes base de mu-
chos circuitos de microondas, como pueden ser ciertos filtros en modo dual [Accatino et al., 1996,
Guillot et al., 1993], filtros basados en resonadores dieléctricos [Mansour, 2004], las ya pre-
viamente citadas antenas de cavidad [Nakano et al., 1999, rubio et al., 2003, Karmakar, 2002,
Zavosh and Aberle, 1995, Goswami and Sachidananda, 1993], o algunos multiplexores. Asimismo,
el uso de guías de onda circulares es también importante en las etapas de alta potencia de cier-
tos transmisores, donde existen niveles de potencia muy altos, como pueda ser en aplicaciones de
comunicaciones espaciales de RF. Por tanto, a la hora de diseñar componentes de RF, suele ser
necesario el modelado de una transición de coaxial o de microstrip a guía de onda, para conec-
tar con el resto de la cadena del transmisor o con otras partes del subsistema de radiofrecuencia
[Kwan and Das, 2002, Pozar, 2003, Lee and Yung, 1994].

Tradicionalmente, el diseño de transiciones de coaxial a guía de onda circular se ha llevado a
cabo experimentalmente [Fan et al., 1995]. No obstante, ciertos métodos numéricos como la técni-
ca de elementos finitos [Wu, 1996], o la de diferencias finitas [Nakano et al., 1999] también han si-
do usados para estudiar distintos problemas electromagnéticos basados en esta clase de guías. Una
técnica numérica más eficiente es el conocido método de Mode-Matching, el cual también ha sido
usado con frecuencia para el estudio de iris en guías de onda circulares [Accatino and Bertin, 1994,
Keller and Arndt, 1993]. Con respecto a la técnica de ecuación integral, existen algunas contribu-
ciones en la literatura científica donde la sonda o excitación coaxial dentro de las guías de on-
da circulares es estudiada numéricamente [Wang, 1989, Lee and Yung, 1994]. Asimismo, la técni-
ca de ecuación integral se ha aplicado al análisis de problemas de antenas de cavidad circular
[Zavosh and Aberle, 1995, Goswami and Sachidananda, 1993, Pozar, 2003]. En todos estos casos, la
ecuación integral se formula empleando las funciones de Green de la cavidad circular cilíndrica, tal
y como se ha comentado previamente, según su representación espectral en términos de series de
funciones de Bessel (modos de la guía de onda circular) [Mohammadian, 1988, Tan and Tan, 1999].

Alternativamente, también se puede formular la técnica de ecuación integral emplean-
do como base la función de Green de espacio libre [Quesada Pereira and Álvarez Melcón, 2003,
Quesada Pereira et al., 2005a]. Esta posibilidad es costosa computacionalmente, ya que la estructura
completa, incluyendo las paredes de la cavidad, debe ser discretizada como consecuencia directa del
modelo numérico empleado. Por tanto, tras la aplicación del método de los momentos se deben re-
solver sistemas de ecuaciones lineales grandes. Para reducir este importante esfuerzo computacional
adicional, ciertos autores han desarrollado algoritmos numéricos para conseguir convertir en disper-
sas las matrices de impedancias generalizadas asociadas a los citados métodos de ecuación integral
[Vidal et al., 2004, Chew et al., 1997]. No obstante, estos métodos se encuentran en un estadio preli-
minar de desarrollo a la hora de tratar estructuras complejas que incluyen tanto cuerpos conductores
como dieléctricos. Por el contrario, la utilización de las funciones de Green en el dominio espectral
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reduce de forma significativa el número de incógnitas, las cuales están ahora limitadas a las zonas
metálicas del circuito en sí dentro de la estructura global (las funciones de Green contienen la infor-
mación de la cavidad circular). Esta reducción en el número de incógnitas, sin embargo, se produce
a cambio de un aumento del coste computacional asociado a una evaluación intensiva de funciones
de Bessel de orden superior, las cuales son difíciles de calcular con precisión con los algoritmos nu-
méricos existentes hasta la fecha [Press et al., 1996a, Press et al., 1996b], tal y como se ha mencionado
previamente.

En este capítulo, se ha extendido el método de ecuación integral basado en imágenes
espaciales discretas, para el análisis de transiciones de microstrip a guías de onda circulares
[Quesada Pereira et al., 2005b]. En este caso, debido a que las geometrías analizadas son generalmen-
te largas en términos eléctricos, el cumplimiento de las condiciones de contorno de los potenciales a
lo largo del eje longitudinal es tenido en cuenta mediante la consideración de un número discreto de
anillos de imágenes estratificados [Quesada Pereira et al., 2005b]. Una de las principales ventajas de
formular las funciones de Green en el dominio espacial, es que la misma formulación sigue siendo
válida si se reemplazan las simples funciones de Green de espacio libre por otras más sofisticadas
como las de la cavidad circular, pudiéndose utilizar de forma directa el mismo conjunto de funciones
de base y de test escogidas para la aplicación del método de los momentos. Por el contrario, en las
formulaciones en el dominio espectral esto no ocurre, y el empleo de funciones de base genéricas
puede ser muy complejo. Una posibilidad, tal y como se ha mencionado previamente, es usar las
funciones de Green del medio multicapa formuladas como integrales de Sommerfeld en el dominio
espacial [Michalski and Mosig, 1997, Mosig and Álvarez Melcón, 2003]. En este caso, es muy simple
tener en cuenta automáticamente los substratos dieléctricos dentro de la cavidad circular, o incluso
las tapas conductoras inferior y superior de la citada cavidad circular.

El uso práctico del método propuesto, aplicado al análisis de transiciones de microstrip a guía
de onda circular se ha explorado con detenimiento en la sección de resultados del presente capítulo.
Una importante contribución, también satisfecha en la tesis, es la aplicación de la técnica si los puer-
tos de entrada y salida se encuentran separados una distancia considerable en términos eléctricos,
empleando para ello distintos anillos de imágenes espaciales. Por otra parte, se ha realizado un estu-
dio de convergencia, para estimar el número de de anillos imagen necesarios por longitud de onda
de la altura de la cavidad circular cilíndrica para conseguir unos resultados aceptables. Las simula-
ciones, realizadas con la nueva técnica desarrollada en la tesis, han sido validadas comparando con
las llevadas a cabo mediante el software comercial que implementa el método de elementos finitos
HFSS c©, y con una implementación del método de ecuación integral estándar que usa la función de
Green de espacio libre, la cual consecuentemente necesita que se discreticen todas las paredes de
la cavidad circular. Se ha observado, aun siendo tan diferentes, una buena concordancia entre las
mencionadas tres técnicas numéricas, demostrando de este modo una vez más la utilidad del nuevo
método desarrollado.

2.2. Aplicación del nuevo método de cálculo sobre cavidades circulares

En este capítulo se presenta un nuevo método para el cálculo de las funciones de Green espa-
ciales de cavidades circulares cilíndricas mediante el uso de fuentes imágenes discretas. En primer
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lugar, se comienza planteando el cálculo de las funciones de Green del potencial escalar eléctri-
co y la diádica del potencial vector magnético, ambas correspondientes a fuentes de tipo eléctrico
[Castejon et al., 2004b]. Para ello se parte, a modo ilustrativo, del método de las funciones de Green
de espacio libre, y se imponen las condiciones de contorno de los potenciales en puntos discretos de
un anillo circular conductor. Dichas condiciones de contorno, se deducen de las propiedades físicas
de los campos electromagnéticos sobre el contorno de la cavidad. Por ejemplo, sin perjuicio de otras
posibles opciones, para el cálculo de la función de Green diádica del potencial vector magnético, se
imponen como condiciones de contorno de dicho potencial la nulidad de su componente tangencial
y de su divergencia sobre la pared de la cavidad. Para poder hacer esto, se deben utilizar dipolos
imagen con dos grados libertad, como es su peso y su orientación, tal y como se verá posteriormen-
te. La posición de estos dipolos, en principio, es libre. No obstante, el error en el cumplimiento de
las condiciones de contorno se ve influido por la posición escogida para las imágenes, existiendo
distribuciones óptimas en este sentido [Gómez Díaz et al., 2007b].

Una vez que se ha explicado la filosofía básica del método para el caso de fuentes eléctricas,
se extiende la técnica al cálculo de las funciones de Green correspondientes a fuentes magnéticas
[Quesada Pereira et al., 2005b]. Para este cometido, se procede de modo similar, imponiéndose con-
diciones de contorno a los potenciales, derivadas del comportamiento físico del campo magnético
en una superficie conductora. A saber, para evaluar la función de Green diádica del potencial vector
eléctrico se fijan las condiciones de nulidad de la componente normal de dicho potencial y de la com-
ponente normal del gradiente de la divergencia de éste. Aunque, como se verá, son posibles otras
alternativas. Para poder cumplir las mencionadas condiciones, en una serie de puntos discretos de
la pared de la cavidad, hace falta, de forma similar al caso del potencial vector magnético, un dipolo
magnético imagen con dos grados de libertad por cada uno de esos puntos.

Posteriormente, la técnica se extiende al cálculo de las funciones de Green de cavidades circu-
lares con capas dieléctricas planas estratificadas [Pereira et al., 2005]. Para el anterior cometido, se
realiza la combinación del algoritmo numérico básico de imágenes espaciales con las funciones de
Green de medios planos multicapa, calculadas en el dominio espacial mediante integrales de Som-
merfeld [Michalski and Mosig, 1997]. El uso de estas últimas funciones de Green permite el análisis
de dispositivos de microondas prácticos, como filtros planos encapsulados en cavidades circulares.
Por último, se propone un método para calcular las funciones de Green de cavidades circulares con
una altura grande en términos eléctricos, mediante la utilización de varios anillos de imágenes es-
paciales discretas [Quesada Pereira et al., 2005b]. Mediante esta última variante del método, ha sido
posible analizar transiciones de microcinta a guía de onda circular. Los resultados de análisis de dicho
tipo de estructuras han sido comparados con los proporcionados por otras técnicas numéricas, co-
mo el método de elementos finitos (HFSS c©)[Jin and Volakis, 1991] o una ecuación integral superficial
de campo eléctrico en la que toda la cavidad se discretiza mediante celdas de mallado triangulares
[Rao et al., 1982]. En los tres casos, los parámetros de dispersión de las estructuras analizadas han si-
do muy similares, comprobándose de este modo la validez y eficiencia del nuevo método propuesto
en el capítulo.

Por otra parte, debido a que el caballo de batalla de la técnica propuesta en este capítulo es el
cálculo computacionalmente eficiente de las funciones de Green de las distintas cavidades circula-
res, se propone un algoritmo numérico para acelerar la evaluación de los elementos de la matriz de
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momentos [Gómez Díaz et al., 2007a], a la hora de estudiar circuitos prácticos de microondas encap-
sulados. Se ha comprobado que empleando el mencionado algoritmo se logran tiempos de cálculo
muy competitivos en relación a otros métodos numéricos, como pueda ser elementos finitos.

Como líneas futuras de investigación se propone la ampliación del método al cálculo de funcio-
nes de Green de cavidades de forma arbitraria [Gómez Díaz et al., 2007b, Gómez Díaz et al., 2007a],
y al estudio de antenas de cavidad complejas. La extensión del método a cavidades de geometría
distinta a la circular es relativamente sencilla, ya que basta con imponer las mismas condiciones
de contorno a los potenciales sobre el contorno arbitrario de las nuevas cavidades tomadas en con-
sideración. De esta forma, se podrán analizar geometrías tan dispares como las correspondientes a
cavidades de tipo ridge, elípticas, rectangulares, trapezoidales, etcétera. Por otra parte, conviene men-
cionar que para la extensión del método al análisis riguroso de antenas de cavidad, hay que dividir
el problema original en dos equivalentes, uno correspondiente a la antena en sí dentro de la propia
cavidad que la alberga, y otro a un semiespacio infinito delimitado por un plano de masa, en el cual
se calcula el diagrama de radiación de la estructura global. En la frontera entre los dos problemas
equivalentes se sitúa una densidad de corriente magnética, que sirve para imponer la continuidad de
los campos entre ambas regiones. La principal dificultad en este caso, es el cálculo de la interacción
entre fuentes eléctricas y magnéticas, la cual debe ser objeto de estudio cuidadoso al aparecer sendos
operadores rotacionales en la formulación de la ecuación integral global del problema.

2.3. Desarrollo Teórico

En esta sección se describe la teoría básica del método. En primer lugar, se comienza con el
planteamiento del método para fuentes eléctricas, calculándose las funciones de Green del poten-
cial escalar eléctrico y el potencial vector magnético de un anillo conductor infinitesimal. Poste-
riormente, se desarrolla la teoría correspondiente a fuentes magnéticas, calculándose la función
de Green del potencial escalar magnético y la diádica del potencial vector eléctrico, para la mis-
ma estructura que en el caso anterior. Seguidamente, se extiende el método al análisis de cavi-
dades circulares en las que existen capas dieléctricas y/o magnéticas estratificadas transversal-
mente. Para este cometido, se utiliza como base del método las funciones de Green en el do-
minio espacial de un medio multicapa infinito, calculadas mediante integrales de Sommerfeld
[Michalski and Mosig, 1997, Mosig and Álvarez Melcón, 2003]. Seguidamente, se presenta una va-
riante del método que permite calcular las funciones de Green correspondientes a cavidades eléc-
tricamente largas, mediante la utilización de varias capas discretas de anillos de imágenes espacia-
les. Esta última posibilidad permite analizar circuitos con fuentes situadas en diferentes niveles. Por
último, se propone un algoritmo numérico para el cálculo eficiente de los elementos de la matriz
de momentos al analizar circuitos prácticos de microondas, cuando se trabaja con las funciones de
Green calculadas en el presente capítulo.
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paredes de la cavidad [Gómez Díaz et al., 2007b]. Hay que pensar, que la condición de contorno se
fuerza sólo en una serie de puntos discretos, por lo que entre éstos existe un cierto error oscilatorio. La
integral de este error depende en gran medida de las posiciones que se escojan para las imágenes es-
paciales. Si la carga fuente se encuentra cerca de la pared, se ha comprobado que la configuración que
más reduce el error es aquella en la que se toman imágenes especulares respecto a planos tangentes a
los puntos donde se fuerzan las condiciones de contorno. Esta posibilidad es la que se ha escogido pa-
ra explicar el funcionamiento del método. No obstante, si la fuente se sitúa lejos de la pared, conviene
más, en términos de error en el cumplimiento de las condiciones de contorno, emplear distribucio-
nes de imágenes de forma circular concéntrica a la cavidad circular, y colocadas a una determinada
distancia óptima que se puede estimar mediante ciertos algoritmos [Gómez Díaz et al., 2007b].

Para poder modelar correctamente el problema tomado en consideración, se ha de ser capaz de
imponer las condiciones de contorno en más de un punto a lo largo de la pared de la cavidad. Para
el citado cometido, una posible opción, continuando con la misma estrategia seguida hasta ahora,
consiste en tomar dos planos tangentes respecto a la cavidad cilíndrica, y situar cargas imagen en la
posición especular, con el objeto de imponer las condiciones de contorno en dos puntos distintos (ver
la Figura 2.2(b)). El elemento clave del procedimiento descrito, es la evaluación numérica del valor
complejo qi de las dos cargas imágenes de forma que, en conjunto con la carga fuente de amplitud
unidad, las condiciones de contorno para el potencial escalar se satisfagan en los dos puntos tangen-
tes seleccionados. Esto se puede realizar fácilmente resolviendo un sistema de ecuaciones lineales
como el que aparece en la expresión ecuación (2.2).

q1 GV(~r1, ~ri1
′) + q2 GV(~r1, ~ri2

′) = −GV(~r1, ~r0
′) (2.2a)

q1 GV(~r2, ~ri1
′) + q2 GV(~r2, ~ri2

′) = −GV(~r2, ~r0
′) (2.2b)

Una vez que se ha hallado el valor de la cargas qi, la función de Green del potencial escalar
eléctrico GV dentro del círculo delimitado por la sección transversal de la cavidad circular, se calcula
como la superposición de las contribuciones de la carga fuente y de las cargas imagen implicadas, tal
y como se refleja en ecuación (2.3).

GVcyl(~r) = GV(~r, ~r0
′) + q1 GV(~r, ~ri1

′) + q2 GV(~r, ~ri2
′) (2.3)

El mismo procedimiento se generaliza directamente con el objetivo de imponer las condiciones
de contorno apropiadas para el potencial en N puntos distintos (~rn) del contorno de la cavidad cir-
cular cilíndrica (ver la Figura 2.2). Se obtiene de esta forma, finalmente, un sistema de N ecuaciones
lineales, dado en la relación ecuación (2.4), cuyas incógnitas son un mismo número de amplitudes
complejas de cargas imagen qik

.

N

∑
k=1

qik
GV(~rn, ~rik

′) = −GV(~rn, ~r0
′); n = 1, 2, · · · , N (2.4)

19



Capítulo 2: Funciones de Green para cavidades circulares

En la expresión ecuación (2.4), los vectores de posición~rn corresponden a los puntos de la cavi-
dad donde se impone la condición de contorno,~rik

a la posición de las cargas imagen y~r0
′ al lugar

en el que se encuentra la carga fuente. Por otra parte,

GV(~r,~r ′) =
1

4πε0

e−jk0|~r−~r ′|

|~r −~r ′| (2.5)

es la función de Green del potencial escalar eléctrico producida por una carga puntual en espacio
libre. Posteriormente, para analizar estructuras más complejas con capas dieléctricas estratificadas
dentro de la cavidad, se sustituye la función de Green de espacio libre GV(~r,~r ′) por la del medio
multicapa correspondiente, calculada en el dominio espacial mediante integrales de Sommerfeld
[Michalski and Mosig, 1997, Mosig and Álvarez Melcón, 2003].

La solución del sistema de ecuaciones lineales ecuación (2.4) proporciona los valores de las N

cargas imagen (qik
) necesarias para satisfacer las condiciones de contorno del potencial en los N

puntos distintos seleccionados sobre la pared de la cavidad cilíndrica. La posición de los N puntos,
donde se impone el cumplimiento de las condiciones de contorno, se escoge generalmente de forma
equiespaciada con separaciones angulares constantes (φik

= 2πk/N). No obstante, si las cargas fuente
se encuentran próximas a la pared, se reduce el error seleccionando una densidad mayor de puntos
cerca de dichas cargas que en el resto del contorno de la cavidad. La función de Green del potencial
escalar eléctrico GVcyl(~r) final dentro de la cavidad, dada en la expresión ecuación (2.6), se evalúa
simplemente mediante la superposición de las contribuciones de las ya calculadas cargas imagen qik

y la carga fuente, al igual que se hizo para el caso de sólo dos cargas.

GVcyl(~r) = GV(~r, ~r0
′) +

N

∑
k=1

qik
GV(~r, ~rik

′) (2.6)

Cálculo de la función de Green diádica del potencial vector magnético GA

Para la evaluación de la función de Green diádica del potencial vector magnético, se sigue un
procedimiento similar al caso anterior, correspondiente al potencial escalar eléctrico. No obstante, se
ha de tener en cuenta la naturaleza vectorial de la cantidad que se pretende evaluar. Debido al tipo
de geometría de la cavidad circular cilíndrica tomada en consideración, de las nueve componentes
de la diádica GA, sólo cinco son diferentes de cero (ver la ecuación ecuación (2.7)), siempre y cuando
se parta de las funciones de Green de espacio libre para desarrollar el método, ya que en el caso de
medios estratificados dicha diádica se complica [Michalski and Zheng, 1990]. Sin embargo, el objeti-
vo de este capítulo está centrado en el análisis de circuitos planos dentro de cavidades circulares, por
lo que se deja para un trabajo posterior el estudio del cálculo de las componentes diádicas según el
eje ẑ como Gzz

A .

GA =







Gxx
A G

xy
A 0

G
yx
A G

yy
A 0

0 0 Gzz
A






(2.7)

Para explicar el procedimiento de cálculo de esta función de Green, se parte de un dipolo unitario
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llevan a resultados muy similares a la hora de analizar circuitos prácticos de microondas encapsu-
lados. Asimismo, la necesidad de imponer dos condiciones distintas para obtener las funciones de
Green del potencial vector magnético, se puso de manifiesto al obtenerse sistemas de ecuaciones mal
condicionados que conducían a soluciones erróneas, cuando sólo se forzaba una de ellas.

Si se expresa la divergencia en coordenadas cilíndricas, la segunda condición de ecuación (2.9) se
reduce a la componente normal del potencial vector magnético de la forma presentada en la ecuación
ecuación (2.10), ya que Aφ es cero como consecuencia de la aplicación de la primera condición, y Az

también es cero debido a que tanto los dipolos fuente como imagen se asumen dirigidos según planos
transversales a la cavidad (z = cte).

1
ρ

∂

∂ρ

(

ρAρ

)

=
Aρ

ρ
+

∂Aρ

∂ρ
= 0 (2.10)

Para poder imponer ambas condiciones de contorno en un único punto de la cavidad, se propone
el uso de dos dipolos eléctricos orientados ortogonalmente, cada uno con su propio peso, tal y como
se representa en la Figura 2.3(a). De la forma indicada se tienen los dos grados de libertad necesa-
rios para poder imponer las dos condiciones de contorno seleccionadas. La colocación de los dipolos
imagen, al igual que sucede con la de las cargas imagen (ver la Sección 2.3.1), es libre. Asimismo, de
la misma forma que para el potencial escalar eléctrico, la posición de las imágenes influye de forma
significativa en el error en el cumplimiento de las condiciones de contorno. Debido a su buen com-
portamiento en relación al error de las condiciones de contorno, se ha escogido para la localización
de los dipolos imagen la posición especular respecto a los planos tangentes a los puntos de la pared
de la cavidad donde se imponen dichas condiciones, tal y como se aprecia en la Figura 2.3(a). No
obstante, mediante ciertos algoritmos de optimización es posible encontrar mejores configuraciones
que la inicialmente propuesta [Gómez Díaz et al., 2007b].

Resolviendo un sistema de ecuaciones de tamaño 2 × 2, dado en ecuación (2.11), se determinan
los pesos del dipolo imagen (Ix

i1
, I

y
i1

), que en conjunto con el dipolo fuente cumple las condiciones de
contorno ecuación (2.9) en el punto indicado en la Figura 2.3(a).

− sin(ϕ1) Gxx
A (~r1, ~ri1

′
) Ix

i1
+ cos(ϕ1) G

yy
A (~r1, ~ri1

′
) I

y
i1
= sin(ϕ1) Gxx

A (~r1, ~r0
′
) (2.11a)

+ cos(ϕ1)Cx
1,1 Ix

i1
+ sin(ϕ1)C

y
1,1 I

y
i1
= − cos(ϕ1) C1,0 (2.11b)

Las constantes Cx
1,1 y C

y
1,1 se definen posteriormente en la expresión ecuación (2.14), para un

sistema de ecuaciones genérico donde intervienen N imágenes.

Finalmente, las componentes diádicas Gxx
A y G

yx
A se determinan como la superposición de la

contribución de la fuente y la imagen en el interior del círculo delimitado por el anillo conductor,
correspondiente a una sección transversal de la cavidad ecuación (2.12).
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Gxx
Acyl

(~r) = Gxx
A (~r, ~r0

′
) + Ix

i1
Gxx

A (~r, ~ri1

′
) (2.12a)

G
yx
Acyl

(~r) = I
y
i1

G
yy
A (~r, ~ri1

′
) (2.12b)

El mismo procedimiento se puede generalizar con el objeto de imponer las condiciones de con-
torno correctas en N puntos arbitrarios (normalmente equiespaciados) a lo largo de la pared de la
cavidad. Siguiendo la técnica propuesta, se obtiene un sistema de (2N × 2N) ecuaciones lineales
ecuación (2.13).

− sin(ϕn)
N

∑
k=1

Gxx
A (~rn, ~rik

′
) Ix

ik
+ cos(ϕn)

N

∑
k=1

G
yy
A (~rn, ~rik

′
) I

y
ik
= sin(ϕn) Gxx

A (~rn, ~r0
′
) (2.13a)

+ cos(ϕn)
N

∑
k=1

Cx
n,k Ix

ik
+ sin(ϕn)

N

∑
k=1

C
y
n,k I

y
ik
= − cos(ϕn) Cn,0; n = 1, 2, · · · , N (2.13b)

En las expresiones ecuación (2.11) y ecuación (2.13) se han definido las constantes siguientes
ecuación (2.14).

Cx
n,k =

Gxx
A (~rn, ~rik

′
)

ρ
+ ρ̂ · ∇Gxx

A (~rn, ~rik

′
) (2.14a)

C
y
n,k =

G
yy
A (~rn, ~rik

′
)

ρ
+ ρ̂ · ∇G

yy
A (~rn, ~rik

′
) (2.14b)

Ambas constantes se pueden calcular, para un medio general multicapa estratificado mediante
la realización de integrales de Sommerfeld y la utilización de un modelo en línea de transmisión
[Michalski and Mosig, 1997] (ver la Sección 2.3.3). Para el caso en que la cavidad circular esté rellena
de un medio homogéneo como el vacío (ε0,µ0) son iguales, y existen expresiones cerradas para dichas
constantes ecuación (2.15).

Cx
n,k = C

y
n,k =

µ0 e
−j k0 |~rn−~r

′
ik
|

4π|~rn −~r
′
ik
|







1
ρ
+
[

ρ̂ · (~rn −~r
′
ik
)
]

[

1
|~rn −~r

′
ik
|2 +

jk0

|~rn −~r
′
ik
|

]







(2.15)

Una vez que se resuelve el sistema de ecuaciones lineales ecuación (2.13), las (2 N) amplitudes
calculadas de los dipolos imagen se usan para recuperar las componentes diádicas del potencial
vector magnético dentro de la cavidad circular cilíndrica, superponiendo su contribución con la de
la fuente ecuación (2.16).
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Gxx
Acyl

(~r) = Gxx
A (~r, ~r0

′
) +

N

∑
k=1

Ix
ik

Gxx
A (~r, ~rik

′
) (2.16a)

G
yx
Acyl

(~r) =
N

∑
k=1

I
y
ik

G
yy
A (~r, ~rik

′
) (2.16b)

Conviene señalar que, según estas expresiones, un dipolo fuente orientado según el eje x̂, pro-
duce una componente según ŷ para el potencial vector magnético diferente de cero (Gyx

Acyl
(~r) 6= 0). A

esta componente cruzada contribuyen los dipolos imagen dirigidos según ŷ de la configuración re-
flejada en la Figura 2.3(a), y físicamente es causada por la curvatura de la cavidad circular cilíndrica,
a diferencia de lo que sucede en cavidades rectangulares. Para calcular las componentes diádicas G

yy
A

y G
xy
A se procede de la misma forma, salvo que en esta ocasión se parte de un dipolo fuente orientado

según el eje ŷ.

2.3.2. Cálculo de las funciones de Green de un anillo conductor infinitesimal producidas
por fuentes magnéticas

Una vez descrito el procedimiento para calcular las funciones de Green de anillos conductores
producidas por fuentes eléctricas en la Sección 2.3.1, en este apartado, con el objeto de completar la
teoría, se explica como calcular las funciones de Green de la misma estructura con fuentes magné-
ticas. La forma de evaluar estas funciones de Green es muy similar al caso de fuentes eléctricas. No
obstante, las condiciones de contorno escogidas para los potenciales son diferentes, ya que no se trata
de una situación dual, al continuar siendo las paredes de la cavidad un conductor perfecto eléctrico
y no magnético que conduciría a la mencionada situación dual de la anterior.

En primer lugar, se desarrolla el procedimiento de cálculo del potencial escalar magnético, para
después pasar a contar cómo se evalúa la función de Green diádica del potencial vector eléctrico.

Cálculo de las funciones de Green del potencial escalar magnético GW

El campo magnético ~H(~r) producido por fuentes magnéticas, se escribe empleando potenciales
mezclados [Mosig, 1988] como se refleja en la siguiente ecuación:

~H(~r) = −jω~F(~r)−∇Φm(~r) (2.17)

donde ~F(~r) es el potencial vector eléctrico y Φm(~r) es el potencial escalar magnético.

Se sabe del comportamiento físico del campo magnético sobre una superficie conductora per-
fecta, que la componente normal de éste a dicha superficie es nula. Una posible elección, para las
condiciones de contorno de los potenciales, que respete la distribución física del campo magnético,
consiste en forzar que la componente normal del potencial vector eléctrico y del gradiente del poten-
cial escalar magnético a las paredes conductoras de la cavidad conductora sea cero. Estas condiciones
de contorno servirán para poder determinar los pesos de la distribución de imágenes seleccionada
para calcular las funciones de Green.
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ecuación (2.22),

qim1 ∇GW(~r1, ~ri1
′) · ρ̂1 + qim2 ∇GW(~r1, ~ri2

′) · ρ̂1 = −∇GW(~r1, ~r0
′) · ρ̂1 (2.22a)

qim1 ∇GW(~r2, ~ri1
′) · ρ̂2 + qim2 ∇GW(~r2, ~ri2

′) · ρ̂2 = −∇GW(~r2, ~r0
′) · ρ̂2 (2.22b)

de forma que las condiciones de contorno para el potencial se satisfagan en los dos puntos tangentes
elegidos. Los vectores de posición de las ecuaciones ecuación (2.22) se muestran en la Figura 2.5(b).

El mismo procedimiento es fácilmente generalizable, para imponer la condición de contorno
escogida al potencial escalar magnético en N puntos diferentes de la pared lateral de la cavidad
circular cilíndrica. Finalmente, se obtiene el siguiente sistema de ecuaciones lineales ecuación (2.23).

N

∑
k=1

qimk
∇GW(~rn,~rk

′) · ρ̂i = −∇GW(~rn, ~r0
′) · ρ̂n; n = 1, 2, · · · , N (2.23)

La única dificultad que plantea este sistema de ecuaciones ecuación (2.23), es la evaluación del
gradiente del potencial escalar magnético. No obstante, si se utilizan como base del método las fun-
ciones de Green de espacio libre ecuación (2.21), el citado gradiente presenta la siguiente expresión
cerrada:

∇GW(~r,~r ′) · êρ = −ρ̂ · (~r −~r ′)
(

1 + jk0|~r −~r ′|
) e−j k0 |~r−~r ′|

|~r −~r ′|3 (2.24)

La solución del sistema de ecuaciones anterior ecuación (2.23) proporciona los valores complejos
de las N cargas imagen qimk

necesarias para satisfacer la condición de contorno del potencial escalar
magnético en N puntos diferentes de la pared cilíndrica. La función de Green final del potencial
escalar magnético dentro de la cavidad cilíndrica GWcyl(~r), se evalúa como la superposición de la
contribución de la carga fuente y de todas las imágenes ecuación (2.25).

GWcyl(~r) = GW(~r, ~r0
′) +

N

∑
k=1

qimk
GW(~r, ~rik

′) (2.25)

Cálculo de la función de Green diádica del potencial vector eléctrico GF

Para la evaluación de la función de Green diádica del potencial vector eléctrico, se sigue un
procedimiento similar al descrito en la Sección 2.3.1 para el potencial vector magnético, pero teniendo
en cuenta las nuevas condiciones de contorno que se imponen para este potencial.

Las componentes diádicas diferentes de cero del potencial vector eléctrico son cinco
ecuación (2.26) (cuando se parte para formular el problema de las funciones de Green de espacio
libre), como consecuencia de la simetría del problema, al igual que sucede para el potencial vector
magnético. No obstante, al estar el capítulo presente centrado en el análisis de circuitos planos en
cavidad circular, se deja para un estudio posterior el cálculo de Gzz

F . Aunque, presumiblemente el
procedimiento para la evaluación de dicha componente será similar al del potencial escalar magnéti-
co GW .
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GF =







Gxx
F G

xy
F 0

G
yx
F G

yy
F 0

0 0 Gzz
F






(2.26)

Para fijar las condiciones de contorno, resulta conveniente expresar el campo magnético en tér-
minos de sólo el potencial vector eléctrico ecuación (2.27), teniendo en cuenta para ello la condición
de Lorentz que relaciona el potencial escalar magnético con este último potencial.

~H(~r) = −jω~F(~r) +
∇∇ · ~F(~r)

jωε0µ0
(2.27)

De la condición física de nulidad de la componente normal del campo magnético en las paredes
de la cavidad, se pueden establecer dos condiciones de contorno diferentes para el potencial vector
eléctrico ecuación (2.28).

ρ̂ · ~F = 0 (2.28a)

ρ̂ ·
(

∇∇ · ~F
)

= 0 (2.28b)

Aunque, por otra parte, existe también la alternativa válida de considerar, en vez de la primera con-
dición reflejada en la expresión ecuación (2.28), la nulidad del campo magnético normal a la cavidad
conductora según la ecuación ecuación (2.27). Dicha alternativa será objeto de un posterior estudio.

Por otra lado, si se satisface la primera condición de ecuación (2.28), la segunda se reduce, tra-
bajando en coordenadas cilíndricas, a una simple relación de la componente acimutal del potencial
vector eléctrico con la forma siguiente:

∂

∂ρ

(

Fφ

ρ

)

=
1
ρ

∂Fφ

∂ρ
− Fφ

ρ2 = 0 (2.29)

Para comenzar con la formulación, se considera un dipolo magnético unitario fuente orientado
según el eje x̂ (ver la Figura 2.6(a)), y se imponen las condiciones de contorno en un único pun-
to de la pared cilíndrica. Con dos dipolos magnéticos imagen ortogonales, situados en la posición
especular de la fuente respecto al plano tangente al punto de la cavidad tomado como referencia,
se pueden cumplir las condiciones de contorno escogidas (primera ecuación de ecuación (2.28) y la
relación ecuación (2.29)), tal y como se representa en la Figura 2.6(a). Cada uno de los dipolos ortogo-
nales tiene su propio peso Mik

, obteniéndose finalmente el siguiente sistema de ecuaciones lineales
ecuación (2.30).

cos(ϕ1) Gxx
F (~r1, ~ri1

′
) Mx

i1
+ sin(ϕ1) G

yy
F (~r1, ~ri1

′
) M

y
i1
= − cos(ϕ1) Gxx

F (~r1, ~r0
′
) (2.30a)

− sin(ϕ1)Cx
1,1 Mx

i1
+ cos(ϕ1)C

y
1,1 M

y
i1
= sin(ϕ1) C1,0 (2.30b)
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ecuaciones de tamaño (2N × 2N) con el aspecto dado en ecuación (2.32).

cos(ϕn)
N

∑
k=1

Gxx
F (~rn, ~rik

′
) Mx

ik
+ sin(ϕn)

N

∑
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G
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F (~rn, ~rik

′
) M

y
ik
= − cos(ϕn) Gxx

F (~rn, ~r0
′
) (2.32a)

− sin(ϕn)
N

∑
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n,k Mx

ik
+ cos(ϕn)

N

∑
k=1

C
y
n,k M

y
ik
= sin(ϕn) Cn,0; n = 1, 2 · · · N (2.32b)

La definición de las constantes es la dada en la expresión ecuación (2.31). Ambas constantes se
pueden calcular al igual que el caso eléctrico, para un medio multicapa estratificado, empleando
integrales de Sommerfeld [Michalski and Mosig, 1997] (ver la Sección 2.3.3). Para la situación en que
la cavidad conductora esté rellena por un medio homogéneo, mediante una manipulación directa, se
llega a la siguiente expresión cerrada ecuación (2.33) para las citadas constantes:
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(2.33)

Una vez que se resuelve el sistema de ecuaciones ecuación (2.32), las amplitudes de los (2 N) di-
polos imagen (Mx

ik
, M

y
ik

) calculadas, se emplean para recuperar las componentes del potencial vector
eléctrico dentro de la cavidad cilíndrica, en conjunto con la contribución de la fuente, tal y como se
muestra en ecuación (2.34).

Gxx
Fcyl

(~r) = Gxx
F (~r, ~r0

′
) +

N

∑
k=1

Mx
ik

Gxx
F (~r, ~rik

′
) (2.34a)
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(~r) =
N

∑
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M
y
ik

G
yy
F (~r, ~rik

′
) (2.34b)

Al igual que sucede con la diádica del potencial vector magnético GA, según las expresiones an-
teriores ecuación (2.34), un dipolo magnético orientado según el eje x̂ produce una componente ŷ del
potencial vector eléctrico. Esta componente cruzada la produce la componente según ŷ de los dipolos
imagen de la distribución representada en la Figura 2.6, y físicamente es causada por la naturaleza
curva de las paredes de la cavidad circular cilíndrica. Para el cálculo de las componentes diádicas del
potencial vector eléctrico G

xy
F y G

yy
F , se deben de seguir los mismos pasos que para la obtención de

G
yx
F y Gxx

F , partiendo esta vez de un dipolo unitario fuente orientado según el eje ŷ.

La teoría para la obtención de las funciones de Green de fuentes magnéticas presentada en esta
Sección 2.3.2, permite el estudio de ranuras y aperturas en cavidades circulares cilíndricas, mediante
la aplicación del principio de equivalencia [Balanis, 1989]. En virtud de dicho principio, el problema
original se divide en dos equivalentes, uno interno a la cavidad y el otro externo. En la frontera entre
los dos problemas se sitúa una densidad de corriente magnética equivalente, que sirve para forzar
la continuidad de los campos. El problema de ecuación integral interno, se trata con las funciones de
Green presentadas en este capítulo, mientras que el problema externo se modela con la función de
Green de un semiespacio infinito delimitada por un plano conductor perfecto.
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Por otra parte, es importe volver a señalar que el método presentado en esta parte (Sección 2.3.2),
no es el caso dual de la formulación para fuentes eléctricas (Sección 2.3.1). Aunque se ha cambiado la
naturaleza de la fuente de eléctrica a magnética, la pared metálica de la cavidad circular cilíndrica no
pasa de ser pared eléctrica a magnética. En consecuencia, aunque la dualidad se da en el cálculo de
las funciones de Green de espacio libre, las condiciones de contorno de los potenciales son diferentes
a las descritas previamente para fuentes eléctricas (ver la Sección 2.3.1). De ahí la importancia de la
formulación desarrollada para fuentes magnéticas.

Es también interesante observar que, con el método propuesto, las condiciones de contorno se
cumplen sólo en un corte transversal de la cavidad circular (con z = cte). Es decir, las condiciones son
correctas a una altura fija de la cavidad cilíndrica. Por lo tanto, el método es sólo preciso para predecir
los potenciales a dicha altura. Éste es el caso, por ejemplo, si se analizan circuitos formados por
metalizaciones coplanares impresas de espesor infinitesimal mediante la técnica de ecuación integral.
Asimismo, para cilindros de pequeña altura en términos eléctricos, el nuevo método propuesto de
imágenes espaciales discretas continúa siendo válido de forma aproximada. Se ha podido comprobar
que los errores en el cumplimientos de las condiciones de contorno se mantienen por debajo del
3 % para cavidades de altura de hasta (0,1 λ). Si se requiere analizar cilindros de mayor altura, la
técnica presentada en este capítulo se puede generalizar fácilmente para poder imponer las mismas
condiciones de contorno en una serie de capas discretas a lo largo de la dimensión marcada por el eje
ẑ. Tal y como se verá posteriormente (ver la Sección 2.3.4), el objetivo anteriormente mencionado se
puede cumplir de forma sistemática colocando fuentes imagen en configuración de anillo por cada
capa donde se pretende satisfacer las condiciones de contorno.

El procedimiento descrito para el cálculo de las funciones de Green producidas por fuentes mag-
néticas, combinado con la teoría para fuentes eléctricas [Castejon et al., 2004b] (ver la Sección 2.3.1),
permite el análisis de un amplio conjunto de circuitos de microondas apantallados y antenas de cavi-
dad. Debido a que, la mayor parte de los filtros planos de microondas apantallados en cavidades cir-
culares están formados por metalizaciones impresas sobre un substrato dieléctrico, en la Sección 2.3.3
siguiente se extiende el nuevo método de imágenes espaciales al cálculo de las funciones de Green
de cavidades circulares con capas dieléctricas y/o magnéticas estratificadas en su interior.

2.3.3. Extensión de la teoría a medios multicapa

La teoría básica presentada hasta ahora, permite calcular las funciones de Green de anillos con-
ductores infinitesimales producidas tanto por fuentes eléctricas como magnéticas. Sin embargo, a
pesar del interés teórico del método propuesto, no existen dispositivos prácticos con dichas caracte-
rísticas. Es, por tanto, necesario extender la teoría del método al cálculo de las funciones de Green
de cavidades en las que existan capas dieléctricas y/o magnéticas. Este cometido se puede realizar
fácilmente cambiando las funciones de Green de espacio libre, usadas previamente para imponer el
cumplimiento de las condiciones de contorno de los potenciales del conjunto formado por las imá-
genes y la fuente, por las funciones de Green del medio multicapa que se pretende modelizar. Estas
últimas funciones de Green se calculan empleando un modelo equivalente de línea de transmisión
en el dominio espectral y un posterior paso al dominio espacial mediante integrales de Sommerfeld
según [Michalski and Mosig, 1997, Mosig and Álvarez Melcón, 2003]. El uso de estas funciones de

31



Capítulo 2: Funciones de Green para cavidades circulares

Green, permite cerrar la cavidad circular con las tapas conductoras superior e inferior, ya que éstas
se encuentran caracterizadas por la propias funciones de Green. Por lo tanto, en cierto modo, con
esta nueva formulación se asegura el tener una estructura cerrada y no un anillo infinitesimal abierto
como sucedía anteriormente. De esta forma, la solución en virtud del principio de unicidad de los
campos electromagnéticos es única, al tratarse de una estructura cerrada en la que se cumplen las
condiciones de contorno de los campos electromagnéticos tangenciales.

Fuentes eléctricas

En este apartado se estudia como obtener las funciones de Green producidas por fuentes eléc-
tricas en un medio multicapa estratificado dentro de una cavidad circular cilíndrica. El cálculo de
estas funciones de Green es de vital importancia para aplicaciones prácticas de microondas, ya que
son el pilar básico a la hora de diseñar o analizar filtros planos encapsulados en el tipo de cavidades
tratadas en el capítulo.

Hay que decir que una de las ventajas de la técnica, que se ha descrito en el presente capítulo,
es la de que se puede extender de forma sencilla para tener en cuenta la presencia de medios multi-
capa dentro de la cavidad bajo estudio. Esto se puede hacer simplemente reemplazando la funciones
de Green de espacio libre producidas por fuentes eléctricas, por las funciones de Green del medio
multicapa formuladas en el dominio espacial a través de la conocida transformación de Sommerfeld
[Michalski and Mosig, 1997, Mosig, 1989].

G(ρ) = Sn

[

G̃
]

=
∫ ∞

0
Jn(kρ ρ) kn+1

ρ G̃(kρ) dkρ (2.35)

En la expresión ecuación (2.35), G̃(kρ) representa la función de Green en el dominio espectral, y G(ρ)

a la correspondiente en el dominio espacial. De igual forma se procede para calcular las funciones
de Green correspondientes a fuentes magnéticas, tal y como se verá seguidamente en la próxima
sección.

Para un medio estratificado, los potenciales básicos se derivan en el dominio espectral de los
voltajes y las corrientes de un modelo de línea de transmisión equivalente que representa a la es-
tructura multicapa [Pan and Wolff, 1994, Michalski and Mosig, 1997]. Para el cálculo de los potencia-
les generados por fuentes eléctricas presentados en este capítulo, según la elección de Sommerfeld
[Michalski and Mosig, 1997, Mosig, 1989], se emplean las siguientes relaciones en el dominio espec-
tral ecuación (2.36).

G̃xx
A = G̃

yy
A = G̃A =

VTE
J (z)

j ω
(2.36a)

G̃V =
ω

k2
ρ

[

j VTM
J (z) +

VTE
J (z)

j

]

(2.36b)

En la expresión anterior VTM
J (z) es la tensión calculada con el circuito de la línea de transmisión

equivalente bajo una excitación de tipo TM producida por una corriente eléctrica. Por otra parte, el
término VTE

J es la tensión correspondiente producida por una corriente eléctrica bajo excitación TE.

Para poder seguir el mismo procedimiento numérico descrito en las secciones previas, es nece-
sario calcular los potenciales anteriores en el dominio espacial. Este cometido se puede llevar a cabo
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fácilmente empleando la transformación de Sommerfeld de orden cero, dada en ecuación (2.35), tal y
como se refleja en ecuación (2.37).

Gxx
A (ρ) = G

yy
A (ρ) = GA(ρ) = S0

[

G̃A(kρ)
]

(2.37a)

GV(ρ) = S0

[

G̃V(kρ)
]

(2.37b)

Además, para el cálculo del potencial vector magnético, se han de poder evaluar los coeficientes
dados en las ecuaciones ecuación (2.14). Para ello, dichos coeficientes se evalúan en primer lugar en
el dominio espectral, para seguidamente transformarlos al dominio espacial mediante las correspon-
dientes integrales de Sommerfeld, dadas en ecuación (2.35). Posteriormente se realizan las operacio-
nes necesarias en ecuación (2.14), para llegar a las siguientes relaciones:

Cx
n,k = C

y
n,k =

1
ρ

S0

[

G̃A(kρ)
]

+
[

ρ̂ · (~rn −~r
′
ik
)
]

S1

[

G̃A(kρ)
]

(2.38)

En la relación previa ecuación (2.38), se ha tenido en cuenta el resultado de aplicar el operador
gradiente a la función de Green del potencial vector magnético ecuación (2.39).

ρ̂ · ∇Gxx
A (~r,~r

′
) = ρ̂ · ∇G

yy
A (~r,~r

′
) = +ρ̂ · (~r −~r ′) S1

[

G̃A(kρ)
]

(2.39)

En ecuación (2.39) aparece la transformación de Sommerfeld de orden uno, como la derivada
de la correspondiente de orden cero. Después de calcular los coeficientes ecuación (2.38), éstos se
utilizan para resolver el sistema de ecuaciones ecuación (2.13). En la sección siguiente se obtienen
expresiones similares para la aplicación del método con fuentes magnéticas.

También es interesante hacer notar que la formulación presentada, permite no sólo tener en cuen-
ta la presencia de capas dieléctricas, sino que también impone de forma automática las condiciones
de contorno en las tapas superior e inferior de una cavidad conductora circular cilíndrica totalmente
cerrada. Esta interesante característica del método, se modela en el dominio espectral terminando la
línea de transmisión equivalente mediante dos cortocircuitos situados en las localizaciones corres-
pondientes a las coberturas metálicas [Michalski and Mosig, 1997, Melcon et al., 1999].

Fuentes magnéticas

Para los potenciales producidos por fuentes magnéticas presentados en este capítulo, usando la
elección de Sommerfeld [Michalski and Mosig, 1997, Mosig, 1989], se tienen las siguientes relaciones
ecuación (2.40) para las funciones de Green en el dominio espectral.

G̃xx
F =G̃

yy
F = G̃F =

ITE
M (z)

j ω
(2.40a)

G̃W =
ω

k2
ρ

[

j ITE
M (z) +

ITM
M (z)

j

]

(2.40b)
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En la anterior expresión ecuación (2.40), ITE
M es la corriente calculada con el circuito de la línea

de transmisión equivalente bajo excitación TE, mientras que ITM
M es la correspondiente corriente bajo

excitación TM.

Para poder seguir el mismo procedimiento numérico descrito en las secciones previas, es nece-
sario calcular los potenciales anteriores en el dominio espacial. Este cometido se puede llevar a cabo
fácilmente empleando la transformación de Sommerfeld de orden cero, tal y como sigue:

Gxx
F (ρ) =G

yy
F (ρ) = GF(ρ) = S0

[

G̃F(kρ)
]

(2.41a)

GW(ρ) =S0

[

G̃W(kρ)
]

(2.41b)

Además, para la evaluación de los coeficientes del sistema lineal que se muestra en la ecuación
ecuación (2.23), es necesario el cálculo de las componentes radiales del gradiente del potencial es-
calar magnético. Mediante manipulaciones directas en el dominio espectral se llega a la siguiente
expresión:

∇GW(~r,~r ′) · ρ̂ = +ρ̂ · (~r −~r
′
) S1

[

G̃W(kρ)
]

(2.42)

Por otra parte, en la anterior relación ecuación (2.42), se ha empleado la transformación de Som-
merfeld de orden uno, tal y como se define en la ecuación ecuación (2.35).

Con respecto al cálculo del potencial vector eléctrico, la única dificultad reside en disponer de un
algoritmo que permita la evaluación de los coeficientes definidos en las ecuaciones ecuación (2.31).
Una forma eficiente de proceder para llevar a cabo este cometido, es evaluar dichos coeficientes
directamente en el dominio espectral, con la posterior transformación al dominio espacial mediante
la realización de la integral de Sommerfeld ecuación (2.35). Tras algunas manipulaciones sencillas,
las constantes ecuación (2.31), quedan tal y como sigue:

Cx
n,k = C

y
n,k =

[

ρ̂ · (~rn −~r
′
ik
)
]

S1

[

G̃F(kρ)
]

− 1
ρ

S0

[

G̃F(kρ)
]

(2.43)

En la expresión anterior ecuación (2.43), se ha vuelto a usar una transformación de Sommerfeld
de orden uno. Una vez que estos coeficientes se calculan en el dominio espacial mediante la ecua-
ción ecuación (2.43), se introducen dentro del sistema de ecuaciones presentado en ecuación (2.32),
para de este modo calcular los pesos finales de las fuentes imagen. Es importante reseñar que expre-
siones similares, tal y como se ha visto en la sección previa, se pueden encontrar si las fuentes son
corrientes eléctricas. Si éste es el caso, se puede aplicar el principio de dualidad en las ecuaciones
ecuación (2.40)-ecuación (2.43), para obtener los términos relevantes en dominio espacial bajo exci-
tación con corriente eléctrica, ya que a este nivel la pared de la cavidad aún no ha sido tomada en
consideración.

2.3.4. Extensión a cavidades eléctricamente grandes

Los detalles teóricos básicos de la nueva técnica de imágenes espaciales se han presentando
en las secciones anteriores y en [Castejon et al., 2004b, Pereira et al., 2005]. En el primer artículo
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[Castejon et al., 2004b], se discutió el procedimiento para calcular el potencial vector magnético y
el potencial escalar eléctrico dentro de guías circulares, empleando como base las funciones de Green
de espacio libre (ver la Sección 2.3.1). En el segundo artículo [Pereira et al., 2005], se siguió una es-
trategia similar para la evaluación del potencial vector eléctrico y potencial escalar debidos a fuentes
con corrientes magnéticas (ver la Sección 2.3.2), y se extendió la teoría a la caracterización de las
funciones de Green de medios multicapa dentro de la cavidad (ver la Sección 2.3.3).

La variante básica del método, tal y como se ha descrito previamente, usa la función de Green
de espacio libre para imponer la condición de contorno a los potenciales en puntos discretos de
las paredes de la cavidad. Dos sistemas de ecuaciones lineales son resueltos para encontrar tan-
to los pesos de las cargas imagen como los pesos y orientaciones de los dipolos imagen, de forma
que en conjunto con la fuente se cumplan las condiciones de contorno escogidas en las paredes de
la cavidad. El mismo procedimiento se puede generalizar, con el objeto de modelar diferentes ca-
pas transversales dieléctricas, o las cubiertas superior e inferior de una cavidad circular. Esto, como
se ha visto, se ha realizado de forma sencilla sustituyendo las funciones de Green de espacio li-
bre por las del medio multicapa en el dominio espacial, a través de las integrales de Sommerfeld
[Michalski and Mosig, 1997, Mosig and Álvarez Melcón, 2003].

No obstante, en la teoría básica original, los puntos fuente y la observación empleados para el
cálculo de las funciones de Green se encuentran localizados dentro de la misma sección transversal.

Esto es porque, en un principio, sólo se analizaron circuitos planos encapsulados en cavidades
de pequeña altura en términos eléctricos.

En esta sección se generaliza la teoría del método para poder analizar dispositivos como las
transiciones de microcinta a guía de onda circular, donde la separación entre los puertos de entrada
salida llega a ser de unas cuantas longitudes de onda (de λ0 a 2 λ0). Para este caso, debe ser calculado
el acoplamiento entre puertos circuitales situados en diferentes alturas.

Por lo tanto, las funciones de Green necesitan ser evaluadas para puntos localizados en diferentes
planos transversales.

Asimismo, ya que la altura de la cavidad es grande, las condiciones de contorno deben ser im-
puestas a lo largo del eje longitudinal de la guía.

Este cometido se realiza colocando varios anillos de imágenes a lo largo de este eje.

En la sección de resultados del presente capítulo, se ha estimado el número necesario de anillos
de imágenes por longitud de onda, para conseguir una buena convergencia del método con una
precisión suficiente.

Por otra parte, en la Figura 2.7, se encuentra representado un circuito sencillo de dos puertos,
cada uno situado en una plano transversal diferente de la cavidad circular.

Como se aprecia en la citada figura existen dos niveles diferentes de metalizaciones. Una situa-
ción similar se da para el análisis de una transición de microcinta a guía de onda circular, donde los
puertos de entrada y salida se sitúan en dos secciones transversales diferentes. En esta situación son
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Capítulo 2: Funciones de Green para cavidades circulares

y se contrastan con los calculados empleando la nueva teoría para la cavidad circular. También, se
incluyen, con el objeto de comparar, las medidas de los parámetros de respuesta de la antena dentro
de la cavidad circular. Se aprecia un muy buen acuerdo entre las medidas realizadas y la respuesta
prevista por el nuevo método de imágenes espaciales. Para los resultados obtenidos con la cavidad
cuadrada de igual área, hay que señalar que en relación a la medidas, se observa una mayor desvia-
ción que con el modelado más realista basado en la propia cavidad conductora circular. Este último
ejemplo, pone de relieve que es importante un modelado preciso de la estructura circular para poder
calcular correctamente la respuesta de ciertas antenas de cavidad que utilizan este tipo de geometrías
circulares. Por último, en la Figura 2.29 se muestra un prototipo de la estructura analizada fabricado
en el laboratorio LEMA de la EPFL [Álvarez-Melcón and Mosig, 1997].

Figura 2.29: Prototipo de la antena de cavidad analiza en la Figura 2.28
[Álvarez-Melcón and Mosig, 1997].

La extensión del método de cálculo de las funciones de Green de cavidades circulares a es-
tructuras en las que los puntos de fuente y observación se encuentran en diferentes planos (ver la
Sección 2.3.4), ha permitido realizar el estudio de circuitos prácticos, como son las transiciones de
microcinta a guía de onda circular (ver la Figura 2.7). Para este tipo de estructuras se usa como nú-
cleo del método, en lugar de la función de Green de espacio libre, las funciones de Green del medio
multicapa (ver la Sección 2.3.3, [Mosig and Álvarez Melcón, 2003]). De esta forma, se tienen en cuen-
ta las cubiertas superior e inferior de una cavidad circular conductora cerrada de forma sencilla, al
igual que sucedía en el análisis de filtros encapsulados como el de la Figura 2.27. Así pues, las fun-
ciones de Green calculadas contienen toda la información relativa a la cavidad y a las tapas superior
e inferior. Como consecuencia, sólo han de ser discretizados los puertos microcinta, empleados para
acoplar la energía de la cavidad, a la hora de resolver la ecuación integral resultante. Por lo tanto,
es necesario un número bajo de incógnitas y como consecuencia se tienen que resolver matrices de
momentos muy pequeñas, en comparación con otras técnicas como elementos finitos, o incluso la de
ecuación integral que emplea funciones de Green de espacio libre [Rao et al., 1982].

La primera estructura real investigada, en la que se ha usado el concepto de imágenes multi-
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2.5. Conclusiones

En este capítulo se ha presentado un nuevo procedimiento simple y eficiente para evaluar nu-
méricamente las funciones de Green de cavidades circulares cilíndricas, producidas tanto por fuen-
tes eléctricas como magnéticas. Dichas funciones de Green se encuentran definidas en el dominio
espacial, por lo que es posible usarlas dentro del núcleo de formulaciones de ecuación integral de
potenciales mezclados, con diferentes tipos de funciones de base y de test. El método se basa en la
utilización de una serie de cargas o dipolos imagen espaciales discretos, que en conjunto con la fuen-
te del problema cumplen unas determinadas condiciones de contorno en las paredes de la cavidad.
Los pesos de las imágenes que cumplen dichas condiciones de contorno, se calculan resolviendo un
sistema de ecuaciones lineales, para posteriormente calcular mediante superposición de las distintas
contribuciones los potenciales dentro de la cavidad conductora. Se ha comprobado que el número
de imágenes necesarias para una convergencia aceptable del cálculo de las funciones de Green es de
15 por longitud de onda del radio de la cavidad. Asimismo, se ha extendido la teoría original del
método, por la cual las imágenes radian según las funciones de Green de espacio libre, a otra que,
mediante la utilización de las funciones de Green de un medio estratificado calculadas con integrales
de Sommerfeld, tiene en cuenta la presencia de las tapas de la cavidad y de capas dieléctricas es-
tratificadas. Esta variante del método, ha permitido el análisis de circuitos prácticos de microondas
como filtros planos encapsulados o antenas en cavidades circular. El análisis de estos circuitos ha
sido validado con medidas, corroborando la precisión del nuevo método propuesto. Por último, la
nueva técnica de imágenes espaciales se ha extendido al cálculo de funciones de Green de cavidades
circulares eléctricamente largas, utilizando para ello una serie de anillos de imágenes distribuidos a
lo largo del eje longitudinal de éstas. La consideración de distintos anillos de imágenes, ha permitido
el estudio de circuitos prácticos como son las transiciones de microcinta a guía de onda circular. El
análisis de dichas transiciones se ha realizado empleando tres técnicas computacionales diferentes,
existiendo un muy buen acuerdo entre los parámetros evaluados con cada una de ellas. De esta forma,
se ha conseguido también validar el nuevo método de imágenes espaciales para el caso multianillo.
Asimismo, también se ha realizado un estudio de convergencia del método en función del número
de anillos empleado, por el cual se ha estimado la necesidad de imponer un anillo de imágenes por
cada cuarto de longitud de onda de la altura de la cavidad. Otra de las características de la técnica
propuesta en este capítulo, es la capacidad que tiene para determinar las frecuencias de resonancia
de los modos de la cavidad, las cuales coinciden plenamente con las predicciones teóricas.

Por otra parte, uno de los principales inconvenientes del método propuesto en el presente capí-
tulo es la carga computacional asociada al cálculo de las distintas funciones de Green de la cavidad
circular, y es por ello que se ha ideado un algoritmo numérico que permite mejorar ostensiblemente
la eficiencia en el cálculo de los elementos de la matriz de momentos. El método saca partido de una
de las principales ventajas de las técnicas basadas en funciones de Green espaciales respecto a las
espectrales, como es el hecho de disponer de la fuente del problema de forma aislada. Gracias a esto,
se ha podido descomponer el cálculo de los elementos de la matriz de impedancias generalizada en
dos partes. Una de éstas es la correspondiente a la fuente, que se calcula de forma precisa con mu-
chos puntos de integración, pero cuya evaluación es rápida, ya que el término se obtiene de forma
cuasi-analítica. La otra se corresponde con las imágenes y se tiene en cuenta con pocos o un punto
de integración, debido a que no presenta un comportamiento singular, siendo sus variaciones len-
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tas. De esta manera, los tiempos de cálculo a la hora de encontrar la respuesta de circuitos prácticos
de microondas encapsulados en cavidades circulares han sido muy competitivos en relación a los
necesitados por ciertos programas comerciales como HFSS c© [Gómez Díaz et al., 2007a].

Por hoy último, hay que decir que el nuevo método de imágenes espaciales se puede extender
de forma sencilla al análisis de cavidades de forma arbitraria. Actualmente, se está realizando un im-
portante trabajo en este sentido, cuyos primeros resultados se recogen en [Gómez Díaz et al., 2007b,
Gómez Díaz et al., 2007a].

61



Capítulo 2: Funciones de Green para cavidades circulares

62



Capítulo 3

Técnica Eficiente en Ecuación Integral
para analizar circuitos capacitivos de
forma arbitraria en guías de onda

3.1. Introducción

La técnica presentada en este capítulo se beneficia de la simetría de la estructura para reducir las
dimensiones del problema de tres a dos dimensiones. Esta técnica formula el problema de la discon-
tinuidad capacitiva como un problema de scattering de 2D con incidencia oblícua, combinada con
un eficiente cálculo de las funciones de Green de placas paralelas. El método numérico permite la
eficiente evaluación de los campos electromagnéticos en el interior de las estructuras analizadas. Los
resultados para los diferentes dispositivos capacitivos en guías han resultado satisfactorios compa-
rados con las herramientas software para la validación de la teoría propuesta.

Finalmente, también se presenta un nuevo filtro paso-bajo basado en postes circulares. Se verá
cómo los campos electromagnéticos en los gaps críticos de la nueva estructura se curvan debido al
uso de postes redondeados. Esto podría resultar en una mejora en el manejo de potencia con respecto
a los filtros paso-bajo estándar del tipo corrugado.

Las estructuras rectangulares capacitivas de guía de onda son normalmente usadas para el
diseño de filtros paso-bajo como se propone en [Levy, 1973], adaptadores de impedancia según
[Young, 1962], y redes de adaptación. En el pasado, varías técnicas numéricas se han usado para
el cálculo de la respuesta eléctrica de esta clase de dispositivos, tales como el método de elementos
finitos [Salazar Palma et al., 1998] empleada ampliamente en paquetes de software comercial como
HFSS c©, técnicas de análisis modal como se descibe en [Guglielmi and Gheri, 1994], o la integral de
contorno con expansión en modos resonantes (BI-RME) usado en [Arcioni et al., 1996] para el aná-
lisis de banda ancha de dispositivos de microondas capacitivos. Aunque los códigos numéricos de
propósito general como elementos finitos pueden tratar adecuadamente estructuras en Plano-E, su
principal defecto es la pérdida de eficiencia, ya que en los paquetes software de propósito general
deben emplear un modelo de tres dimensiones de los circuitos.
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Por otro lado, el análisis modal empleado en [Guglielmi and Gheri, 1994] es muy eficiente para
el estudio de dispositivos en Plano-E compuestos por secciones de guía rectangulares canónicas, pero
no puede modelar fácilmente geometrías como la de esquinas redondeadas introducidas durante los
procedimientos de fabricación mecánica, u otros elementos empleados como son los postes redon-
deados. Esta limitación es debida a la necesidad de cálculo de la tabla de modos de las secciones de
guía definida para la estructura completa.

Por otra parte, el Método de Regularización Analítica (MAR) [Nosich, 1999] se ha empleado
satisfactoriamente para el análisis de dispositivos de microondas en guía en Plano-E y Plano-H
[Kirilenko et al., 1994, Kirilenko et al., 1996, Lyapin et al., 1996]. Esta técnica permite el análisis de
postes circulares dentro de guías rectangulares siguiendo un procedimiento similar al propuesto en
[Twersky, 1962]. La principal ventaja de MAR con respecto a una técnica de ecuación integral están-
dar, resuelta por el método de los momentos (MoM), es la formulación en términos de ecuaciones de
Fredholm de segunda clase que garantiza la convergencia numérica. Sin embargo, MAR no puede
tratar con geometrías de formas arbitrarias, tales como postes circulares.

Este inconveniente ha sido resuelto con otras técnicas permitiendo la evaluación eficiente de
conjuntos de soluciones modales en geometrías complejas, tales como el método BI-RME. Alterna-
tivamente, el análisis de componentes microondas de forma arbitraria en Plano-E también pueden
simularse al calcular la matriz de admitancias de la estructura con la técnica BI-RME 2D, como se
presenta en [Arcioni et al., 1996]. La técnica se basa en resolver el problema de los autovalores donde
la estructura completa está rodeada por un resonador de cavidad rectangular auxiliar, y los puertos
de entrada y salida están cortocircuitados. La variación dinámica de los campos dentro de la estruc-
tura se expande en términos de los modos resonantes de la cavidad auxiliar usada como referencia.
Una vez el problema de los autovalores está resuelto, los parámetros de admitancia de banda ancha
de la estructura se obtienen abriendo los puertos de entrada y salida.

Por otro lado, las técnicas de ecuación integral son muy populares para el análisis de dispositivos
de microondas prácticos [Auda and Harrington, 1984], y problemas de dispersión electromagnética
2D/3D como se describen en [Harrington, 1968]. Un ejemplo interesante es el estudio de componen-
tes microondas inductivos en guías rectangulares [Esteban et al., 2002]. Este problema también fue
resuelto en [Quesada Pereira et al., 2007, Pérez Soler et al., 2007] usando la formulación de la ecua-
ción integral 2D con modos de excitación que pueden ser vistos como superposición de onda planas
que inciden de forma normal a los obstáculos. Adicionalmente, formulaciones de la ecuación integral
en 2D con ángulo de incidencia oblicuo se han usado en problemas de scattering genéricos, incluyen-
do objetos tanto métalicos como dieléctricos, como se describe en [Peterson et al., 1998, Rojas, 1988].
Sin embargo, tales métodos no se han aplicado al estudio de componentes de microondas fabricados
en guiaonda. En este capítulo se resuelve por primera vez el problema de la discontinuidad capaci-
tiva en una guiaonda rectangular con una formulación en ecuación integral con incidencia oblicua.
La técnica usa las funciones de Green de placas paralelas con fuentes en hilo infinito, eficientemente
calculada con la teoría previamente presentada en [Quesada Pereira et al., 2007]. Así pues, el cálculo
del conjunto de modos en una estructura de guiaonda compleja no se necesita para el tratamiento de
geometrías de guiaondas capacitivas. La técnica propuesta facilita un análisis full-wave o de onda
completa de circuitos capacitivos prácticos en guiaonda. Al contrario de otras técnicas basadas en
análisis modales, puede modelarse con discontinuidades y postes capacitivos de formas arbitrarias
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y para el campo magnético,

H+
x = Amn

βxβz

ωµε
sin (βxx) cos (βyy)e−jβzz (3.4a)

H+
y = Amn

βyβz

ωµε
cos (βxx) sin (βyy)e−jβzz (3.4b)

H+
z = −jAmn

β2
c

ωµε
cos (βxx) cos (βyy)e−jβzz (3.4c)

El término Amn es una constante de amplitud que puede tomar un valor arbitrario. Por otra
parte, las constantes de propagación toman los siguientes valores:

βx =
mπ

a
m = 1, 2, . . . (3.5a)

βy =
nπ

b
n = 0, 1, . . . (3.5b)

β2
z = β2 − β2

c = β2 −
[

(mπ

a

)2
+
(nπ

b

)2
]

(3.5c)

β2
c = β2 − β2

z = β2
x + β2

y =
(mπ

a

)2
+
(nπ

b

)2
(3.5d)

Modo fundamental de la guía rectangular

Para el caso del modo fundamental de la guía rectangular tenemos que m = 1 y n = 0. De esta
forma, podemos escribir:

E+
x = 0 (3.6a)

E+
y = −A10

ε

π

a
sin
(π

a
x
)

e−jβzz (3.6b)

E+
z = 0 (3.6c)

Para el campo magnético tenemos:

H+
x = A10

βz

ωµε

π

a
sin
(π

a
x
)

e−jβzz (3.7a)

H+
y = 0 (3.7b)

H+
z = −j

A10

ωµε

(π

a

)2
cos

(π

a
x
)

e−jβzz (3.7c)

Para las constantes de propagación tenemos:

βx =
π

a
(3.8a)

βy = 0 (3.8b)

β2
z = β2 −

(π

a

)2
(3.8c)

β2
c =

(π

a

)2
(3.8d)
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Modo fundamental de la guía a partir de dos ondas planas

Queremos expresar el modo fundamental como dos ondas planas con incidencia oblicua. Para
ello partimos de la componente:

E+
y = −A10

ε

π

a
sin
(π

a
x
)

e−jβzz (3.9)

Se descompone la componente anterior ecuación (3.9) en dos partes E+
y = ~E1 + ~E2:

~E1 = ŷ

(−A10

ε

)

π

a

(

ej π
a x

2j

)

e−jβzz (3.10a)

~E2 = ŷ

(−A10

ε

)

π

a

(

− e−j π
a x

2j

)

e−jβzz (3.10b)

donde se empleado la relación trigonométrica sin (π/ax) =
(

ej π
a x−e−j π

a x

2j

)

.

Podemos reagrupar ecuación (3.10) de la siguiente manera:

~E1 = ŷ

(−A10

ε

)

π

a

(

ej π
a xe−jβzz

2j

)

(3.11a)

~E2 = ŷ

(

A10

ε

)

π

a

(

e−j π
a xe−jβzz

2j

)

(3.11b)

Las constantes de propagación para las ondas planas dadas en ecuación (3.11) son:

~k1 = −π

a
x̂ + βz ẑ (3.12a)

~k2 =
π

a
x̂ + βz ẑ (3.12b)

Asimismo, definimos las constantes de propagación unitarias:

k̂1 =
~k1

|~k1|
=

−π
a x̂ + βz ẑ

√

(

π
a

)2
+ β2

z

=
−π

a x̂ + βz ẑ

β
(3.13a)

k̂2 =
~k2

|~k2|
=

π
a x̂ + βz ẑ

√

(

π
a

)2
+ β2

z

=
π
a x̂ + βz ẑ

β
(3.13b)

Vamos a calcular el campo magnético correspondiente a las dos ondas planas dadas en
ecuación (3.11). Para ello empleamos la relación de onda plana siguiente:

~H =
1
η

k̂ × ~E (3.14)

donde η =
√

µ
ε es la impedancia del medio infinito.
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Aplicando la relación ecuación (3.14) a ecuación (3.11) tenemos que el campo magnético es:

~H1 =
1
√

µ
ε

(k̂1 × ŷ)

(

−A10

ε

π

a

ej π
a xe−jβzz

2j

)

(3.15a)

~H2 =
1
√

µ
ε

(k̂2 × ŷ)

(

A10

ε

π

a

e−j π
a xe−jβzz

2j

)

(3.15b)

Teniendo en cuenta que:

k̂1 × ŷ =
−π

a ẑ − βz x̂

β
(3.16a)

k̂2 × ŷ =
π
a ẑ − βz x̂

β
(3.16b)

podemos escribir ecuación (3.15) como sigue,

~H1 =
1

β
√

µ
ε

(−π

a
ẑ − βz x̂

)

(

−A10

ε

π

a

ej π
a xe−jβzz

2j

)

(3.17a)

~H2 =
1

β
√

µ
ε

(π

a
ẑ − βz x̂

)

(

A10

ε

π

a

e−j π
a xe−jβzz

2j

)

(3.17b)

Si separamos en componentes el campo magnético de ecuación (3.17) tenemos:

H1x =
βz

β
√

µ
ε

A10

ε

π

a

ej π
a xe−jβzz

2j
(3.18a)

H1z =
1

β
√

µ
ε

A10

ε

(π

a

)2 ej π
a xe−jβzz

2j
(3.18b)

H2x =
−βz

β
√

µ
ε

A10

ε

π

a

e−j π
a xe−jβzz

2j
(3.18c)

H2z =
1

β
√

µ
ε

A10

ε

(π

a

)2 e−j π
a xe−jβzz

2j
(3.18d)

A continuación si sumamos componentes tenemos:

H1x + H2x =
βz

β
√

µ
ε

A10

ε

π

a

(

ej π
a x − e−j π

a x

2j

)

e−jβzz =
βz

β
√

µε
A10

π

a
sin
(π

a
x
)

e−jβzz (3.19a)

H1z + H2z =
1

β
√

µ
ε

A10

ε

(π

a

)2 ej π
a x + e−j π

a x

2j
e−jβzz =

1
β
√

µε
A10

(π

a

)2
(−j) cos

(π

a
x
)

e−jβzz (3.19b)
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Sabiendo que β = ω
√

µε tenemos que ecuación (3.19) se escribe como:

H1x + H2x =
βz

ωµε
A10

π

a
sin
(π

a
x
)

e−jβzz (3.20a)

H1z + H2z = −j
A10

ωµε

(π

a

)2
cos

(π

a
x
)

e−jβzz (3.20b)

Estas expresiones 3.20 se corresponden con las dadas en ecuación (3.7), por lo que se demuestra
que con dos ondas planas obtenemos los campos correspondientes al modo TE10.

La impedancia de este modo se calcula como:

ZTE10 =
−Ey

Hx
=

ωµ

βz
(3.21)

3.2.2. Solución en el dominio de frecuencias espaciales para campos con variación armó-
nica

Una forma muy eficiente de resolver el problema de hallar los campos electromagnéticos disper-
sados por discontinuidades capacitivas conductoras dentro de la guía rectangular, calculados como
la suma de contribuciones de las dos ondas planas previas (conforme se expresó en la ecuación 3.2),
se puede basar en la resolución de la EFIE (Ecuación Integral de Campo Eléctrico) en el dominio de
frecuencias espaciales para campos campos con variación armónica (frecuencia espacial kx = ±π

a )
[Peterson et al., 1998], resultando:

n̂ ×
[

~̃Ei + ~̃Es
]

= 0; sobre el contorno metálico (c) (3.22a)

n̂ ×
[

~̃Ei
]

= n̂ ×
[

jω ~̃A + ∇̃Φe

]

; sobre el contorno metálico (c) (3.22b)

∇̃ =

(

jkx x̂ +
d

dc
ĉ

)

(3.22c)

, donde una representación de los potenciales mezclados del campo eléctrico se asume, y el símbolo
(˜) denota la transformada de Fourier con respecto a la coordenada-x. Usando la formulación de las
de funciones de Green de la guía de placas paralelas, la forma explícita de la ecuación integral se
escribe como:

~̃Ei(c)
∣

∣

∣

tan
=jω

∫

c′
¯̄GA(~ρ,~ρ ′) ·

[

J̃x(c
′)x̂ + J̃c(c

′)ĉ′
]

dc′+

(

jkx x̂ +
d

dc
ĉ

)

∫

c′

[

jkx J̃x(c′) +
dJ̃c(c′)

dc′

]

−jω
GV(~ρ,~ρ ′) dc′

∣

∣

∣

tan
(3.23a)

~ρ = yŷ + zẑ (3.23b)

, siendo ~ρ y ~ρ ′ los vectores que indican la posición donde se calcula el campo y donde se encuentra
la fuente respectivamente.

En las ecuaciones (3.23), todas las magnitudes relevantes se escriben en el dominio mezclado
espacial-espectral (variables espaciales del contorno (c) en el plano-(y, z) y la variable espectral kx).
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Otra importante diferencia con respecto a un problema inductivo [Quesada Pereira et al., 2007,
Auda and Harrington, 1984, Esteban et al., 2002], es que las corrientes eléctricas inducidas ~̃J(c′) =

J̃x(c′)x̂ + J̃c(c′)ĉ′ presentan dos componentes, una a lo largo del eje longitudinal-x, y otros a lo largo
el contorno (c) del problema capacitivo. Por otro lado, ¯̄GA(~ρ,~ρ ′) es una función de Green diádica dia-
gonal correspondiente al potencial vector magnético, mientras que GV(~ρ,~ρ ′) es la función de Green
del potencial escalar eléctrico. Las formas matemáticas de estas funciones de Green para la geometría
considerada se describen en la próxima sección.

Finalmente, la ecuación integral (3.22) se ha resuelto mediante el Método de los Momentos ex-
pandiendo las corrientes eléctricas incógnitas con funciones base triangulares, y usando el mismo
conjunto para las funciones para el test (procedimiento de tipo Galerkin).

~̃J(c′) = J̃x(c
′)x̂ + J̃c(c

′)ĉ′ =
Nx

∑
n=1

an fnx(c
′) δ
(

kx −
π

a

)

x̂ +
Nc

∑
n=1

bn fnc(c
′) δ
(

kx −
π

a

)

ĉ′+

Nx

∑
n=1

a′n fnx(c
′) δ
(

kx +
π

a

)

x̂ +
Nc

∑
n=1

b′n fnc(c
′) δ
(

kx +
π

a

)

ĉ′ (3.24)

Estas funciones se definen sobre segmentos lineales usados en la discretización del contorno
de las discontinuidades conductoras dentro de la guía de placas paralelas. En la expansión de las
corrientes, Nx and Nc son respectivamente el número de las funciones bases triangulares a lo largo
de la dirección longitudinal ( fnx) y de la dirección transversal ( fnc).

Por otro lado δ
(

kx ∓ π
a

)

es una función delta de Dirac espectral definida en las frecuencias es-
paciales (kx = ±π

a ) según el ángulo de incidencia oblicua de las ondas planas que excitan la guía
rectangular (véase la equation (3.2) y la Figura 3.3). La excitación del problema puede escribirse en el
dominio espacio-frecuencia como:

~̃Ei = −A10

ε0

π

a

(

δ
(

kx − π
a

)

− δ
(

kx +
π
a

)

2j

)

e−jkzz ŷ (3.25)

La corriente eléctrica en la ecuación (3.23) se reemplaza por su expansión ecuación (3.24). Después de
esto, la expresión resultante se testea con funciones triangulares orientadas a lo largo del eje-x ( fmx)
y a lo largo del plano transversal-(y, z) ( fmc).

Finalmente, se obtiene un sistema de ecuaciones lineales y puede escribirse en forma de matriz
desde cada una de las frecuencias espaciales incluidas (kx = ±π

a ), según:

[

Zxx
mn Zxc

mn

Zcx
mn Zcc

mn

] [

an(a′n)
bn(b′

n)

]

=

[

0
em

]

(3.26)

, donde (an, bn) son los coeficientes de expansión desconocidos bajo la excitación de ondas planas
(kx = +π

a ), y (a′n, b′
n) son los coeficientes correspondientes bajo la excitación (kx = −π

a ). Después de
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algunas manipulaciones matemáticas, las diferentes submatrices toman la forma:

Zxx
mn =jω

∫

cm

fmx(c)

(

∫

cn

Gxx
A (~ρ,~ρ ′) fnx(c

′)dc′
)

dc

− j(π/a)2

ω

∫

cm

fmx(c)

(

∫

cn

GV(~ρ,~ρ ′) fnx(c
′)dc′

)

dc (3.27a)

Zxc
mn =∓ π/a

ω

∫

cm

fmx(c)

(

∫

cn

GV(~ρ,~ρ ′)
d fnc(c′)

dc′
dc′
)

dc (3.27b)

Zcx
mn =± π/a

ω

∫

cm

d fmc(c)

dc

(

∫

cn

GV(~ρ,~ρ ′) fnx(c
′)dc′

)

dc (3.27c)

Zcc
mn =

∫

cm

fmc(c)

[

∫

c′

(

cyc′yG
yy
A (~ρ,~ρ ′) + czc′zGzz

A (~ρ,~ρ ′)
)

fnc(c
′)dc′

]

dc

− j

ω

∫

cm

d fmc(c)

dc

(

∫

c′
GV(~ρ,~ρ ′)

d fnc(c′)
dc′

dc′
)

dc (3.27d)

em =
∫

cm

∓A10

ε0

π

a

e−jkzz

2j
fmc(c) cy dc (3.27e)

, los vectores unitarios tangentes a los postes conductores en ecuación (3.27) se definen como ĉ =

cyŷ + cz ẑ y ĉ′ = c′yŷ + c′z ẑ para la observación y las celdas fuente, respectivamente.

Como se está empleando la misma configuración de funciones para la expansión de la densidad
de corriente eléctrica y para el testeo, siguiendo un procedimiento Galerkin, la relación Zxc

mn = −Zcx
mn

se satisface. Más aún, la siguiente relación se mantiene entre los coeficientes de expansión de corriente
bajo las excitaciones de dos ondas planas:

a′n = an (3.28a)

b′
n = −bn (3.28b)

Las relaciones previas permiten resolver el sistema de ecuaciónes lineales (3.26) de una vez para
el cálculo de la densidad de corriente eléctrica inducida sobre los postes conductores. Usando estas
relaciones, la corriente eléctrica total en el dominio del espacio puede expresarse como:

~J(c′) =
Nx

∑
n=1

an fnx(c
′)ej π

a x′ x̂ +
Nx

∑
n=1

an fnx(c
′)e−j π

a x′ x̂ +
Nc

∑
n=1

bn fnc(c
′)ej π

a x′ ĉ′

−
Nc

∑
n=1

bn fnc(c
′)e−j π

a x′ ĉ′ = 2 cos
(π

a
x′
) Nx

∑
n=1

an fnx(c
′)x̂ + 2j sin

(π

a
x′
) Nc

∑
n=1

bn fnc(c
′)ĉ′ (3.29)

Una vez la corriente incógnita ha sido hallada, los parámetros de scattering de la estructura
pueden ser calculados directamente evaluando la relación entre los campos incidente y dispersado
sobre los puertos del dispositivo (z = Z1 y z = Z2 mostrados en la Figura 3.2), como se describe en
[Leviatan et al., 1983]. El cálculo de los campos electromagnéticos está descrito en la sección 3.2.4. Es
importante destacar que, aunque la excitación del problema capacitivo se divide en dos ondas planas
diferentes, es sólo necesario resolver el problema algebraico de una de ellas, conduciendo así a una
formulación muy eficiente.
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Puede observarse que la técnica propuesta implementa una Ecuación Integral de Campo Eléctri-
co (EFIE) para el análisis de las discontinuidades capacitivas dentro de las guías rectangulares. Como
se sabe, esta clase de ecuación integral puede fallar en ciertas frecuencias para estructuras cerradas
resonantes. Para los circuitos prácticos tratados en este capítulo, esto no es problema debido al pe-
queño tamaño eléctrico de los postes conductores dentro de las guías rectangulares (por debajo de
la primera resonancia). Aún así, la formulación presentada puede adaptarse a una Ecuación Integral
de Campo Combinado (CFIE) para análisis en la zona fuera de banda de la estructura considerada.
En este caso, los postes podrían llegar a ser lo suficientemente grandes como para que aparezcan
frecuencias de resonancia en las que el operador de la EFIE puede llevar a matrices mal condiciona-
das cuando se aplica el método de los momentos. Se sabe que la CFIE está libre de estos problemas,
conduciendo a matrices de momentos bien condicionadas.

3.2.3. Funciones de Green de la Guía de Placas Paralelas

En este apartado, las funciones de Green de placas paralelas usadas para resolver el problema
equivalente capacitivo están resumidas. La expresión general de estas funciones de Green en su for-
ma espectral está dada por:

Gppw(z − z′, y, y′) =
εnξ

bπ

∞

∑
n=0

fn(kyy′)gn(kyy)
e−jkz(z−z′)

jkz
(3.30a)

kz =
√

k2
0 − k2

x − k2
y ; ky =

nπ

b
; kx =

π

a
(3.30b)

donde εn =

{

1 n = 0
2 n 6= 0

, fn y gn son funciones trigonométricas, y ξ es una constante que depende

de los parámetros que tenga el medio que rellena la guía rectangular.

Es interesante observar la definición del número de onda longitudinal (kz), que está modificado
con respecto al caso inductivo con el ángulo de incidencia oblicuo fijo (kx = π/a) usado en esta
formulación. Todas las definiciones relevantes para las funciones de Green que se necesitan para
resolver el problema equivalente capacitivo están en la Tab. 3.1.

- ξ fn gn

Gxx
A µ0 sin(ky y) sin(ky y′)

G
yy
A µ0 cos(ky y) cos(ky y′)

Gzz
A µ0 sin(ky y) sin(ky y′)

GV 1/ε0 sin(ky y) sin(ky y′)

Tabla 3.1: Los componentes de las Funciones de Green necesarios para resolver el problema equi-
valente capacitivo.

Conviene destacar la lenta convergencia de las series representadas en ecuación (3.30) cuando
el punto de observación a lo largo del eje de propagación-z está muy cerca de la fuente en z′. Para
estas situaciones, se han de emplear las técnicas de aceleración de suma de series como el método
Kummer usado en [Quesada Pereira et al., 2007, Leviatan et al., 1983] para un cálculo eficiente de las

75







Capítulo 3: Técnica Eficiente para analizar circuitos capacitivos de forma arbitraria

La ecuación ecuación (3.33) se puede escribir como sigue empleado la relación ecuación (3.32):

Gppw(z − z′, y, y′) =
∞

∑
n=−∞

GBIS(z − z′, y, y′ + 2nb) (3.35)

A la vista de la simetría de ρ, podemos escribir ecuación (3.32) como:

GBIS(z − z′, y, y′) = G(z − z′, y − y′)− G(z − z′, y + y′) (3.36)

A continuación tomamos la transforma de Fourier espacial a lo largo del eje y obteniendo:

Fy

[

GBIS(z − z′, y, y′)
]

= G̃(z − z′, ky)e
−jkyy′ − G̃(z − z′, ky)e

jkyy′ (3.37)

En la relación ecuación (3.37) se ha aplicado la propiedad de desplazamiento de la transformada
de Fourier. De esta manera podemos escribir ecuación (3.37) de la siguiente forma:

Fy

[

GBIS(z − z′, y, y′)
]

= −G̃(z − z′, ky)
[

ejkyy′ − e−jkyy′
]

= −2jG̃(z − z′, ky) sin (kyy′) (3.38)

Para evaluar la serie ecuación (3.35) podemos usar la formula de la suma de Poission de la si-
guiente manera:

∞

∑
n=−∞

f (2nb) =

√
2π

2b

∞

∑
n=−∞

f̃
(nπ

b

)

(3.39)

Para aplicar la formula de Poisson ecuación (3.39) intercambiamos el papel de la fuente y de la
observación en ecuación (3.35). De esta forma escribimos:

Gppw(z − z′, y, y′) =
∞

∑
n=−∞

GBIS(z − z′, y + 2nb, y′) (3.40)

Si comparamos la ecuación ecuación (3.40) con la relación ecuación (3.39), podemos considerar
el término (2nb) como la variable, y entonces x será una constante en la transformación. Teniendo lo
anterior en cuenta, podemos aplicar ecuación (3.39), resultando:

GPPW(z − z′, y, y′) =

√
2π

2b

∞

∑
n=−∞

Fy

[

GBIS

(

z − z′,
nπ

a
, y′
)]

ejkyy (3.41)

Usando en este punto la relación ecuación (3.38) obtenemos:

GPPW(z − z′, y, y′) =

√
2π

2b

∞

∑
n=−∞

(−2j)G̃(z − z′, ky) sin (kyy′)ejkyy (3.42)

donde se define ky = nπ
b , y se ha aplicado la propiedad de desplazamiento de la transformada de

Fourier una vez más. Teniendo en cuenta la formula de Euler podemos escribir:

∞

∑
n=1

sin (kyy) =
1
2j

∞

∑
n=−∞

sgn(n)ejkyy (3.43)
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donde sgn(n) es la función signo. De esta foma podemos escribir ecuación (3.42) como:

Gppw(z − z′, y, y′) =

√
2π

2b

∞

∑
n=1

(−2j)G̃(z − z′, ky)(2j) sin (kyy′) sin (kyy) (3.44)

En ecuación (3.42) la función signo se encuentra contenida dentro de sin (kyy′).

De esta forma se ha obtenido la formulación de la función de Green del potencial escalar en el
dominio espectral:

Gppw(z − z′, y, y′) =
4
√

2π

2b

∞

∑
n=1

G̃(z − z′, ky) sin (kyy′) sin (kyy) (3.45)

Para completar la formulación, es necesario evaluar la transformada de Fourier a lo largo del eje
y de la función presentada en ecuación (3.34). Para este cometido se usa la versión para línea infinita
de la identidad de Sommerfeld.
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2
H

(2)
0

(

ρ
√

k2
0 − k2

x

)

(3.46)

con ρ =
√

y2 + z2.

En la ecuación (3.34) teniamos que:

G(z − z′, y, y′) =
1

j4ε0
H

(2)
0

(

ρ
√

k2
0 − k2

x

)

(3.47)

con ρ =
√

(y − y′)2 + (z − z′)2.

La transformadada de Fourier será:

G̃(z − z′, ky) =
1

2π

∫ ∞

−∞

1
j4ε0

H
(2)
0 (ρ

√

k2
0 − k2

x)e
−jkyydy =

1
2π

1
j4ε0

∫ ∞

−∞
H

(2)
0 (ρ

√

k2
0 − k2

x)e
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(3.48)

La ecuación (3.48) se puede relacionar con ecuación (3.46) (escribiendo z como z − z′). Asumien-
do funciones pares para la transformada de Fourier se tiene:

G̃(z − z′, ky) =
1√
2π

2
j4ε0
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0
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)

cos (kxx)dx (3.49)

Usando ecuación (3.46), la transformada de Fourier inversa es:
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2
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(3.50)

Es necesario verificar la transformada inversa de ecuación (3.50). Si se define kz =
√

k2
0 − k2

x − k2
y,

tenemos:

G̃(z − z′, ky) =
1√

2ππε0

e−jkz(z−z′)

jkz
(3.51)
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3.2.4. Campos electromagnéticos y evaluación de los parámetros de scattering

El campo eléctrico dispersado dentro de la guía rectangular se calcula usando la siguiente expre-
sión de potenciales mezclados:

~Es(~ρ) = −jω~A(~ρ)−∇Φe(~ρ) (3.52)

Se puede escribir la ecuación previa en el dominio espectral como sigue:

~̃Es(~ρ) =− jω
∫

c′
¯̄GA(~ρ,~ρ ′)( J̃x(c

′)x̂ + J̃c(c
′)ĉ′)dc′

−
(

jkx x̂ +
d

dc
ĉ

)

∫

c′
GV(~ρ,~ρ ′)

[

jkx J̃x(c′) +
dJ̃c(c′)

dc′

−jω

]

dc′ (3.53)

, debido a la naturaleza diádica de la equation (3.53), tenemos una expresión diferente para cada
componente del campo eléctrico.

La componente principal del campo eléctrico estará dirigida a lo largo del eje-y cuando sólo
el modo fundamental está propagándose dentro de la guía. Esto es debido a que la componente-
x es nula, y la componente-z es sólo significativa en la región de campo cercano que rodea a los
obstáculos conductores. Esta última componente se genera por las discontinuidades capacitivas, y
será significativa sólo junto a ellas.

Es importante observar que se tienen que calcular las derivadas según “y” y “z” de la fun-
ción de Green del potencial escalar eléctrico GV(~ρ,~ρ ′) para calcular las componentes-y y z del cam-
po eléctrico. Aunque estas derivadas de la función de Green pueden calcularse directamente des-
de su forma espectral, presentada en el apartado 3.2.3, la convergencia de las series en la ecua-
ción (3.30) es peor que usando las funciones de Green originales, incluso después de la aplicación
de la técnica de aceleración de Kummer. Para una mejor convergencia, se puede conmutar a un
cálculo directo de las derivadas-z en el dominio espacial como una serie de imágenes espaciales
[Quesada Pereira et al., 2007], o a la aplicación de la técnica de aceleración de Ewald como se propo-
ne en [Capolino et al., 2005, Quesada Pereira et al., 2006].

El cálculo del campo magnético dispersado puede llevarse a cabo aplicando un procedimiento
similar a la ecuación

~H(~ρ) =
1
µ0

∇× ~A(~ρ) (3.54)

Para el problema capacitivo la expresión previa puede escribirse en el dominio espectral como:

~̃H(~ρ) =
1
µ0

(

jkx x̂ +
∂

∂y
ŷ +

∂

∂z
ẑ

)

×
∫

c′
¯̄GA(~ρ,~ρ′) (ρ, kx1)

[

J̃x(c
′)x̂ + J̃c(c

′)ĉ′
]

dc′ (3.55)

Teniendo en cuenta la naturaleza diádica de la ecuación (3.55), una expresión diferente se obtiene
otra vez para cada componente del campo magnético.

Finalmente, para calcular los campos en el dominio espacial, las anteriores expresiones se eva-
lúan primero en el dominio espectral con la corriente eléctrica correspondiente a cada frecuencia
espacial kx = ±π

a . Después de esto, los resultados individuales se transforman al dominio espacial
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Figura 3.16: Módulo del campo eléctrico total (V/m) dentro de una guía rectangular a 15 GHz

(x = a/2). Los nodos del mallado empleado para el análisis se han representado con
círculos blancos (A10 = ε0a/(2jπ) en la ecuación 3.9)

Figura 3.17: Módulo del campo magnético total (V/m) dentro de una guía rectangular a 15 GHz

(x = a/2). Los nodos del mallado empleado para el análisis se han representado con
círculos blancos (A10 = ε0a/(2jπ) en la ecuación 3.9).

3.4. Conclusiones

Una nueva técnica de ecuación integral se ha presentado para el análisis de circuitos capacitivos
de microondas de forma arbitraria en guiaonda rectangular.

Por primera vez, los parámetros de dispersión electromagnética de esta clase de dispositivos se
han calculado formulando un problema de scattering en 2D con ángulo de incidencia oblicua. Las
condiciones de contorno de la guía de onda original se han tenido en cuenta a través del uso de las
funciones de Green de la guía de placas paralelas con fuentes de corriente en forma de hilo infinito.

Los resultados se han validado con el análisis de varios dispositivos prácticos en guiaondas rec-
tangulares, tales como filtros paso-bajo con diferentes geometrías. La técnica también ha sido emplea-
da para la evaluación eficiente de los campos electromagnéticos dentro de las estructuras propuestas.
Un nuevo filtro paso-bajo capacitivo compuesto por postes conductores se ha diseñado usando esta
nueva herramienta software. En todos los casos, los resultados de simulación se han comparado con
herramientas software comerciales y con la literatura técnica, mostrándose la validez y precisión del
nuevo método.
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Capítulo 4

Filtros paso-bajo en Tecnología Guiada

4.1. Introducción

Un filtro es una red de varios puertos que selecciona frecuencias con bajos niveles de atenuación
en su banda de paso y altos niveles de atenuación en su banda de rechazo. Se usa para controlar la
respuesta en frecuencia en una etapa concreta dentro de un circuito.

Los filtros son necesarios en aplicaciones espaciales, con el fin de suprimir los armónicos ge-
nerados por los amplificadores de alta potencia, y requieren anchos de banda en el rango de los
gigahercios.

En este capítulo nos centraremos en el estudio de filtros del tipo paso-bajo para circuitos de
microondas, empleando la tecnología de guiaondas. Para las frecuencias de trabajo en esta banda,
no se pueden emplear sólo elementos discretos (lumped-element), sino técnicas basadas en elementos
distribuidos.

Como primer paso para la realización de un filtro paso-bajo se podría utilizar como primera
técnica las relaciones existentes entre los parámetros [ABCD], o, como segunda técnica, la relación
entre los parámetros de scattering (especialmente las condiciones unitarias), y desarrollar un método
de síntesis para los polinomios de transferencia y de reflexión que definan el filtro. Se presentan dos
técnicas, basadas en el cálculo de las dimensiones necesarias para cada inversor de impedancia.

Se usará en la primera técnica, la relación de energías existentes entre los inversores teóricos y los
implementados en guiaonda; y en la segunda técnica, el cálculo independiente de las dimensiones,
utilizando para ello, el valor absoluto y la fase de los parámetros de scattering, lo cual permite un
rápido diseño sin necesidad de una posterior optimización.

Por tanto, el diseño del filtro puede resumirse en tres pasos:

1. Síntesis de los polinomios de transferencia y reflexión para unas especificaciones concretas. Las
funciones de Chebyshev (de primer y segundo orden) y las funciones de Achieser-Zolotarev
son la primera opción empleada para la obtención de los polinomios característicos para el
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diseño de un filtro paso-bajo.

2. Síntesis de una red capaz de implementar esta función de filtrado.

3. Realización de la red anterior, usando, en nuestro caso, la implementación física en tecnología
de guiaonda.

En los filtros paso-bajo en guiaonda, las ventanas rectangulares capacitivas son típicamente em-
pleadas. La presencia de esquinas y bordes causan campos electromagnéticos de nivel elevado en
sus proximidades (efecto “fringing fields”), que pueden conducir a efectos negativos de alta poten-
cia como el “multipactor” (veáse [Semenov et al., 2008, Rasch et al., 2011]) y el efecto “corona” (veá-
se [Chang et al., 1991]). Esto es crítico para las aplicaciones de alta potencia en las comunicaciones
por satélite, ya que limitan el nivel de potencia que un filtro microondas puede manejar sin que se
produzcan fenómenos destructivos. El multipactor sucede cuando los electrones, acelerados por los
campos electromagnéticos de nivel elevado, chocan contra las paredes de la guiaonda impactando
con energía suficiente para desprender más electrones según un proceso de avalancha. El impacto de
un electrón contra una superficie puede, dependiendo de su energía y ángulo, lanzar a uno o más
electrones hacia el vacío. Estos electrones pueden ser acelerados, a su vez, por los campos electromag-
néticos e impactar de nuevo contra la misma superficie u otra. Por tanto, este fenómeno puede crecer
exponencialmente y conducir a problemas en el sistema, tales como: distorsión, pérdida de potencia,
o incluso daños permanentes al dispositivo, y además generan armónicos indeseados y productos de
intermodulación.

Para disminuir el efecto debido al multipactor, se podría evitar la presencia de gaps o huecos
estrechos en forma de placas paralelas, en los que es más fácil que se den altas concentraciones de
campo eléctrico y la condición de resonancia de multipactor se cumpla de forma más sencilla, utili-
zando diseños diferentes a los tradicionalmente propuestos hasta ahora como son las ventanas o iris
rectangulares. Por ello, se propone utilizar postes conductores con forma circular o elíptica, en susti-
tución de las placas paralelas. En trabajos recientes, [Rasch et al., 2010, Rasch et al., 2011], se demues-
tra que el umbral de potencia de ruptura debido a dispersión de las trayectorias es menos probable
entre cilindros que entre placas paralelas, debido a la dispersión de las trayectorias de los electrones
emitidos, causados por la curvatura de las superficies redondeadas. Para la realización de los filtros
basados en estas topologías, se empleará un método basado en analizar los parámetros [ABCD] o los
parámetros de scattering, para cada inversor de impedancias que se haya sintetizado.

4.2. Metodología empleada para la obtención del filtro paso-bajo

En este apartado se desarrollará la descripción de “conceptos” empleada para la obtención del
filtro paso-bajo, explicando cómo adaptar una técnica de diseño (empleada actualmente para generar
filtros paso-bajo, en la que se forman los inversores de impedancia con ventanas rectangulares), a
una nueva técnica en la que los inversores de impedancia se caracterizan con postes circulares. Este
proceso se puede sintetizar a través de los mapas conceptuales presentados en este apartado.

La Función de Transferencia del Filtro paso-bajo se sintetiza a partir de las características propias
del filtro: Return Losses o pérdidas de retorno, frecuencia de corte y orden del filtro que determina el
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número de polos. Siendo varios los métodos que pueden emplearse en la síntesis del filtro: Alterna-
ting Pole, Chebyshev, Zolotarev y Chained.

La elección de uno de estos métodos dependerá de la existencia de los ceros de transmisión, cuyo
número y tipo determinará los polinomios denominados E(s) y F(s), descritos en el Anexo B.

Una vez desarrollada la formulación matemática correspondiente al filtro paso-bajo, se llevará
a cabo la implementación física sobre una tecnología de microondas: guiaonda, que se caracteriza
por tener bajas pérdidas y por ser capaz de soportar altos niveles de potencia. Para conseguir esta
implementación habrá que tener en cuenta los valores de los coeficientes de acoplamiento, que se
generan a partir de los polinomios de transferencia y de reflexión, coeficientes que son calculados
teóricamente y que deberán ser adaptados a la tecnología de guiaonda.

De las dos posibilidades de filtro de guiaonda planteadas en la Figura 4.1, según la implemen-
tación sobre tecnología de guíaonda, se decidió escoger la opción denominada “Distributed Stepped”,
donde se diseñó con dos planteamientos diferentes: En base a los parámetros [ABCD] y en base a
los parámetros de scattering. La síntesis de todo este proceso, arriba comentado, se representa en la
Figura 4.1.

Síntesis con los parámetros [ABCD]

En la primera de las opciones planteadas para generar un filtro de guiaonda, se requiere hacer
un análisis iterativo para cada uno de los coeficientes Ki sintetizados, en el que se ajusta al mismo
tiempo los valores del radio del poste circular (Ri), y la separación entre postes circulares (li), según
se puede ver en la Figura 4.17.

En la Figura 4.2 se puede observar cómo se emplea la comparación de energía entre el modelo
teórico y el práctico (capacitivo), para ajustar el valor de la longitud (li) y del radio (Ri), siendo la
ecuación que determina si se ha obtenido o no el balance de energía entre ambos modelos (a la
izquierda el modelo ideal y a la derecha el modelo físico implementado con postes capacitivos), la
siguiente:

1 +
1
4
(a − d)2 +

1
4
(b − c)2 = 1 +

1
4
(a′ − d′)2 +

1
4
(b′ − c′)2 (4.1)

Una vez encontrado el valor de (Ri), se calcula el valor de la separación entre postes circulares te-
niendo en cuenta la Sección 4.3.1. En esta sección se parte de un red compuesta por dos inversores de
impedancia idénticos. Si cada inversor, idealmente, aporta un desfase de −π/2, como se dispone de
2 inversores más una separación de θ f , se puede calcular el efecto de los postes capacitivos, buscando
el cero de reflexión.

Si los inversores no tuvieran este efecto de carga, se podría considerar el caso ideal, donde el
valor de θ f sería π, ya que si su longitud física es: λg/4, su longitud eléctrica (2βλg/4) es π, y consi-
derando que cada inversor aporta −π/2, se obtendría el cero de reflexión porque:

−π/2 + π − π/2 = 0 (4.2)

Pero, al tener que contar con el efecto real de los postes capacitivos, en este caso real, ya no se co-
rrespondería la longitud física de θ f con λg/4. La corrección sobre la dimensión física se realizará
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Sección 4.3: Implementación de un filtro paso-bajo empleando la tecnología existente

i Ki/Z0 |S21|(dB) Ri(mm) li/2(mm)

1,7 0,749 −0,358 1,655 4,533
2,6 0,526 −1,681 2,568 4,364
3,5 0,417 −2,969 3,066 4,360
4 0,394 −3,322 3,178 4,377

Tabla 4.1: Caracterización de Inversores de Impedancia para θc = 35◦.

i Ki/Z0 |S21|(db) Ri(mm) li/2(mm)

1,7 0,813 −0,184 1,390 4,931
2,6 0,646 −0,804 2,070 4,723
3,5 0,541 −1,545 2,503 4,688
4 0,513 −1,806 2,625 4,639

Tabla 4.2: Caracterización de Inversores de Impedancia para θc = 43◦.

ficas previas muestran que los resultados obtenidos con la herramienta de cálculo propuesta en
[Quesada Pereira et al., 2011] y los resultados conseguidos por el programa comercial HFSS c© coinci-
den casi exáctamente. Más aún, puede verse que las especificaciones dentro de la banda están muy
cercanas a los requerimientos exigidos, directamente usando los parámetros geométricos obtenidos
desde el procedimiento de diseño (frecuencia de corte y pérdidas de retorno).

Del análisis de los resultados obtenidos, puede verse que el rango libre de espurios se mejora en
el primer diseño, cuando un menor valor de (θc) es seleccionado. Puede observarse que una mayor
separación de la banda de espurios se obtiene para el primer filtro, esencialmente con las mismas
respuestas “en banda” para ambos filtros. Esto demuestra el control que se puede tener de la banda
de espurios del filtro, con la apropiada selección de la longitud eléctrica de las secciones de línea de
transmisión (θc).

Una de las ventajas del método presentado en esta sección, es que puede aplicarse al diseño
de un filtro paso-bajo usando cualquier tipo o forma de discontinuidad capacitiva como inversor de
impedancia.

Una ventaja adicional es la eficiencia que puede obtenerse con el método, ya que los inversores
de impedancia son caracterizados usando técnicas basadas en un análisis electromagnético riguroso
de onda completa o full-wave. Así, todas las interacciones de los modos de orden superior son tenidas
en cuenta durante su caracterización.

En la Figura 4.11 también observamos el comportamiento “fuera de banda (out of band)” para los
dos filtros dentro de la misma gráfica.

Para demostrar estas últimas conclusiones, hemos diseñado un filtro paso-bajo usando las mis-
mas características que en el primer ejemplo mostrado arriba, pero usando una estructura de guiaon-
da basada en ventanas rectangulares (véase la la Figura 4.12).
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y las líneas de transmisión, según la Figura 4.16, las fases que se tienen en cuenta son las mostradas
en la ecuación (4.14a) y la ecuación (4.14b):

∠S11 = −θc/2 + 180◦ − θc/2 = +180◦ − θc (4.14a)

∠S21 = −θc/2 − 90◦ − θc/2 = −90◦ − θc (4.14b)

Si se utiliza, por ejemplo, como referencia el parámetro S21 (sólo es necesario utilizar un parámetro, ya
que, los mismos resultados se obtendrían igualmente si se realizara el estudio con el otro parámetro:
S11), el proceso para construir el filtro paso-bajo sería:

1. Crear un diseño sobre un programa de simulación “full-wave”. Este diseño consiste en una
sección de guiaonda de longitud arbitraria, conteniendo un poste conductor circular capacitivo.

2. Para la frecuencia de corte del filtro paso-bajo, ejecutar un análisis paramétrico variando el
radio del poste, para obtener |S21| en función de Ri, como puede verse en la Figura 4.18.

3. Por cada inversor Ki, se calcula |S21i
|, y usando los datos obtenidos en el paso 2, se interpola el

valor del radio Ri requerido.

4. Para cada Ri se ejecuta un análisis paramétrico variando (l) (longitud de la sección de la guiaon-
da), para obtener la fase ∠S21 en función de (l), pero con suficiente rango de valores de (l), y
analíticamente calcular la longitud restante usando las conocidas ecuaciones de la guiaonda.

5. Usando los datos obtenidos en el paso 4, interpolar el valor de (l) para cada inversor, para que
∠S21 = −90◦ − θc. Por ejemplo, en la Figura 4.19 ser representa un ejemplo de cálculo con
θc = 35◦, todos ellos coinciden con una fase: ∠S21 = −90◦ − θc = −125◦.

6. Unir en cascada todas las secciones calculadas, cada una con sus respectivos Ri y li.

Una vez completados todos los pasos anteriores, el diseño está terminado y la estructura puede ana-
lizarse para comprobar la respuesta en frecuencia.

La posición de la banda de espurios en la red prototipo ideal depende del valor de la longitud
eléctrica de las líneas, θc, ya que es el parámetro que controla la periodicidad de la respuesta en
frecuencia (líneas más cortas hacen que la banda de espurios aparezca más lejana). Hay un límite, sin
embargo, sobre cuánto de pequeña puede hacerse la longitud eléctrica en la práctica:

1. Cuanto menor sea θc, los inversores presentarán menores valores de K, lo cual se traduce en
mayores valores de R para la topología correspondiente a los postes circulares, dejando cada
vez menores espacios o gaps entre los postes y las paredes de la guía, lo cual va en detrimento
del comportamiento óptimo filtro en condiciones de alta potencia. Aunque el valor de K tam-
bién depende de otros parámetros, como el tipo de función de filtrado, la frecuencia de corte
del filtro o las pérdidas de retorno o return loss, preestablecidos.

2. El filtro podría llegar a ser imposible de realizar físicamente usando una cierta topología (es
decir, dependiendo del tipo de postes empleados), debido a que en función de ∠S21 = −90◦ −
θc, podría resultar en una situación en la que los postes se solaparan.
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4.4. Análisis de diferentes técnicas utilizadas en la síntesis del filtrado
paso-bajo

Este análisis puede verse en el Anexo B. En el apartado B.1 se estudiarán las diversas técnicas de
síntesis para generar las funciones de filtrado, definidas a partir de las pérdidas de retorno y de los
ceros de transmisión:

Considerando dos puertos, se definirán los polinomios que caracterizan las funciones de trans-
ferencia y reflexión en el apartado B.1.1.

A partir de las funciones de transferencia obtenidas, se podrá sintetizar el circuito en diferen-
tes tecnologías, y el análisis se centrará en explicar las diferencias entre el tipo denominado de
Salto de Impedancia o “Stepped Impedance” y el “Tapered-Corrugated”, así como explicará el ele-
mento de construcción denominado “Commensurate-Line”, esencial para la realización de filtros
de microondas, según se ve en el apartado B.1.2.

El análisis para el circuito “Stepped Impedance” tendrá en cuenta las líneas de transmisión en
cascada, realizándose un “Mapeado de la función de transferencia S21 desde el plano W al
plano θ”, así como una síntesis de la red. Esto puede verse en el apartado B.1.3.

Se estudiará para el circuito denominado Tapered-Corrugated, qué diferencias existen en el uso de
las “Commensurate-Line” respecto del tipo denominado Stepped Impedance. También se realizará
una síntesis de la red para este modelo de filtro. Esto puede verse en el apartado B.1.4.

En función de los valores de los parámetros que definen los filtros, de las diferentes formas de
los postes y de los tipos de funciones empleadas, se podría analizar cómo queda la respuesta en
frecuencia del filtro.

4.5. Método de diseño alternativo para filtrado paso-bajo

El siguiente método se plantea como alternativa al explicado en secciones anteriores, y se preten-
de usar esta técnica para tener en cuenta las interacciones existentes entre los diferentes inversores,
independientemente de la implementación física empleada. Es cierto, que para topologías sencillas,
tales como las mostradas en las secciones precedentes, este método aquí presentado no mejora la
eficiencia de cálculo que se obtiene con el procedimiento explicado con anterioridad, pero cuando
la topología es más compleja (tal y como se propondrá en capítulos posteriores), sí será necesario
plantearse esta alternativa, ya que no es evidente la resolución de interacciones entre inversores.

Como ejemplo, se parte del filtro de orden 4 con las características que se citan a continuación:
Filtro del tipo Chebyshev, orden: N = 4, pérdidas de Retorno: 20 dB y Θc = 30◦. Con estos datos se
sintetizan los valores para los inversores del filtrado paso-bajo basado en polinomios de Chebyschev,
en la Tabla 4.6 se muestran los datos asociados al filtro diseñado.

En esta función de transferencia representada en la Figura 4.21 se ha hecho la siguiente asocia-
ción entre las frecuencias prototipo y las frecuencias reales:
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i Ki/Z0 |S21|(dB)

1,5 0,719 −0,46
2,4 0,487 −2,07
3 0,415 −2,98

Tabla 4.3: Caracterización de Inversores de Impedancia para θc = 30◦. Siendo los postes 1 y 5 los
más externos en la estructura, y 3 el poste central, según la Figura 4.20.

Figura 4.20: Estructura formada por postes capacitivos sobre guiaonda rectangular de dimensio-
nes a = 47,55 mm, b = 22,15 mm y longitud 120,316 mm (aproximadamente N veces
λg/2, siendo N el orden del filtro paso-bajo, en este caso N = 4).

La frecuencia de corte de la guiaonda para las dimensiones dadas en la Figura 4.20 es de 3.16
GHz, correspondiéndose con la frecuencia prototipo de −30◦.

La frecuencia de corte del filtro paso-bajo debe coincidir con +30◦.

La frecuencia prototipo donde se acumulan las pérdidas para el parámetro de scattering S21

mostradas en la Tabla 4.6: dos veces para los inversores 1,5 y 2,4 y una vez para el inversor
central (−0,46 · 2 + (−2,07) · 2 + (−2,98) = −8,04 dB) es de +48,39◦. En este caso, habrá que
calcular a qué frecuencia real se corresponde en la guiaonda escogida para diseñar el filtro
paso-bajo. Para su mejor identificación denominaremos a esta frecuencia: “frecuencia pérdi-
das”, especificando además si está en el dominio prototipo o en el dominio real.

Esta asociación se puede calcular fácilmente relacionando la diferencia entre las frecuencias de
corte de la guiaonda y la frecuencia de corte del filtro real con la diferencia correspondiente para
las frecuencias prototipo que marcan la anchura del filtro paso-bajo: +30◦ − (−30◦) = 60◦.

Por ejemplo, considerando que la frecuencia de corte del filtro paso-bajo es de 5,5 GHz, la
primera diferencia es de: 5,5 − 3,16 = 2,34GHz, es decir: 2,34 GHz/60◦ = 0,039 GHz/◦. Por
tanto, la frecuencia prototipo “pérdidas” +48,39◦ se corresponderá para el filtro diseñado en
la guiaonda de la Figura 4.20 con la frecuencia real “pérdidas”: 3,16 + (48,39 + 30) · 0,039 =

6,217 GHz.

Una vez calculado el valor de la frecuencia real para el cual el valor de |S21| coincide con la
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desfase producido por la incorporación progresiva de los postes capacitivos y el parámetro de diseño
Θc, para los tres primeros órdenes pares:

Orden ∆∠S21( C·) ∆∠S21 (C ·+1A·) ∆∠S21 (C ·+1A ·+2A·) ∆∠S21 (C ·+1A ·+2A ·+3A·)
2 Variable (−180◦ − 5/2Θc) - -
4 Variable′ (−90◦ − Θc) · 2 −90◦ − 90◦ − Θc/2 -
6 Variable′′ −90◦ − 90◦ − 90◦ − Θc −90◦ − 90◦ − 3/2 · Θc −180◦ − Θc/2

Tabla 4.4: Desfases introducidos en el parámetro ∠S21 a la frecuencia real de corte del filtro paso-
bajo. Los desfases se calculan de forma progresiva conforme se añaden postes en la
guiaonda rectangular, en función del orden del filtro paso-bajo y tomando como pará-
metro Θc. El Poste Central se identifica con C·, 1A significa: Primera pareja adyacente
al Poste Central, 2A: Primera pareja adyacente a la 1A, y 3A: Primera pareja adyacente
a la 2A. Variable significa que el desfase producido por el Poste Central respecto a la
estructura vacía es variable, pero será tomado este valor para iniciar el cálculo de las
fases conforme se añaden los postes en la guiaonda.

Aplicación práctica para filtro paso-bajo orden 4

Como ejemplo, aplicamos esta teoría al caso particular de filtro paso-bajo de orden 4 propues-
to según la Tabla 4.6, implementado con la estructura física según la Figura 4.20, y teniendo como
frecuencia de corte: 5,5 GHz y Θc = 30◦.

La fase de S21 conforme se introduzcan postes a partir del poste central quedará particularizada
según la Tabla 4.5: En primer lugar, se ajusta el radio del Poste Central, que como su nombre indica

Orden ∠S21( C·) ∠S21 (C ·+1A·) ∠S21 (C ·+1A ·+2A·)
4 −122◦ −122◦ + (−90◦ − Θc) · 2 = −2◦ −2◦ + (−90◦ − 90◦ − Θc/2) = 163◦

Tabla 4.5: Fases de S21 a la frecuencia real de corte del filtro paso-bajo de orden 4, según se van
incorporando progresivamente los postes desde el central hasta la totalidad de postes
según la Figura 4.20.

será colocado en mitad de la estructura. La condición que deberá cumplir en este primer ajuste es
que este primer inversor introduce unas pérdidas de 2,98 dB sobre el parámetro S21 a la frecuencia de
6,217 GHz, según se muestra en la Figura 4.22(a).

Después de hallar el ∠S21 producido sólo por el poste central: −122◦, se ajusta el radio y posición
de los postes capacitivos adyacentes al poste central (denominados 1A en la Tabla 4.5), imponiendo
las condiciones: ∠S21 = −2◦ a la frecuencia de 5,5 GHz y 2,98 dB + (−2,07) · 2 dB = 7,12 dB a la
frecuencia de 6,21 GHz, según se muestra en la Figura 4.23(a).

Así pues, una vez ajustado todo el diseño para el filtro de orden 4, las dimensiones finales re-
sultantes se reflejan en la Tabla 4.6 y el análisis de los parámetros de scattering en la Figura 4.24. En
la Figura 4.24 se muestra el resultado del análisis de los parámetros de scattering una vez hecho el
ajuste completo según la Tabla 4.6.
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47,55 mm, b = 22,15 mm, según se muestra en la Figura 4.27(b), y teniendo como frecuencia de corte:
5,5 GHz y Θc = 22◦.

Figura 4.25: Estructura formada por postes capacitivos sobre guiaonda rectangular de dimensio-
nes a = 47,55 mm, b = 22,15 mm y longitud 64,72 mm.

La fase de S21 conforme se introduzcan postes a partir del poste central quedará particularizada
según la Tabla 4.8:

Orden 2 (C·) (C ·+1A·)
∠S21(grados) −0,548◦ −0,548◦ + (−180◦ − 5/2Θc) = 124,45◦

|S21|(dB) −3,863 −8,0

Tabla 4.8: Fases de S21 a la frecuencia real de corte del filtro paso-bajo (5,5 GHz) y Pérdidas de
S21 a la frecuencia real de pérdidas del filtro (6,7 GHz), según se van incorporando
progresivamente los postes desde el central hasta la totalidad de postes.

En primer lugar, se ajusta el radio del Poste Central, que como su nombre indica será colocado
en mitad de la estructura. La condición que deberá cumplir en este primer ajuste es que este primer
inversor introduce unas pérdidas de 3,863 dB sobre el parámetro S21 a la frecuencia de 6,7 GHz, según
se muestra en la Figura 4.26(a).

Una vez ajustado el radio del poste central sólo queda ajustar el radio y la separación de los
postes adyacentes.

Así pues, una vez ajustado todo el diseño para el filtro de orden 2, las dimensiones finales re-
sultantes se reflejan en la Tabla 4.9 y el análisis de los parámetros de scattering en la Figura 4.27.
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sintetizan los valores para los inversores del filtrado paso-bajo basado en polinomios de Chebyschev,
en la Tabla 4.12 se muestran los datos asociados al filtro diseñado. En este caso, según la Tabla 4.12, el

i Ki/Z0 |S21|(dB)

1,7 0,689 −0,58
2,6 0,408 −3,09
3,4 0,306 −5,03
5 0,286 −5,53

Tabla 4.10: Caracterización de Inversores de Impedancia para θc = 26◦. Siendo los postes capa-
citivos 1 y 7 los más externos en la estructura mostrada en la Figura 4.28, y 5 el poste
capacitivo central.

primer inversor para iniciar el ajuste es el poste central, el cual introduce unas pérdidas de 5,53 dB a
la frecuencia de 6,17 GHz. Esta frecuencia es la que se había denominado frecuencia real “pérdidas”
anteriormente, y cuyo cálculo se realiza usando la misma técnica:

La totalidad de postes capacitivos acumularán pérdidas sobre S21: 2,98 dB + (−2,07) · 2 dB =

7,12 dB, y por último, cuando se incorporan todos los inversores: −0,58 · 2 + (−3,09) · 2 + (−5,03) ·
+(−5,53) = −22,93 dB.

Dado que la cavidad de la guiaonda rectangular es la misma que en los casos anteriores,
la frecuencia de corte de la guía sigue siendo 3,16 GHz y se sigue fijando la frecuencia del fil-
tro paso-bajo en 5,5 GHz. Por tanto, la primera diferencia es de: 5,5 − 3,16 = 2,34GHz, es decir:
2,34 GHz/52◦ = 0,045 GHz/◦. Así la frecuencia prototipo “pérdidas” +42,44◦ (medida sobre las
frecuencias prototipo, siendo aquella frecuencia en la que la acumulación de pérdidas sobre S21 vale
−22,93 dB), se corresponderá para el filtro diseñado en la guiaonda de la Figura 4.28 con la frecuencia
real “pérdidas”: 3,16 + (42,44 + 26) · 0,045 = 6,24 GHz.

La implementación física se realiza sobre una guiaonda rectangular de dimensiones a =

47,55 mm, b = 22,15 mm, según se muestra en la Figura 4.28, y teniendo como frecuencia de cor-
te: 5,5 GHz y Θc = 26◦.

Figura 4.28: Estructura formada por postes capacitivos sobre guiaonda rectangular de dimensio-
nes a = 47,55 mm, b = 22,15 mm y longitud 152,97 mm.

La fase de S21 conforme se introduzcan postes a partir del poste central quedará particularizada
según la Tabla 4.11:
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4.7. Filtrado paso-bajo empleando una técnica basada en el control de los
ceros de transmisión

4.7.1. Introducción

El objetivo de esta sección es implementar un filtro de doble banda: paso-bajo y paso-banda, a
partir de un filtro paso-bajo, sobre el cual introduciremos ceros de transmisión. De esta forma, se
generarán las dos bandas citadas. Con los ceros de transmisión se controlará también dónde aparece
la banda del paso-banda.

En el trabajo [Fahmi et al., 2009] se presentó un resonador de modo dual para diseñar un filtro
de orden 4 con dos ceros de transmisión combinando múltiples ridges (cambios en la altura de la
guiaonda), y con [S.Bastioli et al., 2008] se presentó un filtro en guiaonda de tipo ridge basado en
el concepto de nodo no resonante (NRN) con el fin de simplificar significativamente el proceso de
diseño.

En el diseño que aquí se propone, no se utilizan guiaondas de tipo ridge sino una combinación
entre postes capacitivos y semi-inductivos, con los cuales se limitará físicamente la transmisión de
potencia a partes diferentes de la estructura dependiendo de la frecuencia de trabajo.

El punto de partida será un filtro paso-bajo, realizado con postes capacitivos, según se diseñaron
en la sección 4.3.

Para poder introducir los ceros de transmisión, se emplearán postes orientados verticalmente,
que se apoyarán sobre los postes capacitivos empleados para generar el filtro paso-bajo, según puede
observarse en la Figura 4.39.

En esta figura se visualiza el mallado rojo sobre los puertos de entrada y de salida, así como los
dos postes semi-inductivos que han quedado entre los dos postes capacitivos para cada inversor: no
será necesario que estos postes verticales sean inductivos (de ahí que se les llame semi-inductivos),
ya que si lo fueran, no se produciría una respuesta de tipo paso-bajo en el filtro resultante.

4.7.2. Influencia de los postes semi-inductivos en el diseño de filtros paso-bajo de orden
1 y 4

Filtro de orden 1

Se iniciará el estudio con el modelo más sencillo: el filtro de orden 1, siendo sus características:
Tipo Chebyshev, pérdidas de retorno = 5 dB, Θc = 30◦ y frecuencia corte = 13,42 GHz.

El resultado de la síntesis con estos valores corresponde a un inversor con K : 0,57276 y
|S21|(dB) = −1,2843.

Lo cual conduce a los resultados mostrados en la Tabla 4.13 para las dimensiones y posición de
los postes capacitivos. Este filtro es el más sencillo por el orden que tiene (1), lo cual conlleva que la
respuesta no sea demasiado exigente, pero será utilizado porque es sencillo obtener conclusiones, ya
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Figura 4.42: Diseño en tres dimensiones de un filtro de doble banda de orden 4, generado a partir
de un filtro paso-bajo creado con postes capacitivos en el formato de doble poste
capacitivo por cada inversor, insertándose un poste de 0.1 mm de radio, orientado
verticalmente en cada uno de los inversores, y ocupando completamente el espacio
comprendido entre los dos postes capacitivos para cada uno de los inversores.

K 0,71925 0,48766 0,41581 0,48766 0,71887

|S21| (dB) −0,46334 −2,0702 −2,9868 −2,0702 −0,46481

R 1,149377 1,63059 1,772635 1,63059 1,149377

Long/inversor 8,5991 7,96 7,7333 7,96 8,5991

Dist.IN − P1 Dist.P1 − P2 Dist.P2 − P3 Dist.P3 − P4 Dist.P4 − P5 Dist.P5 − OUT

4,29955 8,27955 7,84665 7,84665 8,27955 4,29955

Tabla 4.14: Dimensiones (mm) de los parametros definidos para la estructura de la Figura 4.42
para una guía estándar WR − 75. Siendo P1, P2, P3, P4 y P5 las posiciones de los
cinco inversores, e IN y OUT las posiciones de los puertos de entrada y salida.

En estas figuras se está representando el efecto de introducir: 1, 3 ó 5 postes semi-inductivos, de
forma simétrica en la estructura paso-bajo original, de manera que cuando sólo hay 1 poste semi-
inductivo, éste se sitúa en mitad de la estructura; cuando hay tres postes, se sitúan en los inversores
central y adyacentes; y cuando hay cinco postes, se sitúan en todos los inversores.

Como puede verse claramente en la Figura 4.44, el efecto de los postes semi-inductivos ha sido
la inclusión de ceros de transmisión entre las dos bandas generadas, haciéndose notar que la fre-
cuencia superior de la banda de paso-banda, se ha visto incrementada respecto a la correspondiente
frecuencia superior del paso-bajo original (aquel creado con sólo postes capacitivos, es decir, sin pos-
tes semi-inductivos).

Sin embargo, es destacable que claramente se ve cómo la banda intermedia entre las dos bandas
de transmisión, queda claramente marcada por los ceros de transmisión, anulando completamente
la transmisión en dicha banda.

En la sección 4.7.5 se explicará cómo realizar el ajuste de las bandas de paso para reducir el
rizado existente.

125







Capítulo 4: Filtros paso-bajo en Tecnología Guiada

análisis del campo eléctrico, ya que esta frecuencia está comprendida dentro de la banda del
paso-bajo.

Figura 4.46: Comparación del campo eléctrico E a la frecuencia de 9 GHz en dos regiones distin-
tas dentro de la guía: techo y zona intermedia (plano H).

La banda superior (paso-banda) está controlada por la propagación en la región comprendida
entre cada par de postes capacitivos, siendo estos los postes que sintetizan a cada inversor.
En este caso se invierte la relación entre las energías tal y como se propagaban en la banda
paso-bajo, según se observa en la Figura 4.47.

Figura 4.47: Comparación del campo eléctrico E a la frecuencia de 15 GHz en dos regiones distin-
tas dentro de la guía: techo y zona intermedia (plano H). A esta frecuencia resuena
la estructura formada por postes capacitivos y semi-inductivos.

Si analizamos estos resultados, podemos obtener también la siguiente conclusión: la propaga-
ción a través de la región interior (según se representaba en la zona intermedia de la Figura 4.46 y
la Figura 4.47), sólo permitirá la propagación debido a la resonancia de modos superiores al TE10,
quedando el modo fundamental cortado en dicha zona intermedia debido a los postes verticales.

Por tanto, el efecto de los postes semi-inductivos, hará que el modo TE10 se corte y sólo sea
capaz de propagarse en los tramos de la guía donde no existen dichos postes; mientras que en los
tramos donde sí existen estos postes, el modo que se transmite es el TE20. Esta idea se representa en
Figura 4.45.
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4.7.5. Ceros de Transmisión con análisis de diferentes Θc

En esta sección se partirá de un filtrado paso-bajo, donde se fijarán inicialmente los radios de los
postes semi-inductivos con el valor de 0,3 mm.

En el anexo C.1.1 se analizan diversas variaciones que se han empleado para llegar a las conclu-
siones obtenidas y mostradas en la presente sección.

Siendo las características del filtro a sintetizar, las siguientes: Tipo Chebyshev, número de polos
= 2, pérdidas de Retorno (Return Loss)= 8 dB, Θc = 30◦ y frecuencia corte = 9,7 GHz. Con dichas
características se genera como síntesis:

Primero − P1(I) Segundo − P2(I I) Tercero − P3(I I ′)

K 0,56953 0,49437 0,55534

|S21| −1,3092 −1,9976 −1,423

Tabla 4.15: Síntesis del filtro paso-bajo según las especificaciones marcadas.

El ajuste de las dimensiones del filtro representado en la Figura 4.48 se realiza según el método
alternativo explicado en la Sección 4.5, considerando que se trata de un filtro paso-bajo de orden 2.

Figura 4.48: Diseño de filtro con tres inversores (P1, P2 y P3), en el que se ajustará la separación
entre ellos así como la separación entre los postes semi-inductivos que están uniendo
cada pareja de postes capacitivos.

Las dimensiones resultantes serían las mostradas en la tabla 4.16.

Se puede observar en la Figura 4.49 que el valor de 0,3 mm tiene un pico de transmisión en la
banda rechazada a la frecuencia de 14,79 GHz.

Por ello, se ha cambiado el radio de los semi-inductivos a 0,2 mm, y con ello se ha conseguido
eliminar el pico de transmisión para el caso de 0.3 mm, quedando la banda de paso del filtrado
paso-bajo prácticamente igual, salvo que su selectividad se visto afectada, siendo ahora un filtro más
selectivo.
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la posición de los polos, aunque sí se ve afectada la selectividad del filtrado, haciéndose menor
conforme aumenta el radio de los postes semi-inductivos.

2. El ancho de la banda rechazada está directamente controlado por el radio de los postes semi-
inductivos. Se ha marcado en la Figura 4.51 el tercer cero de transmisión para cada uno de los
valores del radio, y se observa que conforme aumentamos el radio, el tercer cero se desplaza
hacia frecuencias mayores.

3. No se consigue mejorar el desajuste existente en la parte inicial del paso-bajo, porque el valor
de Θc era muy exigente: 15◦; se empleó este valor con el fin de aumentar el ancho de la banda
rechazada, pero visto que dicha anchura se puede controlar con el radio de los postes semi-
inductivos, se puede plantear un diseño menos exigente (30◦, por ejemplo), donde los radios
de los postes capacitivos no sean tan grandes, y controlar la anchura con el radio de los postes
semi-inductivos.

4. Conforme el radio de los postes semi-inductivos se hace más grande, se cierra más el espacio
existente entre los propios postes semi-inductivos, sobre todo en el inversor central, llegando
en el último caso a cerrarse completamente con un radio de 1,6 mm, siendo la separación entre
centros de semi-inductivos de 3 mm para este inversor. Probablemente sea por ello, que existe
más disrrupción en la respuesta que para los casos anteriores.

5. Conseguir un dispositivo que pueda controlar remotamente el radio de los postes semi-
inductivos, permitiría una sintonización remota del filtrado paso-bajo conseguido. Estos postes
deberían estar realizados con un material flexible, susceptible de ser modificado a distancia.

Con el fin de mejorar la respuesta al inicio de la banda paso-bajo, según se ha mostrado en la
Figura 4.51, se parte ahora de las siguientes características: inversores de la misma altura (4,5 mm)
pero aumentando el ángulo Θc a 20◦ en lugar de 15◦.

Aplicando la misma técnica de cálculo empleada para el caso de 15◦, resulta ahora que las di-
mensiones con altura 4,5 mm y Θc a 20◦, son las especificadas según la Tabla 4.19. Con las nuevas

Inversores Primero − P1 Segundo − P2 Tercero − P3

RadiosCapacitivos 1,227 1,8 1,39

RadiosInductivos 0,3 0,3 0,3

Separación Inductivos Centrado 3,0 3,9

Alt.Inver.entreCentrosCap. 4,5 4,5 4,5

− Dist.P1 − P2 Dist.P2 − P3 −
− 9,8 11,2 −

Tabla 4.19: Dimensiones (mm) de los parámetros definidos para una estructura de la Figura 4.48
dentro de una guía estándar WR − 75. Siendo P1, P2 y P3, las posiciones de los tres
inversores.

dimensiones según la Tabla 4.19 se ha conseguido mejorar la respuesta al inicio de la banda de paso
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Utilizar mayor altura (5.1 mm, por ejemplo), conlleva que los radios de los capacitivos pueden
reducirse (principal limitación para las frecuencias bajas), y reduciendo θc se consiguen alejar los
espurios. Tomando el valor de Θc = 10◦, así quedaría: Tipo Chebyshev, número de polos = 2, pérdidas
de Retorno = 8 dB, Θc = 10◦ y frecuencia corte = 9,7 GHz.

Generando como síntesis:

Primero − P1 Segundo − P2 Tercero − P3

K 0,32796 0,16392 0,32786

|S21| −4,5504 −9,9169 −4,5525

Tabla 4.20: Síntesis del filtrado paso-bajo según las especificaciones marcadas.

Inversores Primero − P1 Segundo − P2 Tercero − P3

RadiosCapacitivos 1,275 1,947 1,519

RadiosInductivos 0,3 0,3 0,3

Separación Inductivos Centrado 3,0 3,9

Alt.Inver.entreCentrosCap. 5,1 5,1 5,1

− Dist.P1 − P2 Dist.P2 − P3 −
− 5,54 7 −

Tabla 4.21: Dimensiones (mm) de los parámetros definidos para una estructura de la Figura 4.48
dentro de una guía estándar WR − 75. Siendo P1, P2 y P3, las posiciones de los tres
inversores.

El desajuste que se observa en la Figura 4.53, al principio de la banda paso-bajo, es superior al
obtenido para el caso de la Figura 4.52, porque al reducir tanto el valor de Θc (pasando de 20◦ a 10◦),
se ha incrementado el valor de los radios capacitivos con respecto a las dimensiones de la Tabla 4.19,
a pesar de que los postes son ahora más elevados que antes (lo que podía suponer un descenso de
los radios), pero que no ha podido soportar una bajada tan alta en el valor de Θc.

Por ello, si se une el efecto de tener unos radios capacitivos más altos, y unos inversores también
más altos: la separación entre el techo y suelo de la guía con respecto a los capacitivos, se reduce aún
más que antes y por tanto se desajusta a las frecuencias más bajas. Se ha intentado crear una vía de
paso, justamente en la mitad de la estructura, para intentar adaptar mejor la banda paso-bajo, pero el
resultado cambia porque se generan resonancias incluso en dicha banda paso-bajo.

Respecto al alejamiento de la banda de espurios, se puede observar que al haberse reducido
tanto Θc, el alejamiento de los espurios es mayor que en casos anteriores.

Si se compara esta Figura 4.53 con la Figura 4.51, en aquel caso se podía variar el radio de los
semi-inductivos para desplazar los ceros de transmisión, llegando hasta 19,38 GHz como la mayor
frecuencia para el tercer cero, considerando que no existe todavía distorsión en la generación de los
ceros, dado que las variaciones con radios 1,4 mm y 1,6 mm, sí generaban cambios en la representación
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no puede aplicarse.

La solución propuesta sería entonces la siguiente: se ajusta la separación entre semi-inductivos,
considerando que en todos los inversores, salvo en el primero, existirán postes semi-inductivos or-
ganizados por parejas, ya que con ello se conseguirá generar ceros de transmisión en frecuencias
adecuadas para conseguir una banda rechazada con el mayor ancho de banda posible.

Por ello, en el diseño se plantea realizar las siguientes fases, para cada inversor y de forma
individual:

Estudio de la separación que deben tener los postes semi-inductivos para generar un cero de
transmisión lo más equidistante posible del resto, haciendo que la transmisión no se vea afec-
tada por irregularidades en el resto de la banda. Es importante respetar la siguiente conside-
ración: conforme se avanza en el filtro, hay que aumentar la separación de los postes semi-
inductivos, y llegado el caso de tener una separación muy grande (como sucede a partir del
cuarto inversor), se debe plantear una doble pareja de postes semi-inductivos, cada uno con su
separación, y que controlarán entonces la posición de dos ceros en lugar de uno.

Cálculo del radio de los postes capacitivos que haga cumplir la condición impuesta por el fil-
trado paso-bajo: |S21|, según el acoplamiento.

Cálculo de la longitud física que debe tener el inversor para cumplir con el desfase impuesto
por el ángulo Θc.

Formación del Filtro final: realizadas las fases anteriores, se acoplan los inversores físicamente,
teniendo en cuenta que cada inversor aporta la mitad de la longitud calculada cuando se en-
frenta con otro inversor. Cuando se unan todos los invesores habrá que realizar un ajuste fino
para obtener la respuesta deseada.

Con esta técnica y con las siguientes características: Tipo Chebyshev, número de polos = 3, pérdidas
de Retorno = 35 dB, Θc = 15◦ y frecuencia corte = 9,7 GHz. , se genera el filtro de las dimensiones
siguientes:

Inversores P1 P2 P3 P4

RadiosCapacitivos 0,265 1,36 1,375 0,573

RadiosInductivos 0,1 0,3 0,3 0,3

Separación Inductivos Centrado 3 5 10 y 3,75

Alt.Inver.entreCentrosCap. 4,5 4,5 4,5 4,5

− Dist.P1 − P2 Dist.P2 − P3 Dist.P3 − P4 −
− 11,955 10,9875 12,2 −

Tabla 4.22: Dimensiones (mm) de las separaciones entre semi-inductivos y radios de los mismos.

Con las dimensiones de la Tabla 4.22, podemos obtener el siguiente filtro, ver Figura 4.54, donde
se han incluido los ceros de transmisión generados por cada inversor, con el fin de poder entender el
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guiaonda presentan espaciamientos estrechos (gaps estrechos), debido a la aparición de fenómenos
de ruptura (multipactor, véase [Rodney and Vaughan, 1988]), éstos están favorecidos por el uso de
ventanas o corrugaciones rectangulares, que presentan esquinas y aristas, [Nogales and al., 2010] y
[Semenov et al., 2008].

La patente, por tanto, pretende resolver estos inconvenientes utilizando por primera vez postes
circulares capacitivos para implementar los inversores de impedancia requeridos en la estructura
del filtro paso-bajo. El uso de postes circulares evita las esquinas y aristas, lo que puede conducir a
menores pérdidas de inserción que con los diseños tradicionales. También, las zonas de pequeños
gaps no quedan entre placas paralelas como en las estructuras tradicionales. Con la nueva idea, la
curvatura de los postes circulares va a contribuir a alejar los electrones de las zonas de gaps estrechos,
lo que podría incrementar los niveles de potencia máxima admisibles en el dispositivo. Por ello, la
idea propuesta es más conveniente para aplicaciones de alta potencia en sistemas espaciales, con
respecto a las estructuras existentes.

Algunas líneas de investigación que podrían seguirse serían:

Estudio de la capacidad para soportar alta potencia de transmisión, comparando con los están-
dares de filtros paso-bajo construídos con ventanas o iris rectangulares.

Comprobar la mejora en el rango libre de espurios, utilizando topologías diversas, tales como
utilizar multipostes con alineaciones no necesariamente verticales.

Explorar el uso de materiales dieléctricos o magnéticos para mejorar también el rango libre de
espurios.

Explorar nuevas topologías para realizar filtros del tipo Tapered-Corrugated que mejoren la
respuesta: por ejemplo, aumentar el margen libre de espurios y la selectividad del filtro.

Fabricar todos aquellos prototipos que demuestren tener mejores prestaciones respecto al fe-
nómeno del multipactor, gracias a las superficies curvas empleadas en los postes conductores
empleados y realizar medidas de estos prototipos en laboratorios especializados simulando
condiciones de espacio.

4.8.2. Automatización del filtrado generado por control de los ceros de transmisión

El objtetivo será automatizar completamentamente la estructura empleada para generar un filtro
de Banda Rechazada, y conseguir que sea lo más selectivo posible, es decir, que tenga un ancho de
banda ajustable a un valor lo suficientemente pequeño, o conseguir alejar la primera banda espuria.

Otra variante que podría ser estudiada sería la extensión del concepto propuesto usando un
número de canales en modo evanescente superior a dos, por ejemplo, se podría estudiar el com-
portamiento de esta estructura con tres o más postes capacitivos por inversor, en lugar de sólo dos
postes.

También se podría probar la utilización de dos postes verticales en lugar de uno solo por inver-
sor, en aquellos inversores que iniciaban el filtrado y en aquellos que se alternaban con los inversores
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pares encargados de realizar el filtrado de la banda paso-alto. La intención de estos cambios es con-
seguir una banda de paso a frecuencias superiores a la obtenida con un poste vertical por inversor,
ya que en ese momento sería un modo superior al TE20, el que aparecería.

También se podría intercalar qué modos son los que se propagan: analizando qué ocurriría en el
caso de insertar diferente número de postes semi-inductivos existentes en estos inversores.

Como variante al filtro paso-bajo controlado por ceros de transmisión, se propone que dichos
postes se sustituyan por otros postes con otras formas redondeadas, tales como postes elípticos con el
fin de conseguir mejorar el acoplamiento y aumentar la potencia transmitida, aumentando el umbral
de potencia para que se desencadene el fenómeno de ruptura por Multipactor en condiciones de
espacio.

Otra alternativa a estudiar sería la inclusión de materiales dieléctricos en la estructura, con el
fin de poder tener un mayor margen en las dimensiones de los postes circulares utilizados para la
generación de los filtros y no sufrir el fenómeno del solapamiento entre postes circulares cuando las
exigencias del diseño sean más rigurosas.
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Capítulo 5

Diseño de nuevas estructuras de filtrado
pasa banda en guía rectangular

5.1. Introducción

El estudio que se realizará en el presente capítulo se enmarca dentro de los dispositivos utili-
zados para el filtrado paso-banda de señales en aplicaciones de radiocomunicaciones espaciales vía
satélite. Específicamente, en las cabeceras de radiofrecuencia, concretamente en los transpondedores
de radiofrecuencia que se emplean como carga útil en los sistemas de comunicaciones espaciales,
y que hacen las veces de receptor, conversor de frecuencia, amplificador y transmisor. Por tanto, se
emplean filtros Paso Banda con el fin de seleccionar la información de canales en el enlace ascen-
dente, y para limpiar de espurios la información retransmitida en el enlace descendente. Una de las
tecnologías que más se usa para estas aplicaciones es la basada en guiaonda [Hauth et al., 1987], ya
que presenta un nivel de pérdidas relativamente bajo en comparación con otras tecnologías alterna-
tivas como la planar (microstrip) [Railton and Meade, 1992], o las guías integradas en sustrato (SIW)
[Kurudere and Ertürk, 2015], y es potencialmente más robusta frente a las altas potencias requeridas
habitualmente en los transmisores de los satélites de comunicaciones.

Los filtros Paso Banda en guía evanescente fueron propuestos en la década de 1970 con el fin
de conseguir estructuras de filtrado compactas. Los primeros trabajos se centraron en el desarrollo
de técnicas de diseño, y en estructuras donde se insertaban tornillos en el plano − E, dentro de una
sección de guía evanescente [Craven, 1971], [Saad, 1984]. Otros trabajos posteriores en filtros evanes-
centes usaron conceptos similares, pero con inserciones dieléctricas también en plano − E, como en
[Vahldieck and Hoefer, 1985]. Los siguientes trabajos continuaron con unos conceptos muy simila-
res, siempre introduciendo perturbaciones metálicas en plano − E, dentro de la sección de guiaonda
evanescente [Tao and Baudrand, 1991]. En [Labay and Bornemann, 1993] se propuso variar la forma
geométrica de la inserción metálica, ocupando parcialmente el plano − H con inserciones en forma
de T, con el fin de mejorar las características del filtro. En cualquier caso, el concepto utilizado es
el mismo (introducción de inserciones metálicas en una sección de guía evanescente). Este mismo
concepto de introducir ridges metálicos en la sección de guía evanescente también fue recogido en
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una patente de Estados Unidos [Chapel, 1976].

Más recientemente se propusieron también filtros utilizando resonadores dieléctricos plano − E

(en los que el inconveniente son las pérdidas adicionales en los dieléctricos), situados en la sección de
guiaonda evanescente [Bachiller et al., 2013], y variantes de las primeras propuestas usando tornillos
metálicos también en plano − E [Mira et al., 2013], o múltiples corrugaciones [Manuilov et al., 2009].
Por contra, un concepto totalmente diferente se propuso en [Cross et al., 2013] para implementar por
primera vez un filtro evanescente en tecnología de guiaonda integrada en sustrato (SIW). En ese
caso se propuso introducir una componente capacitiva a los resonadores en configuración combline

(peine). También en tecnología guiaonda integrada en sustrato (SIW), es interesante mencionar el tra-
bajo [Wu et al., 2009]. La estructura implementa un filtro evanescente en línea, utilizando el concepto
anterior de introducir un tira metálica capacitiva en la sección de guía. Hay que destacar que la topo-
logía de acoplos básica que implementa es también en-línea. No obstante, al enfrentar resonadores
no adyacentes, es capaz de introducir un acoplo cruzado entre ellos, para obtener de esta forma dos
ceros de transmisión.

En contraposición a todas las estructuras anteriores descritas de filtros en modo evanescente, la
estructura que aquí se presenta, propone por primera vez una geometría en la que la señal de entrada
es dividida directamente en dos canales en modo evanescente situados en paralelo (topología trans-
versal). Debido al carácter transversal de los dos canales (en oposición a las configuraciones en-línea
utilizadas hasta ahora), es posible aumentar el orden del filtro sin aumentar la longitud total de la
estructura, lo que supone una ventaja clara de ahorro de tamaño sobre los filtros en modo evanes-
cente propuestos hasta la fecha para aplicaciones espaciales (y que siempre han estado basadas en
configuraciones en-línea). Hay que aclarar que anteriormente se han propuesto bastantes configura-
ciones de filtros en topología transversal [Baillargeat et al., 2005]. Sin embargo, ésta sería la primera
vez que se propone una configuración transversal para un filtro en tecnología guiaonda en modo
evanescente. Además, al disponer de los dos canales en paralelo, entre los que se divide la señal, es
posible usar fenómenos de interferencia entre ellas para implementar varios tipos de funciones de
transferencia, entre los que destacan funciones tradicionales, y funciones multibanda con ceros de
transmisión (reales o complejos dependiendo del orden par o impar de los canales). Esta flexibilidad
en la implementación de diferentes tipos de respuestas puede ser una gran ventaja en aplicaciones
prácticas, y es la primera vez que se consigue utilizando estructuras en modo evanescente. Además
de la innovación básica explicada anteriormente, la estructura propuesta propone también otros dos
aspectos innovadores con respecto de las estructuras en modo evanescente existentes en la actua-
lidad. La primera es que introduce las perturbaciones metálicas en el plano − H dentro de las sec-
ciones de guía evanescente. La segunda es que se propone el uso de perturbaciones con geometrías
redondeadas, en lugar de usar los tradicionales ridges rectangulares. De esta manera se espera que la
estructura resultante sea más robusta frente a las altas potencias que manejan los transpondedores
de los satélites.

El inconveniente principal de los dispositivos de filtrado en tecnología guiaonda es su elevado
tamaño, peso y volumen, lo que suele representar un problema serio en el diseño de las cabeceras
de comunicaciones a embarcar en los satélites, porque elevan considerablemente los costes de lan-
zamiento. Por ello, gran parte de la investigación en esta tecnología está centrada en la concepción
de nuevos dispositivos de filtrado que, sin sacrificar prestaciones electromagnéticas, puedan lograr
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reducciones en tamaño, peso y volumen.

Entre los filtros paso banda compactos, uno de los conceptos que fueron propuestos en la dé-
cada de los años 70 es el de aquellos basados en secciones en guiaonda al corte (los llamados filtros
Paso Banda en modo evanescente) [Craven, 1971]. Estas estructuras están fundamentadas en la in-
troducción de perturbaciones metálicas o dieléctricas en una sección de guiaonda donde no existe
propagación (sección de guía evanescente). Las inserciones se introducen en el plano − E de la guía
evanescente, y provocan la resonancia del modo, pudiendo implementar filtros en topología en-línea.

En el marco del contexto descrito, el estudio realizado en este capítulo introduce una nueva es-
tructura de filtro Paso Banda en modo evanescente. Por primera vez se propone una estructura que
presenta dos secciones en paralelo de guía evanescente (que nosotros llamaremos guía evanescen-
te de doble canal). Gracias al novedoso concepto introducido de doble canal, es posible aumentar
el orden del filtro en modo evanescente sin aumentar la longitud de la estructura, y utilizar una
sección de guía de igual anchura a las guías de entrada/salida. Por tanto, con la nueva estructura
propuesta es posible conseguir una reducción importante del tamaño, en comparación con filtros
en modo evanescentes tradicionales. También se demuestra que el uso del nuevo concepto de doble
canal aumenta la flexibilidad en el tipo de función de transferencia que la estructura puede mode-
lar, que va desde funciones de transferencias clásicas hasta funciones multibanda. Ello es debido a
que la estructura de doble canal implementa una topología transversal, y proporciona dos caminos
diferentes a la señal de entrada, con lo que pueden introducirse interferencias entre las señales que
van por los dos caminos. Aunque en el pasado se han propuesto varios filtros en topología trans-
versal [Baillargeat et al., 2005] y [Rebenaque et al., 2008], hay que resaltar que el estudio realizado en
este capítulo constituye la primera propuesta de topología transversal implementada en tecnología
en modo evanescente. Gracias a la configuración transversal de la estructura propuesta es posible
implementar filtros con topologías de acoplo diferentes de la clásica topología en-línea, por primera
vez utilizando el concepto de filtro en modo evanescente. Otra novedad de la estructura propuesta es
que las inserciones se introducen por primera vez en el plano-H de las secciones de guía evanescente
dispuestas en doble canal. Además, se propone por primera vez el uso de perturbaciones o postes
con geometrías redondeadas, lo que podría resultar en un mejor comportamiento desde el punto de
vista de alta potencia, utilizada en los transpondedores de los satélites.

5.2. Desarrollo teórico

5.2.1. Estudio de la frecuencia de corte

Si partimos de una guía rectangular según el estándar WR− 229, con las siguientes dimensiones:
a = 58,166 mm y b = 29,21 mm, estaremos trabajando en la banda E, donde los límites teóricamente
están entre 3,30 a 4,90 GHz.

Se estudia, sobre la Figura 5.1, cómo afectaría la inserción de una pared PEC inductiva en una
guía concreta; esta guía no coincide con la guía estándar WR − 229, sino que tiene de dimensiones:
a = 116,332 mm y b = 29,21 mm, es decir, se ha doblado la anchura de la guía WR − 229 y se ha
mantenido la altura de la misma. A esta cavidad se la denominará WR-229 Doblada. Si analizamos
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transmitida, mejorando en el efecto del “multipactor”.

Igualmente se puede plantear el uso de materiales dieléctricos que permita tener un mayor mar-
gen en las dimensiones de los postes circulares utilizados para la generación de los filtros y no sufrir
el fenómeno del solapamiento entre postes circulares cuando las exigencias del diseño sean más rigu-
rosas. En este caso, se podría estudiar la inclusión de postes semi-inductivos, tal y como se describe
en la Sección 4.7.5, con el fin de incluir ceros en la transmisión y conseguir filtros más selectivos.
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Capítulo 6

Conclusiones finales y líneas futuras

En este capítulo se recogen las principales conclusiones a las que se ha llegado tras el desarrollo
de la tesis. Asimismo, se exponen aquellos puntos que todavía quedan abiertos y que pueden ser
objeto de investigación en un trabajo postdoctoral próximo, o también formar parte de futuras tesis
doctorales.

6.1. Conclusiones

El trabajo realizado en la presente tesis se encuentra enmarcado dentro de las técnicas de ecua-
ción integral destinadas al análisis de problemas electromagnéticos cerrados. En el grupo de los pro-
blemas cerrados se encuentran generalmente aquellas estructuras de microondas como dispositivos
guiados, filtros impresos encapsulados, cavidades resonantes, etcétera.

Los anteriores problemas electromagnéticos pueden ser, por tanto, formulados en términos de
ecuaciones integrales y resueltos generalmente de forma numérica mediante la aplicación del méto-
do de los momentos. El objetivo principal de la tesis ha sido a grandes rasgos desarrollar técnicas
de ecuación integral que permitan analizar nuevos conjuntos de dispositivos prácticos. Asimismo,
además de resolver nuevos problemas de ecuación integral, se ha intentado aportar nuevos diseños
para los filtros paso-bajo y para los filtros paso-banda, así como técnicas que permitan obtener el
dimensionado de los mismos.

Tras una breve descripción de las conclusiones a las que se ha llegado tras la realización de la
tesis, se citan en la siguiente sección algunas de la ideas que se tienen para continuar el trabajo de
investigación.

6.2. Líneas futuras

En la realización de la presente tesis se han obtenido resultados que espero puedan servir de in-
centivo a futuros investigadores, para continuar mejorando y añadiendo valor a lo que en la presente
tesis se haya podido conseguir.
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En el Capítulo 2 se presentó un método novedoso para el cálculo de las funciones de Green espa-
ciales de cavidades circulares cilíndricas, mediante el uso de imágenes espaciales discretas. Recien-
temente se ha extendido la teoría desarrollada en el Capítulo 2 al cálculo de las funciones de Green
de cavidades con forma arbitraria, habiéndose obtenido resultados satisfactorios al respecto. No obs-
tante, siguen existiendo diversos elementos que han de ser investigados, en el futuro, en relación al
método de imágenes espaciales discretas para el cálculo de funciones de Green. Entre estos elemen-
tos, se encuentra la extensión al estudio riguroso de antenas de cavidad de forma arbitraria. Otro de
los elementos en los que aún se puede avanzar, en relación a la técnica de utilización de imágenes dis-
cretas para el cálculo de funciones de Green de cavidad cilíndricas, es la utilización como funciones
de Green base del método (con las cuales radian la fuente y las imágenes espaciales) otras diferentes
a las de espacio libre o las de un medio multicapa infinito, tal y como se hizo en el Capítulo 2. Estas
nuevas funciones de Green base pueden ser las de una cavidad rectangular estratifica, ampliamente
utilizadas en la literatura técnica, o, por ejemplo, las de un medio multicapa delimitado por un plano
conductor o con dos planos con forma de diedro. Mediante, el uso de estas funciones de Green se
pueden estudiar de forma eficiente, por ejemplo, cavidades de tipo ridge o cavidades rectangulares
con esquinas redondeadas.

En el Capítulo 3 se presentó una técnica que se beneficia de la simetría de la estructura empleada
en circuitos capacitivos de forma arbitraria en guiaonda rectangular, para reducir las dimensiones
del problema de tres a dos dimensiones. Una línea de investigación que podría proponerse sería la
extensión del método a otro tipo de guiaondas que no fueran las de tipo rectangular.

En el Capítulo 4 se presentó el estudio de realización filtros del tipo paso-bajo para circuitos de
microondas, empleando la teconología de guía de ondas. Se utilizó como primera técnica las rela-
ciones existentes entre los parámetros [ABCD], véase la Sección 4.3.1, o, como segunda técnica, la
relación entre los parámetros de scattering (especialmente las condiciones unitarias), véase la Sec-
ción 4.3.2, y desarrollar un método de síntesis para los polinomios de transferencia y de reflexión
que definan el filtro. En la Sección 4.5 se presentó un método alternativo a los métodos explicados
en las secciones anteriores de este mismo capítulo, ya que se pretende usar esta técnica para tener
en cuenta las interacciones existentes entre los diferentes inversores del filtro paso-bajo. En la Sec-
ción 4.6 se analizaron los resultados obtenidos con el uso de materiales dieléctricos o magnéticos
sobre estructuras con postes capacitivos conductores del tipo circular y elíptico, quedando justifica-
da la teoría empleada para su diseño en [Quesada Pereira et al., 2015]. Finalmente, se propuso en la
Sección 4.7 la implementación de un filtro de doble banda: paso-bajo y paso-banda, a partir de un
filtro paso-bajo, sobre el cual se introducían ceros de transmisión. Por tanto, como líneas de investi-
gación futura se pueden plantear las siguientes: realizar un análisis más profundo sobre las ventajas
que supone este modelo de filtro paso-bajo con postes redondeados que se presenta en este capítulo,
respecto de otros modelos que emplean ventanas o corrugaciones rectangulares, y también se puede
añadir como línea, intentar mejorar en el rango libre de espurios, utilizando las diferentes topologías
presentadas en este capítulo (empleando diferentes tipos de postes, no sólo capacitivos sino también
semi-inductivos), comprobando además el efecto de utilizar materiales dieléctricos o magnéticos.

En el Capítulo 5 se presentó una nueva estructura de filtro Paso Banda en modo evanescente,
que utiliza dos secciones en paralelo de guía evanescente cuya justificación técnica se desarrolla en la
Sección 5.2. Una extensión del concepto propuesto consistiría en usar un número de canales en modo
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evanescente superior a dos, por ejemplo, se podría estudiar el comportamiento de esta estructura con
dos paredes en lugar de una sola, con la intención de conseguir una topología tribanda. También se
puede estudiar el comportamiento de otro tipo de postes diferentes de los circulares, como pueden
ser los elípticos, con el fin de conseguir mejorar el acoplamiento y aumentar la potencia transmitida,
mejorando en el efecto del “multipactor”. Igualmente se puede plantear el uso de materiales dieléctri-
cos que permita tener un mayor margen en las dimensiones de los postes circulares utilizados para
la generación de los filtros y no sufrir el fenómeno del solapamiento entre postes circulares cuando
las exigencias del diseño sean más rigurosas.
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Apéndice A

Mecanizado

A.1. Introducción

El presente apéndice presenta las técnicas de fabricación seguidas para construir los diseños
analizados en capítulos anteriores.

Las máquinas de control numérico (CNC) [Orpi, 2012] pueden usarse para la fabricación en serie
de guiaondas o para realizar prototipos de las mismas antes de su fabricación en serie.

Gracias a ellas, los procesos convencionales, que requieren estados intermedios en los que
el hombre ha de intervenir (CAD-Diseño Asistido por Computador, CAE-Ingeniería Asistida por
Computador y CAM-Fabricación Asistida por Computador), se pueden minimizar e incluso elimi-
nar.

De hecho, se han publicado patentes basadas en la fabricación con máquinas de control numéri-
co, como por ejemplo: la patente en la que se explica el proceso de sustracción booleana (eliminación
por desbaste del material en fases consecutivas) realizado con la máquina CNC para la fabricación
de una pieza [Jaffrey, 2005].

Se han llevado a cabo fabricaciones de dos tipos de filtro: Paso-bajo y Paso-Banda.

En las secciones siguientes se explica qué consideraciones se han tenido en cuenta en la fabrica-
ción de cada uno de estos tipos de filtros.

A.2. Fabricación de Filtro paso-bajo

Las siguientes figuras representan como el diseño del filtro se ha adaptado a las máquinas de
control numérico empleadas, y de qué forma se ha cortado la cavidad que contiene el filtro para
evitar, en la mayor medida posible, cortes en las corrientes inducidas sobre las paredes de la guía.

Igualmente se mostrarán los patrones de diseño empleados en la fabricación y las propias má-
quinas de control numérico empleadas. Finalmente, se mostrará el filtro fabricado.
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- Resistencia eléctrica (nΩ · m) Dureza Brinell

Alu 6061 T6 39,9 95
Alu 6082 T4 38 65

Tabla A.1: Comparación entre las dos clases de Aluminio: Alu 6061 T6 y Alu 6082 T4

(a) Máquina “Gressel”. (b) Resultado intermedio Fabricación.

Figura A.2: Proceso de fabricación de la pieza que incluye los postes circulares, realizado con la
máquina de control numérico “Gressel”. Resultado intermedio obtenido durante el
proceso de fabricación del filtro, donde puede observarse el rebaje realizado sobre la
pieza inferior, y cómo van generándose los postes circulares sobre la pieza superior.

En un principio, se contempló la posibilidad de utilizar en el mecanizado la aleación de la serie
6000 denominada: Alu 6061 T6, pero finalmente se optó por la aleación Alu 6082 T4. Aunque las dos
aleaciones comparten algunas propiedades físicas, como por ejemplo:

Densidad = 2,71 kg/dm3.

Módulo de elasticidad = 69 kN/mm2.

pero la aleación escogida tiene una menor resistencia eléctrica y menor dureza Brinell, como
puede verse en la Tabla A.1.

Por otro lado, también se estudió la posibilidad de intentar fabricar con una aleación de acero,
dado que durante el desbaste, este material es mucho más “noble” que el aluminio, en el sentido que
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la medida de lo posible defectos que impidan el flujo ideal de corrientes en la estructura.

La mecanización de las dos primeras piezas, las que constituyen el conjunto denominado túnel,
no supone un gran problema técnico ya que se trata de elementos de geometría relativamente sencilla
que se puede fabricar con los métodos y sistemas de mecanizado convencionales.

Sin embargo, la tercera pieza, denominada doble peine, desde el punto de vista del mecanizado
planteaba varios inconvenientes:

El factor de precisión dimensional nos exigía la elección de una máquina robusta capaz de
absorber eficientemente las vibraciones del mecanizado, al mismo tiempo que requería gran
fiabilidad y precisión en el desplazamiento de los ejes.

El factor de configuración geométrica nos determinaba la necesidad de mecanizar todas las
caras de la pieza en un mismo posicionamiento de la pieza, a través de un eje orientable que
nos permitiera conservar el mismo origen de referencia en cada operación.

La naturaleza del material a tratar (aluminio) con poca resistencia mecánica a los esfuerzos de
corte y la debilidad estructural del prototipo diseñado (el alma o cuerpo, que será el soporte del
doble peine, mide dos mm de espesor solamente) nos complica tanto el avance de mecanizado
como la profundidad de pasada en el corte.

Con estas características, para la tercera pieza se decidió utilizar un centro de mecanizado LA-
GUN L610 [Alecop, 2009], con control numérico FAGOR 8070 para el maquinado del doble peine,
provisto de un cuarto eje rotativo (A) donde se posicionaría la pieza, girando 90◦, 180◦ y 270◦ se
mecaniza la pieza por sus cuatro caras sin tener que soltar el bruto para cada nueva posición.

Para el mecanizado de las dos piezas que constituyen el túnel se ha utilizado un centro de meca-
nizado EMCO MILL 155 [Orpi, 2012] con control FAGOR 8055, no suponiendo éste mayor problema
que los habituales en este tipo de operaciones.

Proceso de Mecanizado del doble peine

Para describir gráficamente el procesado de la tercera pieza, se adjuntan las siguientes figuras,
en las cuales se mostrará no sólo cómo se sujeta la pieza sobre la maquinaria, sino también cómo va
quedando la pieza tras los diferentes procesos de desbaste. Se representa a continuación los postes y
chavetas (chaveta es la pieza de sección rectangular o cuadrada que se inserta entre dos elementos
que deben ser solidarios entre sí para evitar que se produzcan deslizamientos de una pieza sobre la
otra), conforme se han ido generando.
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Figura A.7: Sujeción de la pieza: partiendo de un calibrado de aluminio de 40x80 se sujeta en
plato de garras universal con contrapunta.

(a) Desbaste preforma: se presenta cómo quedará el
desbaste realizado sobre la pieza en una primera pa-
sada por la máquina de control numérico.

(b) Desbaste tras giro de 180◦: se presenta cómo se
genera la pared capacitiva tras el desbaste realizado
sobre la pieza.

(c) Mecanizado de los postes de la cara 2.

Figura A.8: Desbaste de la preforma en posición 1. Se gira el cabezal 180◦ y se desbasta la prefor-
ma 2.
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(a) Se gira el cabezal 180◦ y se mecanizan los postes de la
cara 1.

(b) Se gira el cabezal 90◦ y se
mecaniza la chaveta a de ajus-
te en el túnel.

(c) Se gira el cabezal 180◦ y se mecaniza la
chaveta b de ajuste en el túnel.

Figura A.9: Diferentes giros sobre la proforma para mecanizar los postes y las chavetas.

Durante la fabricación, se pudo comprobar que el orden en el que se ha de desbastar las chavetas
y los postes es el siguiente:

1. Se mecanizan las chavetas.

2. Se mecanizan los postes.

El motivo de esta ordenación se debe a que si se reduce el grosor de la pared que sostiene a
los postes, una vez estos han sido mecanizados, el momento de torsión al que se somete a la pieza
durante la mecanización de las chavetas, produce con mucha probabilidad la deformación de dicha
pared debido a los fuertes momentos de torsión a los que se somete a la pieza durante la fabricación
de los postes. Por ello, antes de realizar el rebaje del grosor de la pared, hay que generar las chavetas.

Proceso de Mecanizado de las dos partes que constituyen el “túnel”

Para conseguir este mecanizado se ha realizado la siguiente secuenciazión, con tareas tales como:
delineación de la pieza, ajuste con aparatos de calibración, encajado de las piezas sobre la máquina,
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desbaste y mecanización de la pieza, generación de la cavidad y ranuras para insertar la pared in-
ductiva con los postes.

(a) Delineación de la pieza: despiece en planta, alzado y
perspectiva.

(b) Planos y herramientas: ajuste de
medidas en función de los aparatos
de calibración empleados.

(c) Interfaz en la máquina de control numérico: utilización
de software de control numérico para incorporar los dise-
ños.

Figura A.10: Despiece en planta, alzado y perspectiva. Planos empleados, con herramientas de
calibración y de acoplo. Interfaz para la introducción de coordenadas en la máquina
de control numérico.

A.4. Conclusiones

Se ha podido comprobar que aún teniendo una máquina de control numérico [Orpi, 2012] con
precisión de 20 µm, existe una alta probabilidad de descentramiento en el proceso de inserción de la
pared inductiva, cuando se fabrica el prototipo paso-banda, debido a las tolerancias de fabricación.
Por tanto, se plantea resolver este inconveniente diseñando el filtro paso-banda en una banda de
transmisión de frecuencias inferior a la propuesta inicialmente, pasando de un estándar de guiaonda
WR − 75 al estándar WR − 229. Sin embargo, esto obligaría a generar un nuevo kit de calibración
basado en este estándar, con el fin de poder medir en el laboratorio.
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(a) Encaje de las piezas para su fijación en la máqui-
na.

(b) Desbaste de la pieza a mecanizar. (c) Mecanización con broca helicoidal número 7.

(d) Mecanización con broca helicoidal número 8.

Figura A.11: Encaje del bloque empleado para generar la cavidad según estándar WR − 75. Des-
baste de la pieza a mecanizar, ajustada con papel de fumar. Proceso de mecanización
utilizando la broca helicoidal, número 7. Proceso de mecanización utilizando la bro-
ca helicoidal, número 8.

Una alternativa que aparece dentro del mundo de la fabricación es la fabricación con impresión
en 3D (3 dimensiones), y se puede destacar algún proyecto como [Hartkop, 2015], donde se ha crea-
do una impresora que funciona de forma parecida a las impresoras en plástico, sólo que utiliza una
arcilla metálica. Una vez impresa la pieza deseada, ésta debe secarse antes de colocarla en un horno
a una temperatura entre 600 y 900 grados. El calor derrite el material de unión de la arcilla dejando
únicamente las partículas de metal, las cuales se funden en un objeto sólido. Dentro de sus carac-
terísticas se destaca la resolución en el plano XY de 10 µm y una resolución en la dirección Z de 2
µm.
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(a) Obtención del cuerpo que contendrá la cavidad
según el estándar WR − 75.

(b) Calibración del cuerpo que contendrá la cavidad
según el estándar WR − 75.

(c) Resultado calibrado.

Figura A.12: Obtención del cuerpo que contendrá la cavidad y los postes capacitivos solidarios
a la pared. Proceso de calibración del cuerpo obtenido. Resultado calibrado de las
dos partes que conformarán la guía.

(a) Generación de las ranuras donde se acoplará la
pared inductiva.

(b) Cajeado obtenido (I). (c) Cajeado obtenido (II).

Figura A.13: Generación de las ranuras y cajeado obtenido después de la incorporación de las
ranuras (I). Cajeado obtenido después de la incorporación de las ranuras (II).
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Síntesis filtrado paso-bajo

B.1. Síntesis de la función que define el filtro paso-bajo

En este apartado se explicará cómo emplear diversas técnicas de síntesis para generar las fun-
ciones de filtrado, definidas a partir de las pérdidas de retorno y de los ceros de transmisión. Exis-
ten múltiples tipos de funciones de filtrado, y entre las existentes, se explicarán las denominadas:
Chebyshev de primer y segundo orden, y Zolotarev.

B.1.1. Definición de los polinomios para los parámetros de transferencia y reflexión

Si se considera que el filtro paso-bajo a analizar tiene dos puertos, uno de entrada y otro de
salida, la matriz de scattering que representa este sistema es:

[

b1

b2

]

=

[

S11 S12

S21 S22

]

·
[

a1

a2

]

(B.1)

donde b1 y b2 son las ondas de potencia reflejadas por la red e incidentes a los puertos 1 y 2,
respectivamente, y a1 y a2 son las ondas de potencia incidentes a la red desde los puertos 1 y 2,
respectivamente. Si la red es pasiva, sin pérdidas y recíproca, la matriz de scattering definida en la
ecuación (B.1) cumple las dos ecuaciones de conservación de la energía según la ecuación (B.2):

S11(s)S
∗
11(s) + S21(s)S

∗
21(s) = 1

S22(s)S∗
22(s) + S12(s)S

∗
12(s) = 1

(B.2)

y una ecuación de ortogonalidad según la ecuación (B.3).

S11(s)S
∗
12(s) + S21(s)S

∗
22(s) = 0 (B.3)

Los parámetros S son funciones dependientes de la variable s = jw. El parámetro de reflexión
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S11 en el puerto 1 se expresa como la relación entre dos polinomios de grado finito, denominados
E(s) y F(s), y la constante εR, según la ecuación (B.4).

S11(s) =
F(s)/εR

E(s)
(B.4)

donde E(s) es un polinomio de grado N con coeficientes complejos: ε0, ε1, ...,εN , siendo N el
grado del filtro. Por otro lado, F(s) es también un polinomio de grado N, pero con diferentes coefi-
cientes complejos: f0, f1, ..., fN . La constante εR normaliza a 1 la relación entre los coeficientes de más
alto grado de los polinomios E(s) y F(s). Como hemos considerado que se trata de un filtro pasivo
sin pérdidas, E(s) debe cumplir las condiciones de Hurwitz [Cameron et al., 2007a], por tanto, todas
las raíces de E(s) están en la parte izquierda del plano complejo. El polinomio F(s) es también de
grado N, para filtros paso-bajo y paso-banda (no así para filtros banda-prohibida, donde puede ser
más bajo que N). Las raíces de F(s) son los puntos de potencia reflejada cero, o dicho de otra forma,
puntos de perfecta transmisión. Si se sustituye la ecuación (B.4) en la ecuación (B.3), se obtiene la
ecuación (B.5).

S21(s)S
∗
21(s) = 1 − F(s)F∗(s)/ε2

R

E(s)E∗(s)
=

E(s)E∗(s)− F(s)F∗(s)/ε2
R

E(s)E∗(s)
(B.5)

Si se denomina a P(s)P∗(s)/ε2 = E(s)E∗(s) − F(s)F∗(s)/ε2
R, la ecuación (B.5) quedará según

ecuación (B.6),

S21(s)S
∗
21(s) =

P(s)P∗(s)/ε2

E(s)E∗(s)
(B.6)

y por tanto, el parámetro S21 puede expresarse como la relación entre dos polinomios, según la
ecuación (B.7)

S21(s) =
P(s)/ε

E(s)
(B.7)

Por tanto, la ecuación (B.4) y ecuación (B.7) comparten un denominador común: E(s). El numerador
en la ecuación (B.7) es un polinomio cuyos ceros son los ceros de transmisión de la función de fil-
trado, establecido como uno de los parámetros de diseño del filtro. El grado n f z del polinomio P(s)

corresponde al número de ceros de transmisión en posiciones finitas, que la función de tranferencia
del filtro tiene. Esto implica que n f z ≤ N, ya que de otra forma, sería de un grado mayor que E(s),
lo que significaría que cuando s → ∞, S21(s) sería mayor que uno, lo cual es imposible para una
red pasiva. Se distingue entre ceros de transmisión en posiciones finitas y ceros de transmisión en el

infinito. Los ceros en posiciones finitas aparecen cuando la variable de frecuencia s coincide con una
raíz de P(s). Por cada raíz si que sea compleja debe haber una segunda raíz −s∗i que genere un par
que tenga simetría sobre el eje imaginario. Esto asegura que el polinomio P(s) tenga coeficientes que
alternen entre los puramente reales y los puramente imaginarios cuando la potencia de la variable
s crece. Esta es una condición que debe cumplirse si el fitro tiene que realizarse con componentes
puramente reactivos. En resumen, cuando la cantidad (N − n f z) es par, el polinomio P(s) debe ser
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multiplicado por j, la explicación detallada se puede ver en [Cameron et al., 2007a]. Cuando n f z ≤ N,
en s = ∞, S21(s) = 0, y esto es lo que se llama ceros de transmisión en el infinito. Cuando no hay
ceros de transmisión en posiciones finitas, entonces la función se conoce como respuesta todo-polos.
La constante real ε se determina evaluando P(s)/E(s) en un valor para s, donde |S11(s)| o |S21(s)|
sean conocidos, por ejemplo, en s = ±j, donde el nivel del rizado de las pérdidas de retorno para los
filtros tipo Chebyshev es conocido según ecuación (B.8).

ε =
1√

10RL/10 − 1
.
∣

∣

∣

∣

P(w)

F(w)/εR

∣

∣

∣

∣

w=±1
(B.8)

Si n f z < N, se cumplirá que |S21(s)| = 0 a frecuencia infinita, y con este valor la condición de
conservación de la energía dicta que se cumpla la ecuación (B.9).

S11(j∞)S∗
11(j∞) = 1 (B.9)

lo cual significa que para esta frecuencia se cumple la ecuación (B.10).

S11(j∞) =
1

εR

∣

∣

∣

∣

F(j∞)

E(j∞)

∣

∣

∣

∣

= 1 (B.10)

y debido a que los coeficientes de mayor grado de E(s) y de F(s) son unitarios, se ve fácilmente que
εR = 1. En el caso de un filtro full-canonical, n f z = N, la atenuación en s = ±j∞ es diferente de cero
y hay que calcular el valor de εR, ya que ahora no vale la unidad. Usando de nuevo la condición de
conversación de la energía se obtiene la ecuación (B.11b).

S11(j∞)S∗
11(j∞) + S21(j∞)S∗

21(j∞) = 1 (B.11a)

F(j∞)F∗(j∞)

ε2
RE(j∞)E∗(j∞)

+
P(j∞)P∗(j∞)

ε2E(j∞)E∗(j∞)
= 1 (B.11b)

y como se trata del caso full-canonical, los tres polinomios son de grado N, con los coeficientes de
mayor potencia con el valor unidad, por lo que sustituyendo en la ecuación (B.11b), resulta para el
valor de s = ±j∞, el siguiente valor para εR, según ecuación (B.12).

1
ε2

R

+
1
ε2 = 1 → εR =

ε√
ε2 − 1

(B.12)

y conforme se sigue para el caso full-canonical, se cumplen las siguientes condiciones, ecuación (B.13a)
y ecuación (B.13b).

S21(±j∞) =
1
ε

(B.13a)

S11(±j∞) =
1

εR
(B.13b)

En los métodos de síntesis que se verán en siguientes apartados, los ceros de transmisión es-
tán localizados en el plano complejo, lo que inmediatamente define el polinomio del numerador
de S21(s), P(s); posteriormente, los coeficientes del polinomio del numerador de S11(s), F(s) se en-
cuentran usando un método analítico o recursivo, basándonos en la condición de conservación de la
energía. Finalmente queda el polinomio denominador común para S11(s) y S21(s), el polinomio E(s).
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Las funciones de Zolotarev, también con un par de “half-zero”

Para los filtros del tipo “Stepped Impedance”, las funciones de Chebyshev “all-pole” de primera
clase o las funciones de Zolotarev son las más adecuadas, mientras que para los filtros “Tapered-

Corrugated”, los polinomios de Chebyshev de segunda clase con un par de “half-zeros” son más ade-
cuadas porque el circuito prototipo presenta precisamente esta tipología de un par de “half-zero”.

Por tanto, se iniciará la síntesis del filtro paso bajo, primero con el modelo “Stepped Impedan-

ce” y después con el modelo “Tapered-Corrugated’, para a continuación, buscar la correspondencia
con los polinomios de la función de filtrado, obteniendo los valores de los elementos de la red
distribuida que dará la deseada respuesta en frecuencia, en cada uno de los dos modelos, según
[Cameron et al., 2007a].

Elementos de construcción “Commensurate-Line”

El elemento de construcción del tipo “Commensurate-Line” es el componente esencial en la reali-
zación de filtros de microondas. Son líneas de transmisión, todas de la misma longitud eléctrica θc.
Con estos elementos, los equivalentes distribuidos de condensadores y bobinas pueden crearse. Estos
elementos tienen el mismo signo y valor que sus equivalentes del tipo “lumped” o concentrado, pero
su dependencia con la frecuencia varía según el parámetro definido como: t = j · tan(θ) en lugar del
empleado hasta ahora, s = jw, donde θ = wl

vp
= 2πl

λ = βl es la longitud eléctrica del elemento a la
frecuencia w, l es la longitud física de la Commensurate-Line, y vp es la velocidad de propagación de
la línea de transmisión.

Si se asume que vp es constante en todas las frecuencias de la banda, se particulariza al valor
θ0 = w0l

vp
como la longitud eléctrica del elemento a la frecuencia w0. Así se establece el parámetro

θ = w
w0

.θ0, en función de w. A su vez, se realiza otra transformación: t = j · tan(θ), que se conoce
como transformada de Richard, y es ampliamente usada como la frecuencia variable en las redes del
tipo “Commensurate-Line”.

El elemento “Commensurate-Line” y el elemento lumped o concentrado, al cual intenta ser equi-
valente, han de tener el mismo valor de impedancia a la frecuencia fc (frecuencia de corte del filtro
paso-bajo), frecuencia para la que la longitud de la línea es de θc radianes. Sin embargo, cuando
la frecuencia se aleja de fc estos valores empiezan a diverger. Una diferencia importante es que la
reactancia de un elemento del tipo lumped o concentrado cambia “monotónamente” con la frecuen-
cia, mientras que una reactancia generada con un elemento distribuido tiene una valor que se repite
“cíclicamente”, cada π radianes. La equivalencia entre los elementos Commensurate-Line y los equi-
valentes lumped o concentrado puede encontrarse a partir de una línea de transmisión de impedancia
característica Z0 cargada con una impedancia ZL, según la ecuación (B.15).

Zin = Z0
ZL + jZ0 tan(θ)
Z0 + jZL tan(θ)

(B.15)

Si se toma una línea “stub” cortocircuitada, es decir, con ZL = 0, la ecuación (B.15) queda particula-
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rizada según la ecuación (B.16).

Zin = Z0
jZ0 tan(θ)

Z0
= jZ0 tan(θ) = tZ0 (B.16)

que tiene la misma formulación que la impedancia de una bobina, Z = jwL.

De igual forma, si se toma una línea stub con circuito abierto, es decir, con ZL = ∞, la
ecuación (B.15) queda particularizada según la ecuación (B.17a)

Zin = Z0
ZL

jZL tan(θ)
= −jZ0

1
tan(θ)

(B.17a)

Yin = jY0 tan(θ) = tY0 (B.17b)

Esta ecuación (B.17b) tiene la misma forma que la admitancia de un condensador. Por tanto, las bobi-
nas y condensadores, considerados como elementos discretos tipo “lumped”, pueden ser sustituidos
por circuitos stubs del tipo corto-circuito y circuito-abierto.

Por ello, nos referiremos a los elementos genéricos de línea de transmisión, con longitud θ e
impedancia característica Zu en los términos de unit element (UE), según se ve en Figura B.1.

UE

θ, Zu

Figura B.1: Elemento Unitario empleado para sintetizar el filtro paso-bajo

En función de estos parámetros, θ y Zu, se genera la matriz [ABCD] según se muestra en la
ecuación (B.18a).

[

A B

C D

]

=

[

cos(θ) j.Zu.sin(θ)

j.sin(θ)/Zu cos(θ)

]

(B.18a)

[

A B

C D

]

=
1√

1 − t2
.

[

1 Zu.t
t/Zu 1

]

(B.18b)

Y usando el parámetro t = j · tan(θ) definido al principio del apartado, la ecuación (B.18a)
quedará transformada en la ecuación (B.18b), tras aplicar las identidades: cosθ = 1/

√
1 + tan2θ y

sinθ = tanθ/
√

1 + tan2θ.

B.1.3. Síntesis del LPF para el modelo de impedancia “Distributed Stepped”

El filtro de impedancia Distributed Stepped es una aproximación al filtro paso-bajo usando los ele-
mentos commensurate line vistos en el apartado anterior. Por tanto, el filtro se realizará usando líneas
de transmisión en cascada, todas ellas de la misma longitud eléctrica θc, pero de impedancia caracte-
rística que alternará entre valores muy altos y valores muy bajos, dependiendo de las características
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frecuencia de estos componentes varía como: t = j tanθ. Sustituyendo la ecuación (B.20), se obtendrá
la ecuación (B.21a).

s = jw =
a t√

1 − t2
(B.21a)

t =
± s√
a + s2

=
± s sin θc

√

1 + (s sin θc)2
(B.21b)

A partir de la función de transferencia “todo-polo”, S21 = 1
εE(s)

, si se cambia la variable s por la
t se obtendrá la ecuación (B.22).

S21(t) =
1

εE(at/
√

1 − t2)
=

(1 − t2)N/2

εtE(t)
(B.22)

donde E(t) es un polinomio de grado Nth en la variable t = jtanθ. Para calcular E(t) se trans-
formarán las N singularidades en el plano-s al plano-t usando la ecuación (B.21b). La constante de
normalización se encontrará evaluándola en el caso particular de θ = θc, ya que para este valor , que
se corresponde con w = 1, el nivel de las pérdidas de retorno es conocido a partir las especificaciones
del filtro. El polinomio F(t) se halla de la misma forma.

Partiendo de la ecuación (B.18b), y aplicando “N” UE encadenadas, encontramos la
ecuación (B.23), según [Cameron et al., 2007a].

[

A B

C D

]

=























1

[
√

1−t2]
2 .

[

AN(t) BN−1(t)

CN−1(t) DN(t)

]

, para N par

1

[
√

1−t2]
2 .

[

AN−1(t) BN(t)

CN(t) DN−1(t)

]

, para N impar

(B.23)

Puede obtenerse la expresión de S21(t) de esta matriz, usando la conocida relación entre los paráme-
tros S y los parámetros [ABCD], según la ecuación (B.24)

S21 =
2

A + B/Zo + CZo + D
(B.24)

Si tomamos Zo = 1, siendo ésta la impedancia de la fuente, se obtendrá como expresión de S21(t) la
ecuación (B.25).

S21(t) =
2[1 − t2]N/2

A(t) + B(t) + C(t) + D(t)
=

[1 − t2]N/2

εtE(t)
=

√

P(t)/εt

E(t)
(B.25)

donde εt incluye a todas las constantes. El polinomio P(t) es de grado Nth con N half-zeros de trans-
misión en t = ±1, lo que significa que la función es full-canónica en este plano t, ya que no hay ceros
de transmisión en el plano de frecuencia real.

Usando la misma aproximación que con S21, la expresión para S11(t) en términos del polinomio
[ABCD] es la ecuación (B.26), donde vuelve a tomarse a Zo como la unidad:

S11(t) =
A(t) + B(t)− C(t)− D(t)

A(t) + B(t) + C(t) + D(t)
=

F(t)/εRt

E(t)
(B.26)
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Las constantes εt y εRt se obtienen en la frecuencia de corte del filtro, θ = θc, dado que en este punto
el nivel de S11 se corresponde con el valor marcado para las pérdidas de retorno, y así quedará la
ecuación (B.27a) y la ecuación (B.27b).

εt =
[1 − t2]N/2

√

1 − 10RL/10.E(t)

∣

∣

∣

∣

∣

t=tc

(B.27a)

εRt =
εt

√

ε2
t − 1

(B.27b)

Síntesis de la Red

En este punto se explicará cómo extraer, uno a uno, los UE que forman el filtro de impedancias
tipo Stepped, a partir de los polinomios E(t) y F(t) obtenidos para las especificaciones dadas al filtro
paso-bajo, bien usando una función de Chebyshev, bien Zolotarev ó bien una función tipo Chained (en
línea o en cadena), basada en cualquiera de las otras dos. Puede comprobarse que la impedancia Zin

de entrada de un circuito descrito por una matriz [ABCD], cargado con una impedancia ZL, cumple
la ecuación (B.28).

Zin(t) =
A(t)ZL + B(t)

C(t)ZL + D(t)
=

1 + S11(t)

1 − S11(t)
=

E(t) + F(t)/εRt

E(t)− F(t)/εRt

(B.28)

donde ZL es la impedancia de carga con la que termina la red, y se asume que la impedancia de
la fuente es ZS = 1. En la síntesis se evaluará las relaciones A(t)/C(t) o B(t)/D(t), las cuales son
independientes del valor de ZL.

Sabiendo que A(t) y D(t) son polinomios pares, y B(t) y C(t) son polinomios impares, por lo que
en función de lo visto en las ecuaciones ecuación (B.23) y ecuación (B.28), se obtiene la formulación
para los polinomios según ecuación (B.29).

A(t) = (εo + fo) + (ε2 + f2)t2 + (ε4 + f4)t
4 + . . .

B(t) = (ε1 + f1)t + (ε3 + f3)t3 + (ε5 + f5)t5 + . . .
C(t) = (ε1 − f1)t + (ε3 − f3)t3 + (ε5 − f5)t5 + . . .
D(t) = (εo − fo) + (ε2 − f2)t2 + (ε4 − f4)t

4 + . . .

(B.29)

donde εi y fi son los coeficientes de los polinomios E(t) y F(t)/εRt , respectivamente.

Llegados a este punto se puede empezar la extracción de las impedancias de las UE que forman
el LPF (Low Pass Filter). En primer lugar, la matriz completa [ABCD] se descompone en la primera
UE y en una matriz remanente [ABCD]′ según ecuación (B.30).

εt

[1−t2]
(N−1)/2 .

[

A′(t) B′(t)
C′(t) D′(t)

]

= 1
[1−t2]

1/2 .

[

1 −Z1t

−t/Z1 1

]

. εt

[1−t2]
N/2 .

[

A(t) B(t)

C(t) D(t)

]

=

εt

[1−t2]
(N+1)/2 .

[

A(t)− tZ1C(t) B(t)− tZ1D(t)

C(t)− tA(t)/Z1 D(t)− tB(t)/Z1

] (B.30)

Hecho este primer paso, el proceso se repite hasta que se extraen las “N” UEs. La carga se calcula
usando la frecuencia cero, ya que para dicha frecuencia la cascada de UEs es efectivamente transpa-
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Para el diseño de este tipo de filtro, se ha mostrado que en una función de orden impar se necesita
un par de half-zero. Como consecuencia de ello, el numerador de S21(w) tiene la forma de P(w) =√

w2 − a2, y el polinomio P(w) no puede formarse usando el método de altenating pole. Sin embargo,

la ecuación (B.37) muestra que en el plano t, el numerador de S21(t) es P(t) =
[√

1 − t2
]N−1

, lo
cual, debido a que N es un número impar, representa un polinomio en la variable t y así, se puede
encontrar los polinomios requeridos, según los siguientes pasos:

1. Con el deseado nivel de equiripple para las pérdidas de retorno y un ángulo de corte para el
LPF de valor θc, que determinará la anchura de la banda de rechazo antes de que aparez-
ca el segundo armónico, se forma el polinomio F(w), pudiéndose usar el método descrito en
[Cameron et al., 2007a], para la función de Chebyshev de segunda clase con un half-zero o semi-
cero en la posición a = 1/ sin θc.

2. Se transforman las raíces del polinomio F(w) al plano t para obtener F(t).

3. Se forma el polinomio P(t) =
[√

1 − t2
]N−1

.

4. Se calcula la constante εt, evaluando la función de filtrado en un punto donde las pérdidas de
retorno son conocidas, como por ejemplo, la frecuencia de corte del filtro (t = tc = j tan θc),
obteniéndose la ecuación (B.38).

εt =
1

|F(tc)|
·

[

√

1 − t2
c

]N−1

√
10RL/10 − 1

(B.38)

5. Usar el método de alternating pole en el plano t. Para hacer esto se formará el polinomio E(t) =

P(t)± εtF(t) (siendo εRt = 1 ya que la función no es completamente canónica), se le calculan las
raíces, y se reflejan cualquiera de las singularidades que aparezcan en el semiplano derecho al
semiplano izquierdo para preservar la condición de Hurwitz. Con esta operación se obtendrán
las raíces del polinomio E(t).

Ahora se puede construir los polinomios [ABCD] relacionándolos con los polinomios E(t) y F(t),
según ecuación (B.29), y sintetizando los valores de los elementos de circuito distribuido, usando un
método similar al empleado para el filtro stepped impedance.

Síntesis de la Red para el caso Tapered-Corrugated

El primer elemento que se extrae es la admitancia del condensador shunt YS1 de la Figura B.7,
preparando la red para la extracción de los elementos unitarios de longitud eléctrica 2θc de impedan-
cias características Zi.

Así, se considera que la red completa está compuesta por un condensador en cascada con la
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matriz remanente [ABCD](1), según la ecuación (B.39).

1
[1−t2]

(N−1)/2 .

[

A(t) B(t)

C(t) D(t)

]

=

[

1 0
tYS1 1

]

. 1
[1−t2]

(N−1)/2 .

[

A(1)(t) B(1)(t)

C(1)(t) D(1)(t)

]

=

1
[1−t2]

(N−1)/2 .

[

A(1)(t) B(1)(t)

C(1)(t) + tYS1 A(1)(t) D(1)(t) + tYS1B(1)(t)

] (B.39)

Usando las conocidas relaciones de la matriz [ABCD] y teniendo en cuenta la ecuación (B.39), se pue-
de definir que la admitancia en cortocircuito de esta red se puede calcular a partir de ecuación (B.40).

y11 =
D(t)

B(t)
= tYS1 +

D(1)(t)

B(1)(t)
(B.40)

Para evaluar YS1 se considera que, para este tipo de red, el diferencial de su admitancia de entrada
con respecto a t es cero en t = ±1. Esto puede comprobarse diferenciando la admitancia de entrada,
y11R

, de la matriz remanente, [ABCD](1), compuesta por la primera doble UE y la matriz remanente
restante, [ABCD](2), conforme puede verse en la ecuación (B.41).

[ABCD](1) = 1
[1−t2]

(N−1)/2 .

[

A(1) B(1)

C(1) D(1)

]

= 1
[1−t2]

.

[

1 + t2 2tZ1

2t/Z1 1 + t2

]

.

1
[1−t2]

(N−3)/2 .

[

A(2) B(2)

C(2) D(2)

]

=

1
[1−t2]

(N−1)/2 .

[

(1 + t2)A(2) + 2tC(2)Z1 (1 + t2)B(2) + 2tD(2)Z1

(1 + t2)C(2) + 2tA(2)

Z1
(1 + t2)D(2) + 2tB(2)

Z1

]

(B.41)

Por tanto, la admitancia de entrada de la red correspondiente a [ABCD](1) puede expresarse según
ecuación (B.42).

y11R
=

D(1)

B(1)
=

(1 + t2)D(2) + 2tB(2)/Z1

(1 + t2)B(2) + 2tD(2)Z1
(B.42)

Pudiéndose demostrar que el diferencial de ecuación (B.42) evaluado en t = ±1 siempre es cero,
independientemente de la forma de los polinomios de la matriz [ABCD](2). Por ello, se puede calcular
el valor de la admitancia YS1 con la siguiente ecuación (B.43), particularizando en t = ±1.

y′11 = ∂y11
∂t =

[

D(t)
B(t)

]′
= YS1 +

[

D(1)

B(1)

]′
;

y′11|t=±1 =
[

D(t)
B(t)

]′
∣

∣

∣

∣

t=±1
= YS1

(B.43)

Una vez obtenido el valor de la primera admitancia YS1, y a partir de la ecuación (B.39), se puede
formar la matriz [ABCD](1), a partir de la ecuación (B.44).

[ABCD](1) = 1
[1−t2]

(N−1)/2 .

[

A(1) B(1)

C(1) D(1)

]

=

[

1 0
−tYS 1

]

.

1
[1−t2]

(N−1)/2 .

[

A B

C D

]

=

1
[1−t2]

(N−1)/2 .

[

A B

C − tYS A D − tYSB

]

(B.44)
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El siguiente paso es extraer la primera doble UE. Esto puede hacerse directamente después de hallar
el valor de YS1, simplemente evaluando la admitancia de la red restante, y11R

, en t = 1 según la
ecuación (B.45).

y11R
|t=1 =

[

D(1)

B(1)

]′∣
∣

∣

∣

∣

t=1

=
1

Z1
(B.45)

La doble UE de impedancia Z1 debe extraerse la matriz [ABCD](1) para formar la matriz remanente
[ABCD](2), según la ecuación ecuación (B.46)

[ABCD](1) = 1
[1−t2]

(N−1)/2 .

[

A(1) B(1)

C(1) D(1)

]

= 1
[1−t2]

.

[

1 + t2 2tZ1

2t/Z1 1 + t2

]

.

1
[1−t2]

(N−3)/2 .

[

A(2) B(2)

C(2) D(2)

] (B.46)

Uniendo la matriz correspondiente a la doble UE con la matriz [ABCD](1), se obtiene la
ecuación (B.47).

[ABCD](2) = 1
[1−t2]

.

[

1 + t2 −2tZ1

−2t/Z1 1 + t2

]

. 1
[1−t2]

(N−1)/2 .

[

A(1) B(1)

C(1) D(1)

]

= 1
[1−t2]

(N+1)/2

[

(1 + t2)A(1) − 2Z1tC(1) (1 + t2)B(1) − 2t
Z1

D(1)

−2t/Z1 A(1) + (1 + t2)C(1) −2t/Z1B(1) + (1 + t2)D(1)

] (B.47)

finalmente, se multiplica y divide el miembro derecho de la ecuación (B.47) por el término
[

1 − t2
]2

para obtener el grado correcto: (N − 3)/2 para el polinomio del denominador, completando la pri-
mera iteración. La siguiente iteración comienza extrayendo la admitancia YS2 a partir de la matriz
[ABCD](2). El proceso se repetirá hasta que todos los elementos sean obtenidos.
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Apéndice C

Análisis y ajuste de los ceros de
transmisión

C.1. Análisis de resultados

En este anexo se analizará inicialmente el efecto causado por un diseño simplificado al máxi-
mo: filtro doble-banda de orden uno, creado con postes capacitivos y una pareja de postes semi-
inductivos centrada en cada inversor capacitivo.

Posteriormente en la Sección C.1.3, se añadirán más postes semi-inductivos al diseño con el fin
de analizar el efecto de los polos que son capaces de genera dichos postes.

Finalmente, se presenta en la Sección C.1.3 un modelo de “sintonizador”, en el que se controlará
la posición de los polos de transmisión, no sólo a partir de la posición y grosor de las tres parejas de
postes capacitivos que definen los inversores, sino también con la posición y grosor que tienen las
parejas de semi-inductivos que cada inversor posee.

C.1.1. Análisis paramétrico sobre filtrado de orden 1

El análisis paramétrico de las dimensiones y posición de los postes semi-inductivos, obtienen los
siguientes resultados tomando como referencia la disposición de postes mostrados en la Figura C.1.

En esta figura se ha generado un filtro paso-bajo con postes capacitivos en el formato de doble
poste capacitivo por cada inversor, en el que se ha insertado un poste semi-inductivo de 0.1 mm de
radio, orientado verticalmente en cada uno de los inversores, y ocupando completamente el espacio
comprendido entre los dos postes capacitivos para cada uno de los inversores.

La altura entre centros de los postes capacitivos que forman cada inversor capacitivo es de 5.1
mm, siendo los radios de estos postes de 1 mm.

1. Si el radio del poste inductivo es parametrizado se obtiene la Figura C.2 y la Figura C.3:
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Banda Rechazada.

Si se cambia el radio de 0.3 mm a 0.4 mm en los semi-inductivos centrales, dejando el radio de
los semi-inductivos de los inversores primero y último en 0.3 mm, se desplaza hacia la derecha
los ceros m3 y m5, así como el polo m6, dejando en su lugar al cero m4.

Si cambio del radio (Grosor) de 0.4 mm a 0.2 mm: lo hace al revés, mueve hacia la izquierda
m3, m5 y m6, dejando a m4 en su sitio.

Por tanto, se podría llegar al siguiente razonamiento: el filtrado paso-bajo está controlado fun-
damentalmente por los postes capacitivos, pero no es independiente totalmente de la acción de los
postes semi-inductivos.

Por ello, la variación de los postes semi-inductivos situados en los inversores más externos del
sintonizador (primer y tercer inversor), afecta sobre todo al control de los polos y ceros más próximos
a la banda de paso del filtro paso-bajo, ya que cuando se varía el radio de estos postes se ensancha o
reduce la banda rechazada (existente entre la banda paso-bajo y la banda paso-alto), en función de si
lo reducimos o lo incrementamos respectivamente.

Posiblemente, el efecto de la resonancia producida por dichos postes semi-inductivos más leja-
nos afecte directamente a los ceros de transmisión de menor frecuencia.

Sin embargo, cuando la variación se produce sobre el radio de los postes semi-inductivos si-
tuados en el inversor central del sintonizador, también hay interacción con los ceros de transmisión
de mayor frecuencia, dado que la resonancia que se produce con los otros postes semi-inductivos se
genera con unas distancias físicas inferiores a las existentes entre los postes semi-inductivos externos.

C.2.3. Mejora de la banda libre de espurios a frecuencias superiores variando la separa-
ción entre los inversores

Las soluciones que hasta ahora se han analizado colocaban la banda rechazada en frecuencias
centradas dentro de la banda natural de transmisión monomodo para una guía WR − 75, en esta
sección se intentará desplazar la banda rechazada hacia frecuencias superiores.

Con un análisis automático se intentará desplazar la banda de rechazo mucho más hacia la de-
recha. Si se intenta cambiar la distancia entre inversores (DistanciaSinto), tal y como se analizó en la
Sección C.2.1, haciéndola más pequeña: de 7 mm a 5 mm, no se obtiene el resultado esperado.

Como no se ha podido hacer manualmente, se realiza un análisis automático con los siguien-
tes parámetros para realizar la síntesis: Filtrado del tipo Zolotarev, orden del filtro=2, pérdidas de
Retorno=10 dB, Θc = 30 ◦, x1 = 0.3 y Frecuencia corte = 15 GHz.

El resultado de la síntesis se registra en la Tabla C.1:
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I implica que el inversor tiene un semi-inductivo centrado entre los dos postes capacitivos.

II implica que el inversor tiene dos semi-inductivos equidistantes del centro existente entre los
dos postes capacitivos.

III implica que el inversor, además de los dos semi-inductivos equidistantes tiene un semi-
inductivo centrado.

Los resultados obtenidos sobre el “modelo de sintonizador” han sido:

La combinación (I - III - I), no ha generado un filtro de banda rechazada, sino un paso-bajo más
paso-banda.

La combinación (II - III -II), aunque no ha generado el desplazamiento de la banda rechazada
hacia frecuencias más elevadas, sí ha generado una Banda Rechazada más selectiva.

La combinación (0-II-0) es ideal para marcar la posición del cero en función de la separación
entre inductivos. Con esta opción, el cero puede llegar hasta los 15,65 GHz, es decir, más allá de
lo permitido cuando se empleaba en alguno de los inversores la configuración I, pero no llega
a alejarse lo suficiente como para asegurar un barrido hacia frecuencias más altas. De hecho, la
combinación (II-I-II) corrobora este hecho.

Con la opción (II-II’-II), donde II’ sigue siendo un inversor con dos semi-inductivos, pero con
una separación diferente o igual que II. Efectivamente esta última combinación sí funciona para
mover los ceros hacia frecuencias más altas y, por tanto, desplazando la banda de rechazo hacia
la derecha conforme se pretendía; es decir, se ha roto el límite que el inversor (I) imponía al cero
generado por él.

Con la separación entre inversores primero y último respecto al central, se pueden mover los tres
ceros generados con (II-II’-II) a derecha e izquierda, pero hay posiciones de los ceros que no generan
una buena respuesta: quizá porque se salgan fuera de la zona que el propio filtrado paso-bajo genera
como zona de no transmisión cuando la estructura sólo tiene en cuenta los postes capacitivos, es
decir, sin semi-inductivos.

Por ejemplo, si consideramos que θc = 30◦, y repetimos las mismas características que se mar-
caron en la Sección C.2.3: Filtrado del tipo Zolotarev, orden del filtro=2, pérdidas de Retorno=10 dB,
Θc = 30 ◦, x1 = 0.3 y Frecuencia corte = 15 GHz.

Aunque la síntesis nos dé los mismos resultados para el acoplamiento (K) y el módulo de S21 que
los hallados en la Sección C.2.3, hay que rehacer los cálculos automáticos de los radios capacitivos
(Rcapa) y semi-inductivos (Rind), así como de las longitudes (Linversor), para cada uno de los inversores,
dado que la estructura ya no es (I-II-I) sino (II-II-II), siendo la separación entre cada pareja de semi-
inductivos de cada inversor de 4,5 mm. Así mismo, se ha fijado el radio de estos semi-inductivos en
0,2 mm.
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Por ejemplo, cuando el ángulo es: θc = 50◦ , el resultado obtenido se muestra en la Tabla C.3. ,

PrimeroP1 SegundoP2 TerceroP3

K 0,74827 0,82645 0,57556

|S21| −0,3602 −0,15685 −1,2629

Rcapa 1,01 0,8225 0,24875
Rind 0,0 0,0 0,2

Linversor 8,55 8,7 7,05

Tabla C.3: Síntesis del filtro paso-bajo según las especificaciones marcadas.

donde se ha tenido que reducir a cero el radio de los semi-inductivos en los dos primeros inversores,
dado que el acoplamiento generado tras la síntesis impedía obtener una solución del tipo (II-II-II), y
se ha tenido que generar una solución del tipo (0-0-II), donde en los dos primeros inversores no hay
semi-inductivos.

Sin embargo, el resultado ha quedado desajustado con estos valores obtenidos según la Ta-
bla C.3. Esta simulación no ha resultado bien porque el paso-bajo, que está transmitiéndose, no sólo
a través del techo y suelo del filtro, sino también a través de la vía existente entre los dos capaciti-
vos propios de los dos primeros inversores, cuando llega al último inversor se corta por los postes
semi-inductivos en la zona central de paso.

Por tanto, se recalcula para los dos primeros inversores considerando que existen los postes semi-
inductivos separados 4,5 mm, para considerar la transmisión sólo por la parte superior e inferior de
la guía. Pero, el problema es que unos valores tan pequeños para el módulo de S21 en el segundo
inversor, son muy difíciles de obtener con dos postes semi-inductivos entre los capacitivos, tal y
como se comentó anteriormente.
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Sección D.1: Análisis de resultados

Sintonización Caso1 Caso2 Caso3 Caso4 Caso5 Caso6

radio 3,6 3,55 3,5 3,47 3,45 3,4
pro f undidad 15,032 15,032 15,032 15,032 15,032 15,032
AnchoBanda 580 580,0 580,0 604,3 620,0 650,0
Fre. Central 13,58 13,56 13,65 13,74 13,78 13,96

Tabla D.2: Valores hallados para la frecuencia central, en función de las dimensiones de los pos-
tes circulares: radio (mm) y pro f undidad (mm), para el caso 1 de la Tabla D.1, donde
el filtro paso-banda está inicialmente centrado a la frecuencia de 13,56 GHz y con un
Ancho de Banda de 580 (MHz) por el hecho tener una separación entre los centros de
los postes de valor 14,8 mm

También puede variarse la longitud de los postes circulares, partiendo de nuevo del primer caso
de la Tabla D.1, se ajusta el valor del parámetro pro f undidad y se obtiene la Figura D.3, donde se
observa un efecto de retorno a partir de una frecuencia, ya que si se comienza con un valor pequeño
para la longitud del poste circular que sobresale de la pared en cada canal: 3,0 mm, el comportamiento
se aproxima al caso donde solo hay pared, según se ve en la Figura D.14, y conforme se va aumen-
tando esta longitud, el filtro paso-banda se desplaza hacia frecuencias inferiores, hasta llegar a una
longitud de ≈ 7,26 mm a partir de la cual, la banda de paso vuelve a desplazarse hacia frecuencias
superiores; es decir, se encuentran comportamientos similares con longitudes diferentes: para valores
por debajo y por encima del valor “tope”, a partir del cual se repiten resultados.
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S11 3.0mm
S21 3.0mm
S11 3.61mm
S21 3.61mm
S11 4.22mm
S21 4.22mm
S11 4.83mm
S21 4.83mm
S11 5.44mm
S21 5.44mm
S11 6.05mm
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S11 6.66mm
S21 6.66mm
S11 7.05mm
S21 7.05mm
S11 7.26mm
S21 7.26mm
S11 7.88mm
S21 7.88mm
S11 8.50mm
S21 8.50mm

Figura D.3: Análisis paramétrico sobre la longitud del poste circular que sobresale de la pared en
cada canal: desde 3,0 mm a 8,5 mm, para el modo TE10 sobre guía estándar WR − 75,
con un grosor de pared central de 0,5 mm y longitud = 27 mm, y postes de radio
3,6 mm separados una distancia 14,8 mm.

Con los resultados anteriores, se puede determinar que en los ajustes para controlar el ancho de
banda del filtro y la frecuencia central del filtro, se han obtenido como conclusiones que:
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Variando el parámetro separación ajustamos el ancho de banda porque cuando nos acercamos
al borde, la separación entre postes aumenta y entonces se “reduce” el ancho de banda de paso
del filtro (mostrado en la Tabla D.1).

Variando el radio ajustamos el inicio de la banda: cuanto más pequeño, la frecuencia central se
desplaza a frecuencias más altas.

Variando la longitud de los postes, pro f undidad, se puede controlar el nivel de acoplamiento,
y también generar desplazamiento en la frecuencia central del filtro, según se observa en la
Figura D.3.

Con el fin de realizar otro análisis diferente, se utilizará la guía estándar WR − 75, de dimensio-
nes a = 19,05 mm y b = 9,525 mm, la cual tiene una banda de frecuencias de transmisión en modo
monomodo de valor: 10,0 GHz a 15,0 GHz (X-Ku Band) y una separación entre postes circulares de
15,4 mm.

Se obtienen resultados para diferentes geometrías con los que se obtienen los valores mostrados
en la Tabla D.3, con el fin de obtener los parámetros de scattering mostrados en la Figura D.4.

Solution 1 2 3 4 5 6

Radio 3,075 3,095536 3,10 3,20 3,30 3,40
profundidad 15,04 14,00 14,00 16,30 16,9 17,25

longitud 15,6 14,00 15,4 16,00 16,00 15,00

Tabla D.3: Dimensiones (mm) del Radio del Poste circular, de la longitud de dicho poste (profun-

didad) y longitud de la pared conductora central (longitud), definidos según la estruc-
tura propuesta en la Figura D.1, para una pared de 0,5 mm de grosor, para conseguir
la misma respuesta: filtro paso-banda centrado a la frecuencia de 14,5GHz, según la
Figura D.4.

Si se compara con una pared central intermedia con agujero (drilled thick conducting plate),
donde se fija una frecuencia central de 14,5GHz y un ancho de banda a −3dB, entre las frecuencias
de 14,25 a 14,75GHz, según puede verse en la Figura D.4, con el nombre de “S11 solucion Agujero” y
“S21 solución Agujero” para la solución obtenida con agujero.

D.1.2. Pruebas realizadas con un Poste único

En esta sección se analizará el filtrado paso-banda generado cuando se introduce una pared
central con 1 poste. Asimismo, se analizarán las ventajas obtenidas con respecto al filtrado generado
por pared con 1 agujero.

Comparación con el mismo filtrado generado por pared con 1 agujero

Con el fin de obtener resultados más fáciles de interpretar, se escoge el modelo más sencillo
posible: filtro paso-banda generado con un solo agujero, y se compara con el obtenido a partir de
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- Solución 1 Solución 2 Solución 3 Solución 4 Solución 5 Solución 6

Radio 3,07 3,09 3,10 3,20 3,30 3,40
profundidad 15,04 14,00 14,00 16,30 16,9 17,25

longitud 15,6 14,00 15,4 16,00 16,00 15,00

Tabla D.4: Dimensiones (mm) del Radio del Poste circular (Radio), de la longitud de dicho poste
(profundidad) y longitud de la pared conductora central (longitud), definidos según la
estructura propuesta en la figura Figura D.5, para conseguir la misma respuesta: filtro
paso-banda centrado a la frecuencia de 14,5GHz, según la Figura D.6
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Figura D.6: Parámetros de scattering empleados para ajustar los parámetros de la Tabla D.4 y
generar un filtro paso-banda a 14,5GHz con 1 pared y 1 Poste circular recortado,
según los valores mostrados como Solución 1 en la Tabla D.4.

Una diferencia no mayor de 2 dB entre los parámetros S11 y S21 a las frecuencias de 14,2 y
14,8GHz, función utilizada: abs(dB(S(WavePort1 : 1, WavePort1 : 1)) − dB(S(WavePort2 :
1, WavePort1 : 1))).

Un valor máximo de −20dB para el parámetro S11 a la frecuencia central del filtro: 14,5GHz.

Sin embargo, no se consiguió obtener resultados convergentes con las condiciones impuestas.
Por ello, se intentó resolver con el siguiente método:

Hallar para un radio fijado previamente, la longitud del poste necesaria para que se cumplan
las condiciones impuestas para las frecuencias 14,2 y 14,5GHz.

Aumentar la longitud de la pared (aunque la lógica de la intuición indicase lo contrario, puesto
que se supone un mayor acoplamiento cuanto menor sea la separación entre el inicio de la pared
y el poste circular), hasta conseguir que se cumpla la condición impuesta sobre la frecuencia
14,8GHz. Curiosamente, a pesar de variar esta longitud, y siendo una estructura simétrica,
aunque se produzcan variaciones de una décima de milímetro en la longitud, se mantienen las
condiciones impuestas sobre 14,2 y 14,5GHz.

212











Sección D.1: Análisis de resultados

Figura D.15: Distribución del módulo del campo eléctrico, dentro de la estructura con pared in-
termedia conductora perfecta (PEC) con una longitud de 15,6mm, para la estructura
creada según la Figura D.13, analizado a la frecuencia de 14,5GHz.

de transmisión queda por debajo de la frecuencia de corte de los modos superiores al fundamental,
que será el único que se transmita.

Figura D.16: Distribución del módulo del campo eléctrico, dentro de la estructura con pared in-
termedia conductora perfecta (PEC) con una longitud de 15,6mm, para la estructura
creada según la Figura D.13, analizado a la frecuencia de 18,4GHz, siendo el modo
fundamental el que predomina a esta frecuencia.
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Apéndice E

Publicaciones relacionadas con las tesis

En el presente apéndice se recogen las publicaciones relevantes en revistas, congresos nacionales
e internacionales relacionadas con el trabajo realizado en la tesis, así como las patentes obtenidas.

E.1. Publicaciones en revistas

1. F. D. Quesada Pereira, P. Vera Castejón, D. Cañete Rebenaque, J. Pascual García, and A. Ál-
varez Melcón. ”Numerical evaluation of the Green’s functions for cylindrical enclosures”. IEEE
Transactions on Microwave Theory and Techniques, vol. 53, pp. 94-105, January 2005.

En este artículo [Pereira et al., 2005] se publicaron los resultados más relevantes del método de
análisis de cavidades circulares mediante el uso de imágenes espaciales discretas.

2. F. D. Quesada Pereira, P. Vera Castejón, J. L. Gómez Tornero, D. Cañete Rebenaque, J. Pascual
García, and A. Álvarez Melcón. ”Analysis of microstrip to circular waveguide transitions by a
new spatial images method”. Microwave and Optical Technology Letters, vol. 45, pp. 563-568,
June 2005.

En [Quesada Pereira et al., 2005b] se extiende el método de cálculo de las funciones de Green de
cavidades circulares cilíndricas al caso de estructuras multicapa, empleando para ello distintos
anillos de imágenes espaciales discretas.

3. F. D. Quesada Pereira, P. Vera Castejón, A. Álvarez Melcón, B. Gimeno Martínez, and V.E.
Boria Esbert. “An Efficient Integral Equation Technique for the Analysis of Arbitrarily Shaped
Capacitive Waveguide Circuits”. Radio Science, vol. 46, pp. 1-11, April 2011.

En [Quesada Pereira et al., 2011] se presenta una herramienta software de cálculo basada en la
ecuación integral con la que se podrán analziar eficientemente filtros paso-bajo.

4. P. Vera Castejón, D. Correas Serrano, F. D. Quesada Pereira, J. Hinojosa Jiménez and A. Ál-
varez Melcón. “A Novel Low-Pass Filter Based on Rounded Posts Designed by an Alternative
Full-Wave Analysis Technique”. IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques, vol.
62, n. 10, pp. 2300-2307, October 2014.

219



Capítulo E: Publicaciones relacionadas con las tesis

En [Vera Castejón et al., 2014] se presenta un procedimiento sistemático con el que se puede
analizar las discontinuidades dentro de las guiaondas en los filtros paso-bajo, válido para cual-
quier poste capacitivo de forma arbitraria.

En [Quesada Pereira et al., 2015] se presenta la teoría que puede emplearse en el diseño de es-
tructuras con postes capacitivos conductores del tipo circular y elíptico cuando están cubiertos
con materiales dieléctricos o magnéticos.

E.2. Publicaciones en congresos

E.2.1. Publicaciones en congresos internacionales

1. P. Vera Castejón, F. D. Quesada Pereira, and A. Álvarez Melcón. ”Investigating multipaction
phenomena inside dielectric objects using an efficient integral equation technique”. In 4th In-
ternational Workshop on Multipactor, Corona and Passive Intermodulation in Space RF Hard-
ware, (ESA-ESTEC, The Netherlands), 8-11 September 2003.

En el artículo [Quesada Pereira et al., 2003] se estudia la posible incidencia que sobre el fenó-
meno de multipactor puede tener la geometría de un dieléctrico. Para este cometido se estudian
los campos en el interior de los objetos dieléctricos producidos por distintas excitaciones de on-
da plana.

2. P. Vera Castejón, F. D. Quesada Pereira, J. L. Gómez Tornero, and A. Álvarez Melcón. ”A new
procedure for the evaluation of electromagnetics potentials inside circular cavities”. In Progress
in Electromagnetics Research Symposium, (Pisa, Italy), 28-31 March 2004.

En [Castejon et al., 2004c] se realiza una introducción inicial al cálculo de las funciones de Green
de cavidades circulares conductoras mediante el uso de imágenes espaciales discretas.

3. P. Vera Castejón, F. D. Quesada Pereira, D. Cañete Rebenaque, J. Pascual García, and A. Ál-
varez Melcón. ”Numerical evaluation of the Green’s functions for cylindrical enclosures by
a new spatial images method”. In IEEE MTT-S International Microwave Symposium, (Forth
Worth, Texas, USA), IEEE, June 2004.

En [Castejon et al., 2004b] se presenta el método de imágenes espaciales discretas para analizar
circuitos en cavidades circulares cilíndricas. En este artículo, se calculan las funciones de Green
para fuentes eléctricas, empleando como base del método las funciones de Green de espacio
libre.

4. F. D. Quesada Pereira, P. Vera Castejón, D. Cañete Rebenaque, J. Pascual García, J. L. Gómez
Tornero, and A. Álvarez Melcón. ”Analysis of microstrip to circular waveguide transitions by
a new spatial images method”. In IEEE International Antennas and Propagation Symposium,
(Washington D.C., USA), IEEE, 3-8 July 2005.
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5. F. D. Quesada Pereira, Antonio Romera, P. Vera Castejón, and A. Álvarez Melcón. “Integral
Equation Formulation for the Analysis of Capacitive Waveguide Filters Containing Dielectric
and Metallic Arbitrarily Shaped Objects and Novel Applications”. IEEE Transactions on Micro-

wave Theory and Techniques, published December 2015.



Sección E.3: Patentes obtenidas

En [Quesada Pereira et al., 2005c] se analizan transiciones de microcinta a cavidad circular, em-
pleando para tal cometido las funciones de Green de cavidades circulares cilíndricas, calculadas
mediante el uso de imágenes discretas.

E.2.2. Publicaciones en congresos nacionales

1. P. Vera Castejón, F. D. Quesada Pereira, D. Cañete Rebenaque, J. Pascual García, y A. Álvarez
Melcón. ”Cálculo de las funciones de Green de cavidades circulares asociadas a fuentes mag-
néticas mediante imágenes espaciales”. En XIX Simposium Nacional de la Unión Científica de
Radio, (Barcelona, España), URSI, 8-10 Septiembre 2004.

En [Castejon et al., 2004a] se describe como calcular las funciones de Green producidas por
fuentes magnéticas en cavidades circulares conductoras, mediante un método basado en imá-
genes espaciales discretas.

2. F. D. Quesada Pereira, P. Vera Castejón, J. L. Gómez Tornero, D. Cañete Rebenaque, J. Pascual
García, y A. Álvarez Melcón. ”Análisis de transiciones de microcinta a guía de onda circular
mediante un nuevo método de imágenes espaciales”. En XX Simposium Nacional de la Unión
Científica de Radio, (Gandía, España), URSI, 14-16 Septiembre 2005.

En [Quesada Pereira et al., 2005c] se analizan transiciones de microcinta a guía de onda circular,
mediante el uso de las funciones de Green de dicha estructura, calculadas utilizando el método
de imágenes espaciales discretas desarrollado en el Capítulo 2.

E.3. Patentes obtenidas

1. Pedro Vera and F.D. Quesada and Alejandro Alvarez. “Filtro Paso-Bajo en Guía-onda rectan-
gular usando postes circulares”. Oficina Española de Patentes y Marcas, n. ES2355341B2, Julio
2011.

En [Vera et al., 2011] se patentó el diseño de filtro paso-bajo sobre tecnología de guiaonda, apor-
tando como novedad el uso de postes circulares capacitivos.

2. Pedro Vera and F.D. Quesada and Juan Hinojosa and Alejandro Alvarez. “Filtro paso-banda
en guiaonda rectangular evanescente de doble canal”. Oficina Española de Patentes y Marcas,
n. ES2478416B2, Mayo 2015.

En [Vera et al., 2015] se patentó el diseño de filtro paso-banda sobre tecnología de guiaonda,
creándose dos canales evanescentes debido al uso de una pared inductiva y de postes semi-
capacitivos.
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